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I  Introduction générale 

 

Le déroulement de cette thèse s’est effectué dans le cadre du projet Lipsys développé par le 

pôle de compétitivité des hautes technologies en LIMOUSIN (ELOPSYS). Le pôle réunit une 

vingtaine d’entreprises régionales de hautes technologies et s’appuie sur la capacité de recherche du 

laboratoire XLIM, entité mixte de recherche CNRS/ Université. 

Le projet Lipsys réunit le groupe THALES COMMUNICATIONS, la PME PRANA et la 

Start-Up AMCAD-ENGENEERING pour le développement de nouvelles architectures innovantes 

pour les systèmes électroniques hautes fréquences d’émission et de réception de signaux large bande. 

Le projet Lipsys a ainsi été mis en place en fin d’année 2006 autour de deux thèmes 

technologiques : 

• Les composants de puissance Grand Gap GaN. 

• Les techniques d’échantillonnage ultrarapide à forte dynamique. 

Cette thèse s’inscrit dans cette seconde thématique pour des applications de développement 

d’instrumentation avancée permettant des caractérisations dans le domaine temporel de composants, 

circuits et sous-systèmes radio fréquences et microondes. 

Les dernières avancées technologiques sur les têtes d’échantillonnage ultrarapide (à diode 

schottky AsGa) ainsi que la résolution des convertisseurs analogiques numériques, permettent 

aujourd’hui d’envisager des nouvelles architectures pour la réception directe des signaux 

hyperfréquences. Les fonctions numériques qui les remplacent ou les complètent montent de plus en 

plus haut en fréquence et reposent sur l’utilisation de DSP ou FPGA. Ces nouvelles technologies sont 

les fondements de la SDR (Software Design Radio). 

La réception directe présente l’avantage de simplifier de manière significative la chaîne de 

réception des signaux, et de rapprocher la partie numérique du segment de transmission au plus 

proche de l’antenne. La suppression des étages analogiques de conversion de fréquence entraîne ainsi 

une diminution importante des coûts et de l’encombrement. 
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Ainsi, dans le premier chapitre de ce manuscrit nous présenterons les principes fondamentaux 

de la réception des signaux microondes et les différentes architectures de récepteurs utilisés en 

fonction des besoins et des spécifications de l’application associée. Toutes ces architectures de 

réception des signaux microondes reposent sur la mise en oeuvre de fonctions électroniques 

incontournables comme la numérisation qui est indispensable pour récupérer l’information en version 

numérique. 

Les notions théoriques de la numérisation seront abordées dans la perspective d’une réception 

des signaux microondes large bande pour l’instrumentation. 

Effectivement, actuellement si des solutions instrumentales existent pour numériser des 

signaux hautes fréquences sur plusieurs canaux simultanément, celles-ci sont souvent contraintes par 

des signaux de déclenchements très contraignants. D’autres solutions instrumentales proposent des 

acquisitions par conversion de fréquence. Elles sont souvent large bande et concernent des 

fréquences porteuses de plus en plus élevées. En revanche, elles ne possèdent qu’un seul canal, ce qui 

implique l’utilisation de systèmes de commutations qui rendent plus complexes l’acquisition des 

données dans les plans d’accès des dispositifs sous test. 

Enfin, une solution de sous-échantillonnage apparaît comme une alternative plausible 

permettant de pallier les principaux défauts des solutions oscilloscopiques ou à conversion de 

fréquence par mélange simple. Cette solution était limitée «naturellement » à des bandes passantes de 

20 MHz autour de porteuses pouvant atteindre 50 GHz. 

Tout ce travail de thèse réalisé dans le cadre du projet Lipsys porté par le pôle de 

compétitivité ELOPSYS a donc consisté à mettre en œuvre un banc de caractérisation fonctionnelle 

large bande (enveloppes et porteuses). Il doit reposer sur l’utilisation d’un récepteur quatre canaux 

pour numériser les signaux d’enveloppes et de porteuse tout en permettant l’accès à des bandes 

passantes supérieures à 100 MHz pour des fréquences porteuses les plus élevées possibles. 

La plupart des bancs de caractérisation dans le domaine temporel de dispositifs microondes 

sont fondés sur une architecture générale présentée sur la figure suivante. Elle fait intervenir 

principalement : 

� un bloc génération. 

� Un bloc test–set permettant d’extraire les excitations et les réponses aux accès des 

dispositifs microondes (quadripôles). 
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� Un récepteur comprenant des dispositifs à conversion de fréquence comme les têtes 

d’échantillonnage, des étages FI et enfin des convertisseurs analogiques numériques. 

Cette structure se retrouve par exemple dans la plupart des analyseurs de réseaux 

vectoriels, des analyseurs de signaux et dans la plupart des oscilloscopes numériques à 

échantillonnage. 
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Fig. 0.1 – Schéma général d’un système 4 canaux de réception à sous-échantillonnage 

La description de la réalisation de ce système fera l’objet du second chapitre. Dans celui-ci le 

détail des fonctions, leur réalisation, ainsi que leurs assemblages seront abordés pour la conception 

de la maquette finale de l’analyseur de signaux microondes 4 canaux large bande. Enfin, une 

description de l’étalonnage de cette maquette sera présentée et comparée à l’étalonnage d’un 

équipement de mesure présent dans le laboratoire depuis une dizaine d’année : le « Large Signal 

Network Analyzer » (LSNA) [0.1]. Une étude comparée des deux systèmes en présence de signaux 

CW et multitons sera alors présentée. 

Le troisième chapitre sera consacré à la présentation des applications de cette maquette. Deux 

points seront particulièrement abordés, le premier concerne la réception directe de signaux modulés 
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dans la perspective d’appliquer des techniques de linéarisation d’amplificateur. Le second est dédié à 

la modélisation comportementale de sous systèmes microondes. 

Enfin, la conclusion abordera les avantages et les inconvénients d’un tel démonstrateur dans 

le monde de l’instrumentation microonde. Les perspectives à donner à ce travail pour améliorer les 

performances d’une telle maquette seront finalement envisagées. 
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I  Techniques de réceptions des signaux microondes multi 
standards pour les radiocommunications et l’instrumentation 

I.1 Introduction 

 

Dans les transmissions radio, l’information est généralement transmise par modulation d’une 

porteuse hyperfréquence. Actuellement, pour obtenir cette modulation et accéder à l’information en 

réception, des transpositions de fréquence sont généralement réalisées pour ramener le signal 

modulant en bande de base avant de le numériser à basse fréquence pour pouvoir le traiter et en 

extraire l’information utile envoyée. Ces transpositions de fréquences sont réalisées par des étages 

analogiques utilisant des mélangeurs et des amplificateurs qui introduisent, la plupart du temps, de la 

distorsion et du bruit dans le signal par leurs caractéristiques non linéaires intrinsèques, et des 

architectures souvent complexes. 

Les nouvelles applications qui nécessitent une communication large bande, une montée en 

fréquence porteuse (30 GHz) et le besoin de disposer de l’information sous forme numérique ont 

émergés de manière très forte. La solution idéale pour accéder directement à l’information binaire 

serait de numériser directement le signal hyperfréquence analogique et d’en extraire la modulation 

par traitement numérique. Cela signifiait alors que le convertisseur analogique numérique devrait être 

le plus près possible de l’antenne. Cette solution n’est actuellement pas mise en oeuvre car cela 

suppose que le CAN doit être ultra rapide, d’une grande linéarité et d’une grande dynamique pour 

éviter les problèmes d’interférences, d’intermodulations et de recouvrement de spectres. Les CAN 

disponibles actuellement sont trop limités en vitesse et en bande passante pour être utilisés 

directement en sortie de l’antenne. 

Les CAN, bien que leurs performances s’améliorent rapidement, constituent aujourd’hui les 

principales sources de limitation des performances des récepteurs RF pour les applications larges 

bandes. 

Afin de mieux comprendre ces limitations et envisager les autres solutions possibles, nous 

présentons dans ce premier chapitre les principes généraux de la conversion analogique numérique. 

Ensuite, un rappel des principales figures de mérite utilisées pour la spécification des performances 
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des CAN ainsi qu’une présentation de l’origine et de l’importance de leurs limitations seront abordés. 

Nous présentons aussi les différentes architectures de récepteur des signaux RF ainsi que les 

principaux facteurs de mérite de récepteurs à sous-échantillonnage. Ce dernier semble être bien 

adapté par son architecture aux besoins de bandes passantes demandées pour les nouvelles 

applications. 

I.2 Rappels théoriques sur la numérisation : Echantillonnage/ 

Quantification 

I.2.1 Introduction  

 

L’objectif de ce travail de thèse consiste à élaborer un système permettant de récupérer des 

échantillons temporels de signaux microondes modulés. Afin de pouvoir déterminer les points durs 

de l’échantillonnage de signaux modulés microondes, il est nécessaire de rappeler quelques notions 

théoriques concernant l’échantillonnage. 

L’échantillonnage d’un signal est réalisé en utilisant des convertisseurs analogiques 

numériques (CAN) qui possèdent des fonctions électroniques (échantillonnage, blocage, codage etc.) 

de plus en plus complexes dans le but de traiter avec le plus de précision possible différents types de 

signaux. Plusieurs critères ou facteurs de mérite spécifiques ont donc été définis afin d’évaluer la 

qualité d’un convertisseur analogique numérique. 

Les prochains paragraphes sont dédiés à une présentation générale des principes de la 

conversion analogique numérique ainsi qu’à la description des principaux facteurs de mérite de ces 

convertisseurs. 

I.2.2 Présentation générale de la conversion analogique numérique 

 

La conversion analogique numérique est l’opération qui consiste à transformer un signal 

analogique continu (en temps et en amplitude) en un signal discret en temps (échantillonnage) et en 

amplitude (quantification). Elle se divise généralement en deux étapes distinctes : 

l’échantillonnage/blocage et la quantification . 

Le signal continu analogique V(t) à numériser est échantillonné à un rythme fe déterminé par 

une horloge de synchronisation. V(t) est ainsi transformé en une succession d’impulsions courtes 
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dont l’amplitude est proportionnelle à l’amplitude du signal à numériser (cf. Fig. 1.1). A la sortie de 

l’échantillonneur, une tension Ve(t), continue par morceaux, est obtenue. Ces échantillons de durées 

trop courtes pour être convertis directement sont ensuite traités par un bloqueur qui stabilise cette 

tension afin que la conversion analogique numérique puisse être réalisée. En réalité, les deux 

fonctions d’échantillonnage et de blocage sont successives pour chacun des échantillons. Elles ne 

sont pas effectuées simultanément. La période d’échantillonnage Te est fixée selon le théorème de 

Shannon : la fréquence d’échantillonnage doit être au moins égale au double de la composante 

fréquentielle maximale du signal continu analogique. 

Echantillonneur

Bloqueur

Quantification

Horloge

t

V(t)

t

Ve(t)

t

Vb(t)

Signal numérique sur n bits

Te

EchantillonneurEchantillonneur

BloqueurBloqueur

QuantificationQuantification

Horloge

t

V(t)

t

Ve(t)

t

Vb(t)

Signal numérique sur n bits

Te

 
Fig. 1.1 – Schéma fonctionnel d’un Convertisseur Analogique Numérique (CAN) 

L'échantillonnage et le blocage ainsi réalisés transforment le signal analogique en une suite 

d’échantillons numériques. 

La quantification consiste alors à partitionner l'ensemble des valeurs possibles du signal 

analogique en un nombre fini de niveaux. Le pas de quantification q est la variation maximale que 

peut avoir le signal d'entrée pour provoquer un changement de 1 bit en sortie du convertisseur. 
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I.2.3 Echantillonnage des signaux analogiques 

 

L’échantillonnage d’un signal analogique représenté par une fonction V(t) (cf. Fig. 1.2) 

consiste à construire à partir de V(t) un signal à temps discret V(n)= V(nTe) obtenu en mesurant la 

valeur de V(t) toutes les Te secondes (fe=1/Te correspond à la fréquence d’échantillonnage). 

t
0

V(t)

t
0

Ve(t)

fe

Signal analogique Signal Discret

t
0

V(t)

t
0

Ve(t)

fe

Signal analogique Signal Discret  
Fig. 1.2 – Illustration de la phase d’échantillonnage d’un signal analogique 

Des valeurs de V(t) à des intervalles de temps réguliers peuvent alors être prélevées sur le signal 

initial. 

I.2.3.1 Ecriture mathématique de l’échantillonnage 

 

Il est possible de décrire mathématiquement les 2 opérations d’échantillonnage et de blocage. 

L’opération mathématique associée à l’échantillonnage/discrétisation du signal selon la figure 1.2 

revient à multiplier le signal V(t) par un peigne de Dirac δTe(t) : 

)()()( ttVtV
eTe δ×=          (1.1) 

∑ −×= )()()( ee nTttVtV δ         (1.2) 

Le calcul de la transformée de Fourrier du signal échantillonné conduit à: 

[ ] )()(
1

)()( 1 ffV
T

tVTFfV
e

e T
f

e
ee =

∗== δ       (1.3) 

∑ −= )()(
1

)( e
e

e kfffV
T

fV δ         (1.4) 
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Te et fe sont respectivement la période et la fréquence d’échantillonnage. 

Selon cette dernière équation, l’échantillonnage d’un signal V(t) dans le domaine temporel 

correspond à recopier dans le domaine fréquentiel son spectre V(f) tous les fe comme le montre la 

figure suivante. 

t
0

V(t)

f
0

V(f)

Signal analogique Spectre complexe du signal 
analogique

-fmax fmax

t
0

V(t)

f
0

V(f)

Signal analogique Spectre complexe du signal 
analogique

-fmax fmax

 
Fig. 1.3 – Propriétés temporelles et fréquentielles du signal à numériser 

t
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Ve(t)

f
0

Ve(f)

fe 2fe

t
0

Ve(t)

f
0

Ve(f)

fe 2fe  
Fig. 1.4 – Propriétés temporelles et fréquentielles du signal échantillonné 

I.2.3.2 Théorème de Shannon/Nyquist 

 

Le théorème de Shannon/Nyquist applique à l’opération d’échantillonnage: « Toute fonction 

V(t) dont le spectre est à support borné (V(f)=0 pour f > fmax) est complètement définie par ses 

échantillons V(nTe) si fe ≥ 2fmax »[1.1]. 

Pour une majeure partie des convertisseurs, la fréquence d’échantillonnage est fixée selon ce 

théorème. La bande passante des signaux analogiques est donc naturellement limitée par la fréquence 

d’échantillonnage des fonctions qui réalisent cette opération. Pour les convertisseurs à sous ou sur 

échantillonnage, le taux de conversion est une fraction de la fréquence d’échantillonnage. Le rapport 

fe/fN (fN fréquence de Nyquist) est aussi appelé OSR (Over Sampling Ratio) et généralement fixé à 
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2M, M étant un nombre entier. Le principe du sous ou sur échantillonnage permet d’avoir un 

compromis entre résolution et fréquence d’échantillonnage. 

Sous-échantillonnage : 

Cas où fe << f max. Les lobes successifs se chevauchent et la restitution du signal du départ 

devient alors impossible, il y a repliement du spectre. Cette méthode est utilisée par exemple pour 

acquérir le profil temporel d’un signal périodique très rapide notamment dans les oscilloscopes 

numérique en mode répétitif, à pas d’échantillonnage fixé (Te = NT+δt et δt << T). 

Sur-échantillonnage : 

Cas où fe >> f max. Les motifs successifs obtenus par périodisation du spectre sont disjoints et 

éloignés l’un de l’autre. Cette méthode permet aussi d’améliorer la qualité de représentation 

temporelle des signaux. Elle est utilisée pour des signaux en régime transitoire (signaux non 

périodiques) dans les oscilloscopes numériques en mode mono-coups. 

I.2.3.3 Notion de repliement du spectre 

 

Si le spectre V(f) du signal analogique V(t) n’est pas nul au delà de fe/2, la superposition peut 

conduire à des empiètements des signaux transposés (cf. Fig. 1.5). Ce phénomène est appelé 

recouvrement ou repliement de spectre. 

La conséquence du recouvrement spectral est que le signal à temps discret V(n) obtenu par 

échantillonnage n’est plus une image correcte de V(t), mais du signal dont le spectre est donné entre 

ef−  et ef+ . 

f
0

Ve(F)

fe 2fefe-fmax

f
0

Ve(F)

fe 2fefe-fmax  
Fig. 1.5 – Repliement de spectre avec un échantillonnage ne respectant pas le critère de Shannon 

S’il y a repliement de spectre, il n’est plus possible de retrouver le spectre du signal d’origine. 

Dans ce cas, l’opération d’échantillonnage modifie les caractéristiques du signal d’entrée. 
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Ainsi, pour ne pas perdre d’informations par rapport au signal que l’on échantillonne, il est 

nécessaire de respecter le critère de Shannon. 

On sait qu’une fonction dont le spectre est à support borné est illimitée dans le temps. Un 

signal physique n’est jamais illimité dans le temps, et par conséquent, son spectre n’est pas à support 

borné. Son échantillonnage provoque donc en principe toujours du recouvrement spectral. Par 

ailleurs, tout signal analogique est affecté par des bruits additifs, qui portent des composantes à haute 

fréquence. Ces bruits peuvent venir dégrader le spectre utile du signal par repliement spectral. 

La condition de non recouvrement n’est donc en général pas vérifiée par les signaux usuels, 

ce qui implique la nécessité de faire précéder l’échantillonneur d’un filtre dont les spécifications 

seront définies pour vérifier la condition de non recouvrement, ce filtre est en général appelé, filtre de 

garde ou filtre anti-repliement. 

I.2.3.4 Expression mathématique de l’échantillonnage/Blocage 

 

Une fois le signal filtré et échantillonné, il reste à le quantifier. L’équation qui décrit le signal 

échantillonné et filtré  est donc : 

)(
1

).0()(
1

)( fV
Te

fffV
Te

fV eef =−= ∑δ       (1.5) 

Pour pouvoir réaliser la fonction de quantification, la valeur à quantifier doit être maintenue 

constante afin de permettre au CAN de traiter l’échantillon et de le numériser. Ce blocage doit être 

d’une durée supérieure au temps de conversion du CAN. 

On suppose le blocage d’une durée Te.θ  où ] ]1;0∈θ . L’opération mathématique associée est 

la convolution du signal échantillonné Ve(t) avec un signal rectangulaire de durée eT.θ  : 

)(Re)()( tcttVtV Teeb θ∗=         (1.6) 

Cela revient donc, dans le domaine fréquentiel, à multiplier le spectre du signal échantillonné 

par un sinus cardinal. 

)(sin)()(
e

eb f

f
cfVfV ×××= θα        (1.7) 
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On obtient donc une périodisation du spectre avec une déformation due à la présence du sinus 

cardinal. Pour retrouver le signal, il faudra utiliser un filtre qui élimine les périodisations de Vb (f) et 

qui rectifie la déformation d’amplitude apportée par le sinus cardinal. Dans la pratique, un filtrage 

passe-bas avec une fréquence de coupure à fe/2 peut être suffisant. En effet, suivant la fréquence 

d’échantillonnage fe, θ  pourra être choisie de telle sorte que l’atténuation sur le signal soit 

négligeable dans la bande de fréquences [-fe/2; fe /2]. 

Dans le cas d’un blocage de faible durée (θ  < 1), le sinus-cardinal atténue les premières 

recopies de spectre. Un filtre passe-bas avec une fréquence de coupure à fe /2 permet de récupérer de 

manière parfaite le signal d’entrée. 

Dans le cas d’un signal bloqué sur toute la période d’échantillonnage (ce qui correspond au 

signal restitué en sortie d’un CAN), le sinus-cardinal écrase les fréquences proches de la fréquence 

d’échantillonnage et vient donc modifier les propriétés du spectre du signal d’entrée qui ne peut plus 

être restitué correctement à l’aide d’un simple filtre. En revanche, il présente l’avantage d’éliminer 

les recopies de spectre et donc d’alléger le contenu spectral du signal. 
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fe 2fe0
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TFTF

TFTF
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1=θ

 
Fig. 1.6 – Propriétés d’un signal échantillonné bloqué 

I.2.4 Théorie de la quantification 

 

Le convertisseur analogique numérique (CAN) effectue la numérisation d’un signal 

analogique après échantillonnage/blocage et délivre des séquences numériques codées avec un pas de 

quantification « q » qui dépend du nombre de bits « N » du convertisseur. En l’absence d’une 
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connaissance à priori de la loi de probabilité du signal ou lorsque la quantification doit être appliquée 

à différents types de signaux, on utilise une loi de quantification uniforme. Elle conduit par ailleurs à 

une analyse théorique plus simple et sera le seul cas étudié dans la suite. Ainsi, pour une loi de 

quantification uniforme où les valeurs codées sont obtenues par arrondi dans le domaine de 

conversion « ∆CAN » du convertisseur (appelé aussi tension de pleine échelle du CAN), le pas de 

quantification q est alors donné par [1.2] : 

N
CANq
2

∆=          (1.8) 

Où N est le nombre de bits de quantification. En considérant par la suite que le CAN travaille avec N 

bits entre ±Vmax (cf. Fig. 1.7 – (a)), on a ∆CAN = 2Vmax et le pas de quantification vaut alors : 

  1
maxmax

22
2

2 −==∆= NNN
CAN VV

q        (1.9) 

Le pas de quantification q rapporté au domaine de conversion ∆CAN définit la résolution RCAN 

du convertisseur : 

  LSB
q

R N
CAN

CAN 1
2
1 ==

∆
=         (1.10) 

On dit, de manière équivalente, que la résolution est égale au poids du bit le plus faible LSB 

(Least Significant Bit) du convertisseur. 

Lorsque les valeurs codées sont obtenues par arrondi, l’erreur due au codage se répartit 

uniformément autour de la droite de conversion idéale et la caractéristique de codage est celle 

représentée à la figure 1.7 – (a). L’erreur maximum due à la quantification est alors : 

  Nq

Vq
E

22
max==         (1.11) 

Par exemple si l’on considère un CAN 10 bits travaillant entre ±10 V, Les valeurs des 

paramètres définies par (1.8), (1.9), (1.10), et (1.11) sont: 

VCAN 20=∆ ,   mVq 20
2
102
10 ≈⋅= ,  mVEq 10≈ ,   

1024
1=CANR  
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Fig. 1.7 – (a) Fonction de transfert idéal d’un CAN 3 bits, (b) Erreur de quantification 

I.2.4.1 Bruit de quantification 

 

Nous venons de voir que l’opération de quantification remplace chaque valeur du signal 

prélevé à l’instant kTe par une approximation. C’est une opération non linéaire qui s’accompagne 

nécessairement d’une perte d’information et l’effet de cette approximation revient, 

mathématiquement, à superposer au signal d’origine V(t) un signal d’erreur e(t) que l’on appelle le 

bruit de quantification. L’amplitude maximale de ce signal d’erreur est (comme nous l’avons signalé 

plus haut) Eq = q/2 (cf. Fig. 1.7 – (b)). Sa puissance est une mesure de la dégradation que subit le 

signal. 

Si le pas de quantification est beaucoup plus petit que l’amplitude du signal V(t), le signal 

d’erreur sera constitué de segments de droite compris entre ±q/2 et de durée variable ∆t. L’équation 

décrivant ce signal d’erreur élémentaire s’écrit alors [1.2] : 

( ) t
t

q
te

∆
=  

22

t
t

t ∆+≤≤∆−       (1.12) 

Et sa puissance moyenne Pq vaut : 
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Ce qui donne finalement le résultat bien connu pour une distribution statistique uniforme : 

 
312

22
q

q

Eq
P ==           (1.14) 
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La valeur ainsi obtenue est une estimation de la puissance du bruit de quantification suffisante 

pour la plupart des cas réels. Si l’on exprime cette puissance par rapport au nombre de bits N du 

convertisseur, on obtient : 

 
2

max

2

max

322
2

12
1








=






=
NNq

VV
P        (1.15) 

La puissance du bruit de quantification Pq permet de calculer la valeur efficace qeff du bruit de 

quantification qui vaut : 

 
12

q
Pq qeff ==          (1.16) 

Le spectre du signal d’erreur est plus difficile à évaluer. Mais, dans la plupart des cas, les 

conditions sont remplies pour que la densité spectrale du bruit de quantification puisse être 

considérée comme constante. 

I.2.4.2  Rapport signal à bruit (SNR) 

 

Lorsqu’un signal est perturbé par du bruit, il est nécessaire de quantifier l’importance de cette 

perturbation par rapport au signal. La notion de rapport signal sur bruit (SNR : Signal to Noise Ratio) 

est alors définie comme le quotient entre la valeur efficace du signal Seff et celle du bruit qeff. 

 
eff

eff

q

S
SNR=           (1.17) 

Dans le cas du bruit de quantification, sa valeur efficace est donnée par : 

 
12212 1

max
−

==
Neff

Vq
q         (1.18) 

De sorte que le rapport signal à bruit s’exprime par : 

 
max

1 122

V

S
SNR eff

N ⋅
=

−

         (1.19) 

Exprimé en dB, ce rapport signal sur bruit vaut : 

 ( ) ( ) ( )
max

log2012log102log201
V

S
NSNR eff

dB ++⋅−=     (1.20) 

D’où : 

 
max

log2077.402.6
V

S
dBNSNR eff

dB ++=       (1.21) 

Cette formule d’une grande utilité pratique, relie le nombre de bits N de codage à la plage des 

amplitudes qui peuvent être codées. 
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I.2.4.2.1 SNR pour un signal sinusoïdal 

 

Dans le cas particulier où le signal analogique à numériser est une sinusoïde 

)cos()( wtAte = d’amplitude égale à la tension maximale Vmax du CAN on a : 

q
V

S N
eff

1max 2
2

1

2
−==         (1.22) 

Le rapport signal sur bruit maximum que l’on peut avoir après quantification vaut alors : 

 1
1

max 26
12/

2/2 −
−

=== N
N

eff

eff

q

q

q

S
SNR       (1.23) 

Exprimé en dB, ce rapport devient : 

 ( ) ( ) ( )6log102log201max, +⋅−= NSNR dB       (1.24) 

Ce qui conduit à la relation générale suivante : 

 dBNSNR dB 76.102.6max, +=         (1.25) 

Cette relation (1.25) obtenue pour un signal de type sinusoïdal est un cas particulier de la 

relation (1.21). Elle traduit à elle seule, toute la force et la faiblesse des systèmes numériques. Force 

parce que pour augmenter le SNR, il suffit d’augmenter le nombre de bits N et, faiblesse parce que 

cette augmentation est vite limitée par des contraintes technologiques. De plus, il est important de se 

rappeler que ce résultat n’est valable que pour une sinusoïde dont l’amplitude couvre toute la plage 

du convertisseur analogique numérique et qu’il représente le SNR maximum possible pour un 

convertisseur donné. Dans le cas le plus général où l’amplitude A du signal sinusoïdal est inférieure à 

la plage Vmax du CAN, on aura : 

A

V
dBNSNRdB

maxlog2076.102.6 −+≈  maxVA ≤    (1.26) 

On constate ainsi que le SNR maximum calculé précédemment peut être plus faible si 

l’amplitude du signal sinusoïdal ne couvre pas toute la plage du CAN. 

I.2.4.2.2 Signal à distribution gaussienne 

 

Dans le cas où l’on admet que la distribution statistique d’un signal quelconque est de nature 

gaussienne, on montre que le risque de dépassement du domaine de conversion est inférieur à [1.3]: 

 5% si Seff ≤ Vmax/2 

 0.3% si Seff ≤ Vmax/3 

En considérant ce dernier cas satisfaisant d’un point de vue pratique car l’écart type vaut 

∆CAN/4 (VFS/4) pour une distribution gaussienne (pour s’affranchir de toute saturation), on trouve : 
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 dBNdBNSNR dB 7.402.63log2078.402.6max, −=−+=     (1.27) 

Avec 
3
maxV

Seff =  

Dans ce cas plus général que celui du signal sinusoïdal, on voit que le rapport signal sur bruit 

ne dépassera pas 43 dB pour un convertisseur 8 bits alors qu’il est d’environ 50 dB pour un signal 

sinusoïdal. Ce problème sera aussi abordé dans le chapitre II lorsqu’il s’agira de choisir le signal utile 

pour étalonner le système de caractérisation développé au cours de ce travail de thèse. 

I.2.4.3 Fréquence d’échantillonnage 

 

Il faut noter, par ailleurs, que fixer la fréquence d’échantillonnage au double de la fréquence 

maximale du signal est une limite basse. En effet, rien ne s’oppose à ce que les CAN travaillent à un 

rythme qui soit plus élevé que celui fixé par la condition de Shannon. Dans le paragraphe 1.2.4.1, 

nous avons vu que la quantification générait une erreur qui, du point de vue spectral, pouvait être 

assimilée à un bruit dont la densité spectrale de puissance s’étend sur une bande de fréquence égale à 

la fréquence de Shannon, soit 2B. Cette densité spectrale de puissance (dspq) peut donc se réécrire de 

la manière suivante: 

( )
B

q
fdspq 212

2

×
=          (1.28) 

Imaginons maintenant que l’on échantillonne à une fréquence plus élevée que deux fois la 

bande du signal et appelons OSR (Over Sampling Ratio) le rapport entre cette fréquence de sur-

échantillonnage fse et la fréquence de Shannon (fe = 2B). Le sur-échantillonnage va étaler la 

puissance du bruit sur un spectre plus large de sorte que la dspq se voit ainsi réduite du rapport de 

sur-échantillonnage OSR. 

 ( )OSRB

q
dspq ×

=
212

2

         (1.29) 

Avec 

 
B

f
OSR se

2
=           (1.30) 

Le niveau de bruit de quantification ayant diminué, le rapport signal à bruit du convertisseur 

se voit ainsi élevé du même rapport. Pour un signal sinusoïdal, on obtient : 

 )log(1076.102.6 OSRNSNR ++=        (1.31) 

Une augmentation de la fréquence d’échantillonnage à pour effet d’améliorer le SNR et 

d’améliorer << artificiellement >> la résolution. 
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I.2.4.4 Filtrage numérique 

 

Le bruit des CAN dépend principalement du bruit de quantification, qui peut être considéré 

aléatoire. Ce bruit est uniformément réparti sur toute la bande passante de Shannon, qui est égale à la 

bande limitée par la fréquence égale à la moitié de la fréquence d’échantillonnage. Si le filtrage 

numérique est utilisé (après les CAN) pour supprimer des composantes de bruit en dehors de la 

bande passante du signal, le bruit RMS sera réduit ce qui correspond à une amélioration en SNR. 

Comme ce filtrage est numérique, il peut être modulable en fonction de la bande de modulation du 

signal utile. Par sur-échantillonnage du signal d'entrée et utilisation d’un filtre passe-bas, on peut 

améliorer le SNR de la façon suivante [1.4]: 









×+=

Filtre

Shannon
NyquistFPB F

F
SNRSNR 10log10       (1.32) 

I.2.4.5 Non linéarité du convertisseur 

 

Jusqu’à présent, des convertisseurs analogiques numériques ont été considérés comme 

parfaits, exempts de toute erreur de linéarité, cela signifie que la relation entrée-sortie est décrite par 

une droite et que les pas de quantification se répartissent régulièrement le long de cette droite. Or, 

dans la réalité, la relation sortie-entrée n’est jamais exactement linéaire. 

En général, la valeur absolue de la différence entre la courbe réelle et la droite idéale ne 

dépasse pas un demi LSB. Dans ce cas, l’erreur de non linéarité est au maximum équivalente à la 

perte d’un bit de poids faible. On admet alors, que le rapport signal sur bruit est réduit d’un facteur 2 

ou de 6dB. Le rapport signal sur bruit est alors corrigé de la manière suivante : 

 [ ]dBSNRSNR dBdBNL 6max,, −=         (1.32) 

 

En conclusion, il ressort de cette première analyse que toute opération de conversion 

analogique numérique s’accompagne généralement d’imperfections sur le signal et l’importance de 

ces imperfections se quantifie en terme de rapport signal à bruit. Nous avons vu que le rapport signal 

à bruit maximal que l’on peut obtenir est fonction de la résolution donnée du quantificateur et pour 

un type particulier de signal. Les situations que l’on vient d’analyser sont résumées dans le tableau 

1.1. 
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Signaux SNRmax  [dB] SNRmax avec NL [dB] 

sinus 6N+1.76 6N-+1.76 – 6=6N-4 

Bruit gaussien 6N-4.7 6N-4.7-6=6N-11 

Tab. 1.1 – Limite en SNR des CAN électroniques 

Du tableau 1.1, on retiendra que, de manière générale, une conversion analogique numérique 

réelle sur 10 bits peut difficilement fournir un rapport signal à bruit d’environ 55 dB pour un signal à 

distribution gaussienne alors qu’il est de 62 dB pour un signal de type sinusoïdal. Ce dernier signal 

étant le signal de test le plus utilisé dans les phases de conception de circuits, nous considérons par la 

suite son SNRmax comme base de nos calculs. 

I.2.5 Principaux facteurs de mérite des convertisseurs analogiques numériques 

pour des signaux simples sinusoïdaux 

 

Ce paragraphe est consacré à la description des principaux facteurs de mérite utilisés 

classiquement pour les spécifications des convertisseurs analogiques numériques. Ces facteurs de 

mérite sont des paramètres importants pour l’analyse des performances des CAN. 

Les facteurs de mérite utilisés pour les spécifications des CAN se classent en deux catégories. 

D’une part, il est possible de définir les paramètres statiques qui regroupent les erreurs de linéarité 

intégrale (INL : Integral Non Linearity) et différentielle (DNL : Différentiel Non-Linearity), ainsi que 

les erreurs de gain et d’offset. D’autre part, des paramètres dynamiques sont aussi définis : Ce sont le 

SNR, la SFDR (Spurious-Free Dynamic Range), le nombre de bits effectif ou ENOB (Effective 

Number Of Bits) et également la puissance consommée. Pour les applications hautes fréquences, les 

performances dynamiques sont fondamentales. Ce sont celles que nous allons définir. 

I.2.5.1 Le SNR 

 

Tout le développement théorique relatif au SNR a été présenté au paragraphe (I.2.4.2). C’est 

un paramètre qui permet de quantifier l’importance des imperfections sur un signal lors de la 

conversion analogique numérique. Les valeurs maximales de SNR après quantification pour 

différents types de signaux ont également été présentées. Nous rappelons l’expression du SNR pour 

un signal de type sinusoïdal qui reste le signal de test utilisé dans les phases d’évaluation des 

performances d’un système. 

76.102.6max, += NSNR dB         (1.33) 

I.2.5.2 La distorsion d’harmonique totale (THD) 
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La distorsion d’harmonique totale ou THD (total harmonic distorsion) est une estimation de 

la linéarité du convertisseur vis-à-vis du contenu harmonique du signal. C’est le rapport entre la 

somme de la puissance de toutes les harmoniques sur la puissance du signal au fondamental. Pour 

une entrée sinusoïdale, et si les puissances des harmoniques d’ordre n sont appelées PHn, avec n 

variant de 2 à n (l’harmonique 1 désignant généralement la fondamentale) et PF celle de la 

fondamentale, les distorsions DHn correspondantes sont données par : 

F

Hn

P

P
DHn =           (1.34) 

De sorte que la distorsion d’harmonique totale se calcule ainsi : 

∑
=

=
n

n
nDHTHD

2

         (1.35) 

Il faut remarquer par ailleurs que la THD dépend de la fréquence du signal de test utilisé. Si 

cette fréquence de test est à la limite de Shannon (fmax<fs/2), la THD est nulle car toutes les 

harmoniques sont rejetées au delà de la bande passante du CAN. 

I.2.5.3 Le SNR avec distorsion (SINAD) 

 

Le SINAD est le rapport signal à bruit qui tient compte de l’influence des distorsions 

d’harmoniques. En effet, la présence des harmoniques lors du traitement du signal exige d’en tenir 

compte dans l’estimation du SNR car ces distorsions sont vues par le signal comme du bruit. La prise 

en compte de ces distorsions dans le calcul du SINAD s’effectue comme suit : 

( ) ( ) 11

1

−−

−

+=













+=

×+
= THDSNRTHD

S

q

STHDq

S
SINAD

eff

eff

effeff

eff    (1.36) 

( )10/)(10/)( 1010log10 dBTHDdBSNR
dBSINAD +−= −      (1.37) 

Ainsi, dans un convertisseur parfait (absence de distorsions), le SINAD et le SNR sont identiques. 

I.2.5.4 Le nombre de bits effectifs (Neff ou ENOB) 

 

Dans le calcul du SNR de la relation (1.33), la seule source de bruit concernée est le bruit de 

quantification. Il s’agit là d’un cas idéal car en réalité, le SNR tient compte non seulement de ce bruit 

de quantification, mais aussi de bruits à priori blancs apportés par toutes les imperfections qui 

peuvent exister dans les différents blocs du circuit (bruits électroniques). Puis, s’ajoutent des bruits 

discrets dus aux non linéarités du CAN et l’on accède alors au SINAD. Une fois ces différentes 

imperfections prises en compte, la notion de bits effectifs Neff peut être introduite. Neff est une mise en 

évidence efficace des limitations d’un CAN. Il illustre la précision effective du CAN une fois les 
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différentes erreurs additionnées. Le calcul de Neff  est fondé sur la valeur du SINAD lorsqu’il 

remplace le SNRmax,dB dans la relation (1.33) par: 

 
02.6

76.1−
= dB

eff

SINAD
N         (1.38) 

Ce nombre de bits théoriques Neff  est en général plus faible que le nombre de bits matériels N de la 

conversion analogique numérique. 

I.2.5.5 La SFDR 

 

La SFDR (Spurious Free Dynamic Range) ou la dynamique libre de raies parasites est le 

rapport entre la valeur efficace vraie (RMS :root mean square) d’une onde sinusoïdale d’entrée avec 

la valeur RMS du plus important parasite observé dans le domaine des fréquences. Elle est très 

importante dans certaines applications de communication qui exigent la maximalisation de la 

dynamique du CAN. En effet, lorsque le signal utile est accompagné d’un brouilleur par exemple de 

forte amplitude, des raies parasites peuvent apparaître dans la bande utile. Ces parasites empêchent le 

CAN de convertir les petits signaux d’entrée car la distorsion peut avoir une amplitude nettement 

supérieure à celle de ces signaux, ce qui limite la dynamique du CAN. Un parasite important dans le 

domaine des fréquences n’aura pas nécessairement une grande influence sur le SNR, mais il affectera 

fortement la SFDR. 

A partir de la connaissance de la SFDR, il découle une estimation du nombre de bits effectifs 

via la relation suivante [1.5]: 

 ( ) 02.6

SFDR
N dBc

SFDReff =          (1.39) 

I.2.5.6 Durée des impulsions d’échantillonnage 

 

Dans la relation (1.2), nous avons vu que le signal échantillonné est une suite d’impulsions de 

Dirac dont l’amplitude est modulée par le signal à échantillonner V(t). Cette équation était correcte 

pour une suite d’impulsion de dirac idéales. Toutefois, dans la réalité l’impulsion a un certain profil 

Se(t) donc le signal échantillonné devient : 

( ) ( ) ( )[ ] ( )( )tSnTttVtV eee ∗−∂×= ∑        (1.40) 

Avec δ(t-nTe) la distribution de Dirac des instants d’échantillonnage. Spectralement l’expression ci-

dessus est alors équivalente à : 

 ( ) )()()()( 2 fSefVfV e
fTj

e
e ×∗= ∑ π        (1.41) 
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Le module du signal échantillonné est multiplié par le spectre de l’impulsion, ce qui 

correspond à un filtrage du signal à échantillonner. Ce phénomène est particulièrement mis en 

évidence lorsque l’impulsion est de longue durée par rapport à la période du signal à convertir, et 

donc lorsque le spectre de l’impulsion est plus étroit que le spectre du signal à numériser. Dans ces 

conditions, les représentations spectrales montrent l’influence de cet effet de filtrage (Fig. 1.8). Ce 

raisonnement explique qualitativement l’intérêt d’obtenir une impulsion d’échantillonnage de durée 

la plus courte possible pour que son spectre ne vienne pas tronquer celui du signal. 

B

fe = 1/Te 2fe = 2/Te

Se0(f)
pour différentes
durées d’impulsions

f

f

f

( )fVe

( )fVin

( )fSe

 
Fig. 1.8 – phénomène de filtrage causé par la durée de l’impulsion d’échantillonnage 

En conséquence cette durée d’impulsion va définir la bande passante RF d’un 

échantillonneur. Dans le deuxième chapitre, le calcul de la valeur théorique de cette bande passante 

sera présenté, ainsi que la valeur mesurée et ce, pour plusieurs échantillonneurs testés. 

I.2.5.7 Gigue temporelle des instants d’échantillonnage 

 

Le processus de conversion analogique numérique est particulièrement sensible à la qualité du 

signal d’horloge. Ce dernier induit une incertitude sur l’instant d’échantillonnage qui peut être un 

facteur déterminant dans la dégradation du rapport signal à bruit. Il s’agit là d’un point crucial. Un 

échantillonneur bloqueur se comporte essentiellement comme un mélangeur et toute gigue temporelle 

(appelée aussi jitter) affectant l’horloge aura des répercussions sur la qualité du signal délivré. 

 

De façon quantitative, l’erreur maximale δtmax sur l’instant d’échantillonnage apparaît pour un 

signal de la forme Asin(2πft). Cette erreur est modélisée par une erreur de tension sous la forme 

[1.6] : 

( )( ) ( )[ ]ftttfAV πδπδ 2sin2sin −+×=        (1.42) 
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( ) ( )tftfftAV δπδππδ sin2cos2 ×+×=       (1.43) 

 

En réalité, la gigue se situe souvent dans une plage allant de quelques dizaines à quelques 

centaines de picosecondes. Le facteur ( )tfδπ  devient dans tous les cas très petit. En conséquence, le 

facteur ( )tfδπsin  tend vers( )tfδπ . La valeur maximale de ce facteur est( )maxtfδπ . D’autre part, ( )tfδπ  

reste faible devant (2πft), donc la valeur absolue du facteur ( )tfft δππ +2cos  tend vers 1. L’erreur 

maximale calculée à partir de la relation précédente vaut : 

 maxmax 2 tfAV δπδ =        (1.44) 

 Où δtmax correspond à l’erreur maximale sur l’instant d’échantillonnage. L’influence de cette gigue 

temporelle sur le SNR est donnée par la relation suivante : 

 







=

max2
1

log20
tf

SNRdB δπ
      (1.45) 

Le SNR ci-dessus calculé est celui d’un CAN idéal pour lequel la seule source de bruit est 

celle causée par la gigue de l’horloge d’échantillonnage. Elle montre également que plus la fréquence 

d’entrée est élevée, plus la gigue temporelle contribue à la dégradation du SNR. 

Quand cette gigue de phase vient s’additionner au bruit de quantification elle peut perturber le 

fonctionnement des CAN d’une manière plus significative. 

Dans le cadre des travaux de cette thèse nous avons réalisé une étude de l’effet de gigue de 

phase du signal d’horloge sur l’échantillonnage du signal. 

 

La figure 1.9 montre l’évolution du SNR en fonction de la fréquence du signal d’entrée 

paramétré par le jitter. Force est de constater que le SNR diminue lorsque la fréquence du signal 

d’entrée augmente, quelle que soit la valeur du jitter. En revanche, pour une fréquence donnée, plus 

le jitter est important, plus le rapport signal à bruit est dégradé. 

Donc, dans un système d’échantillonnage, il est nécessaire et fondamental de minimiser la 

gigue de phase. 
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Fig. 1.9 – Évolution du SNR en fonction de la fréquence du signal d’entrée et du jitter (fe=100MHz) 

La figure 1.10 représente l’évolution du SNR pour une quantification sur 8 bits d’un signal 

sinusoïdal associé à deux valeurs de gigues de phase. 

Pour des valeurs de fréquences faibles (<1 MHz), le graphique suivant montre que le bruit de 

quantification est prépondérant par rapport au bruit de phase. En revanche, dès lors que l’on monte en 

fréquence, c’est la gigue de phase qui dégrade le plus le SNR avec des pentes de décadedB/20− . 

Dans le cadre de notre application d’échantillonnage haute fréquence, il est donc nécessaire 

de veiller à ce que le bruit de phase soit le plus faible possible en veillant à ce que les horloges dans 

les systèmes soient parfaitement synchronisées entre elles et qu’elles soient le plus stable possible. 
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Fig. 1.10 – Simulation du SNR à la sortie d’un CAN 8bits 

I.3 Architectures générales des récepteurs des signaux microondes 

 

Que ce soit en instrumentation ou en radiocommunication, cinq fonctions principales sont 

nécessaires pour réaliser la réception d’un signal microonde : 
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• La détection du signal : elle est généralement effectuée par une antenne de réception. 

• L’amplification du signal détecté: cette fonction nécessite l’utilisation d’une chaîne 

d’amplification faible bruit. 

• L’isolation du signal utile : pour effectuer cette fonction, il est nécessaire d’utiliser un 

ou plusieurs filtres RF ou FI, passe bas ou passe bande. 

• La conversion de fréquence : En raison de l’impossibilité actuelle de placer les CAN 

directement en réception microonde dans les chaînes de réception, cette fonction est 

devenue essentielle pour translater le signal RF vers la bande de base. Le traitement du 

signal permet ensuite de récupérer l’information utile. Le convertisseur de fréquence 

est actuellement le cœur du récepteur. Il est possible de distinguer plusieurs types de 

récepteurs en fonctions des architectures choisies pour réaliser cette fonction de 

conversion de fréquences (cf. Fig. 1.11). Ce sont les principales architectures des 

récepteurs de signaux microondes qui seront présentés dans ce chapitre. 

Récepteur microonde

Fsignal > 1GHz

CAN BDB/FI

Simple FI

SuperhétérodyneHomodyne Faible FI

Double FI Triple FI

Sous échantillonnage(Lipsys)

CAN RF (limite technologique Femax=2 GHz)

Récepteur microonde

Fsignal > 1GHz

CAN BDB/FI

Simple FI

SuperhétérodyneHomodyne Faible FI

Double FI Triple FI

Sous échantillonnage(Lipsys)

CAN RF (limite technologique Femax=2 GHz)

 
Fig. 1.11 – Les principales architectures des récepteurs de signaux micro-onde 

• La conversion analogique numérique : Actuellement les convertisseurs analogiques 

numériques se trouvent en bout de la chaîne de réception en raison de leur faible 

performance en termes de bande passante et de fréquence d’échantillonnage. 

Les paragraphes suivants détaillent les différents types de récepteurs en fonction du système 

de conversion du signal. 

I.3.1 Récepteurs superhétérodynes 
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Les récepteurs superhétérodynes constituent plus de 99% des récepteurs actuels utilisés dans 

les chaînes de réception de radiocommunications comme dans celles de l’instrumentation. 

La topologie de ce type de récepteur est présentée dans la figure 1.12. 

Filtre 
FI

LNA CAN Traitement 
numérique

OL1

Démodulateur 
IQ

OL2

Filtre 
FI

LNA CAN Traitement 
numérique

OL1

Démodulateur 
IQ

OL2

 
Fig. 1.12 – Architecture superhétérodyne 

Le principe de fonctionnement de ce récepteur est de transposer dans un premier temps le 

signal radio à une première fréquence intermédiaire FI1 puis à une seconde fréquence FI2. 

En supposant que le signal à l’entrée du récepteur est )2cos()( tfAtS RFe π= , le signal obtenu à 

la sortie du premier mélangeur sera le suivant : )2cos()2cos()(
1

tftfAtS OLRFFI ππ=  

[ ]))(2cos())(2cos(
2

)(
1

tfftff
A

tS OLRFOLRFFI ++−= ππ     (1.46) 

Le filtre à la sortie du premier mélangeur conserve le premier terme de
1FIS , le deuxième 

terme est éliminé. En réglant la fréquence de l’oscillateur local, il est possible de travailler à 

fréquence fixe telle que OLRFFI fff −= . Ainsi le signal RF utile est ramené autour de fréquence FI 

préalablement fixée. En revanche, un signal présent à la fréquence image FIRFIM fff 2−= , peut être 

aussi transposé autour de fréquence FI. Ce signal représente une source de bruit majeure pour les 

signaux utiles. C’est la raison principale pour laquelle un filtre de fréquence image est introduit juste 

avant le premier mélangeur. Cette architecture offre les meilleures performances en termes de 

dynamique, de sélectivité et de sensibilité du récepteur. Le principal inconvénient de cette 

architecture est qu’elle est encombrante. 

I.3.2 Récepteurs à conversion directe 
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Pour pallier les difficultés liées à la fréquence image, l’idée de supprimer le passage en 

fréquence intermédiaire a émergé afin de transposer le signal directement en bande de base. Ceci 

revient à utiliser une réception homodyne ou à conversion directe appelée aussi réception à FI zéro. 

Après filtrage radiofréquence et amplification faible bruit, le signal est directement transposé 

autour d’une fréquence nulle. De cette manière, le problème de fréquence image est éliminé. Ainsi, 

tous les filtres utilisés dans la réception superhétérodyne pour assurer la sélection du canal sont 

purement et simplement remplacés par un filtre passe bas. Ce type de réception est réalisable sans 

dégradation du signal reçu grâce à des filtres numériques. La partie filtrage ainsi que le contrôle 

automatique de gain, sont effectués en bande de base, garantissant dans le même temps une 

importante intégration pour ce récepteur. 

LNA Démodulateur 
IQ

CAN
Traitement 
numérique

LNA Démodulateur 
IQ

CAN
Traitement 
numérique

 
Fig. 1.13 – Architecture à conversion directe 

En revanche, la translation directe du spectre sur une fréquence nulle entraîne un certain 

nombre d’inconvénients, principalement le problème du « DC-Offset » l’appariement entre les voies 

I et Q et le bruit en 1/f. 

I.3.3 Récepteurs faible FI  

 

Cette architecture de réception est une solution intermédiaire entre la réception directe et la 

réception hétérodyne. Son principe consiste à transposer le signal radiofréquence en une fréquence 

intermédiaire très faible. En effet, le problème du DC-Offset et du bruit en 1/f sont alors évités sans 

pour autant nécessiter tous les changements de fréquences inhérents au récepteur superhétérodyne. 

Cependant, subsistent les problèmes de fréquence image. 

LNA CAN Traitement 
numérique

Démodulateur 
IQ

LNA CAN Traitement 
numérique

Démodulateur 
IQ

 
Fig. 1.14 – Architecture à faible fréquence intermédiaire 
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Tout comme pour la conversion directe, les difficultés sont repoussées vers la bande de base. 

Si cette architecture s’affranchit des problèmes d’offset, il n’en est pas de même avec celui de la 

réjection de fréquence image. Il faut donc trouver un meilleur compromis entre la réjection de 

l’image et la complexité du traitement du signal en bande de base. 

I.3.4 Récepteurs à sous-échantillonnage 

 

Un autre type de récepteur microonde est utilisé depuis très longtemps surtout dans le 

domaine de l’instrumentation. Il s’agit du récepteur utilisant la technique de sous-échantillonnage qui 

consiste, d’un point de vue fréquentiel, à translater en basse fréquence le signal radiofréquence ou 

microonde, puis à le numériser avec un CAN possédant une fréquence d’échantillonnage plus basse 

(quelques MHz). D’un point de vue temporel, le sous-échantillonnage s’apparente à une opération de 

stroboscopie. Cette numérisation quasi directe du signal microonde élimine les mélangeurs et filtres 

FI tout en conservant le filtre RF et le LNA. Cette solution présente aussi l’intérêt de pouvoir 

numériser des signaux sur une plus large gamme de fréquence (1GHz à 50 GHz) contrairement à une 

solution avec mélangeurs. 

Sur la figure suivante, l’architecture du récepteur à sous-échantillonnage est présentée. 

 

CAN Traitement 
numérique

Gain FI

Cristal de 
référence: fclock

CAN Traitement 
numérique

Gain FI

Cristal de 
référence: fclock

 
Fig. 1.15 – Architecture à sous-échantillonnage 

Cette architecture, pour l’instrumentation permet de réaliser un bon compromis entre bande 

passante RF et dynamique des CAN associés. Elle a été pour le moment très limitée en terme de 

bande passante FI. L’objectif du travail de cette thèse est de concevoir un instrument qui puisse 

permettre la réception sur 4 canaux de signaux microondes modulés large bande. Au vu des 

différents types de récepteurs traditionnels, il semble que pour des applications instrumentales, la 

solution du récepteur à sous-échantillonnage puisse présenter plus d’avantages que les autres 

notamment en ce qui concerne le nombre de canaux pouvant être utilisés simultanément. 



Chapitre I : Techniques de réceptions des signaux microondes multi standards pour les radiocommunications et l’instrumentation 

 

 43 

I.4 Principaux critères de performance des récepteurs à sous-

échantillonnage 

 

Les principales caractéristiques des récepteurs à sous-échantillonnage sont, le gain de 

conversion, les bandes passantes RF, FI, OL, la dynamique et le facteur de bruit. Ce sont ces 

caractéristiques qui seront mesurées, étudiées pratiquement et exposées dans le chapitre suivant. Il est 

extrêmement important de connaître les bandes passantes de chaque dispositif électronique utilisé 

dans les récepteurs de l’instrumentation afin de connaître, suivre et contrôler le signal à tester lors de 

son passage dans tous les éléments du système de mesure. Le principe du sous-échantillonnage, qui 

régit le fonctionnement de ce système peut être vu comme un mélange multiharmonique simultané. 

Ce dernier est complexe à évaluer en terme de bruit et notamment de facteur de bruit. Dans ce 

paragraphe, une étude théorique est présentée, conduisant à une première évaluation du facteur de 

bruit d’une tête de réception à sous-échantillonnage à partir de sa modélisation mathématique. En 

principe, ce facteur de bruit est beaucoup plus important dans ce cas à cause du bruit ramené par tous 

les mélanges en bande passante FI autour du signal utile. 

I.4.1 Pertes/Gain de conversion 

 

Le gain de conversion, noté GC, représente le gain (ou les pertes) entre la sortie FI et l’entrée 

RF de la tête de réception à sous-échantillonnage. 

 
Fig. 1.16 – Niveau de bruit à l’entrée et la sortie d’un modèle simple d’une tête d’échantillonnage 

( )
log

( )
FI FI

C
RF RF

P f
G

P f

 
=  

 
10         (1.47) 

( )FI FIP f représente la puissance à l’accès FI à la fréquence FI. 

( )RF RFP f représente la puissance à l’accès RF à la fréquence RF. 
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Le gain de conversion est un écart (en dB) entre deux puissances à des fréquences différentes. 

Dans le cas des récepteurs à sous-échantillonnage qui ont été utilisés dans cette thèse, les 

échantillonneurs utilisent des diodes Shottky et donc par la suite, nous parlerons plutôt de pertes de 

conversion. 

I.4.2 Facteurs de bruit F 

 

I.4.2.1 Définitions pour un mélangeur simple 

 

L’hypothèse du bruit aléatoire est réalisée pour la suite des calculs. Il est aussi supposé non 

déterministe, et au minimum égal au bruit thermique. 

 N=KT0∆F         (1.48) 

Dans cette dernière expression, N est la puissance moyenne maximale (puissance disponible) 

de bruit en watts transmise au circuit environnant. 

k = 1.38.10-23
 J/K, est la constante de Boltzmann. 

To est la température absolue de référence : To = 290 K. 

∆f la largeur de bande en Hz du dispositif étudié. 

∆f étant donnée, il y a donc un lien étroit entre température absolue et puissance de bruit. 

Le facteur de bruit est la dégradation qu’un dispositif introduit sur le rapport Signal/Bruit 

entre son entrée et sa sortie. Donc, le facteur de bruit d’un dispositif à conversion de fréquence est le 

rapport S/N en entrée RF divisé par le rapport S/N en Sortie FI (cf. Fig. 1.16) dans des conditions 

d’impédance de source portée à 290 K. 

Dans l’hypothèse et l’étude d’un mélangeur simple, il existe deux définitions du facteur de 

bruit selon la manière dont la mesure de ce facteur sera faite [1.7]: 

• Facteur de bruit BLU (Bande Latérale Unique) 

Le facteur de bruit en bande latérale unique FBLU ne prend en compte que la puissance sur 

l’une des deux fréquences RF (filtrage de la fréquence image). 
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= log10         (1.49) 

• Facteur de bruit DBL (Double Bande Latérale) 

Le facteur de bruit en double bande latérale FDBL tient compte du bruit présent en entrée dans 

la bande RF et IM (fréquence image) et qui est converti en sortie à la fréquence FI. 

I.4.2.2 Schéma blocs et Facteur de bruit  

 

La relation inavout NGFN ××=  issu de l’équation (1.49) supposerait que le bruit de sortie est 

entièrement corrélé au bruit d’entrée, ce qui est invraisemblable car le bruit propre ajouté par le 

quadripôle (donc créé en excès par lui) serait alors une image linéaire du bruit d’entrée ce qui est 

incompatible avec sa nature de signal aléatoire indépendant. 

Pour progresser, il nous faut donc impérativement décomposer le bruit de sortie Nout en : 

propreinavout NNGN +×=         (1.50) 

inavoutpropre NGNN ×−=         (1.51) 

Selon la relation (1.49), Nout=FGavNIN, donc on obtient la valeur suivante pour le Npropre : 

 INavINavpropre NGNFGN −=         (1.52) 

inavpropre NGFN ××−= )1(         (1.53) 

Ce qui amène à construire le schéma bloc suivant : 

Rg
T0

Eg

Q bruyant ,T,Gav

Npropre

Rc
T0

Bruit non pris 
en compte

Sin+Nin Sout+Nout

Nout=Npropre+GavNin

Rg
T0

Eg

Q bruyant ,T,Gav

Npropre

Rc
T0

Bruit non pris 
en compte

Sin+Nin Sout+Nout

Nout=Npropre+GavNin  
Fig. 1.17 – Niveaux de bruit sur un schéma bloc d’un quadripôle 

I.4.2.3 Rappel du théorème de FRIIS 
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Le facteur de bruit d’un dispositif passif avec des pertes (L) à deux accès est F=L. Cette 

relation suppose que la température physique de l'élément de perte est d'environ égal à T0:290° K. Il a 

un gain égal à l'inverse de son taux de perte
1

G=
L

. 

Pour deux quadripôles (cf. Fig. 1.18) en cascade, et, en se référant au modèle de la figure 

1.17, il est possible de déterminer le facteur de bruit total : 

Rg
T0

Eg

Q1

F1,Gav1

Npropre1

Q2

F2,Gav2

Npropre2

Npropre1=(F1-1)xGav1xNin Npropre2=(F2-1)xGav2xNin

Sin

Nin

S1

N1

S2

N2

Rg
T0

Eg

Q

F,Gav1Gav2

Npropre

Npropre=(F-1)xNinxGav1xGav2

Sin

Nin

S2

N2

Rg
T0

Eg

Q1

F1,Gav1

Npropre1

Q2

F2,Gav2

Npropre2

Npropre1=(F1-1)xGav1xNin Npropre2=(F2-1)xGav2xNin

Sin

Nin

S1

N1

S2

N2

Rg
T0

Eg

Q

F,Gav1Gav2

Npropre

Npropre=(F-1)xNinxGav1xGav2

Sin

Nin

S2

N2

 
Fig. 1.18 – Niveau de bruit pour 2 quadripôles en cascade 

Du schéma 1 à gauche de la figure 1.18, il est possible d’écrire : 

)1)(( 2112

21

2

2

−+××
××=

FFGNG

SGG

N

S

avinav

inavav        (1.54) 

Du schéma 2 de la figure 1.18, on extrait l’équation suivante : 

FN

S

N

S

in

in

×
=

2

2           (1.55) 

D’où le résultat de F et ses extensions au cas de n étages : 

Q1

F1,Gav1

Q2

F2,Gav2

Qn

Fn,Gavn

Zg

T0

Npropre1 NproprenNpropre2

Q1

F1,Gav1

Q2

F2,Gav2

Qn

Fn,Gavn

Zg

T0

Npropre1 NproprenNpropre2  
Fig. 1.19 – Mise en cascade de plusieurs quadripôles 

Pour 2 étages : 
2

1
av1

F
F=F

G

−+ 1
        (1.56) 

Pour n étages :
32 n

1
av1 av1 av2 av1 av2 avn

FF F
F=F

G G G G G G

−− −+ + + +11 1
⋯

⋯
    (1.57) 

Le gain utilisé dans cette équation est le gain appelé gain en puissance disponible. 
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Zs ZL[Sij]

SΓ 2Γ LΓ1Γ

Zs ZL[Sij]

SΓ 2Γ LΓ1Γ

 
Fig. 1.20 – Cœfficients de réflexion aux accès d’un quadripôle 

A partir de cette figure, la définition du « gain en puissance disponible » et son calcul sont les 
suivants : 

Gain en puissance disponible 
Sout

a 21
in 11 S 22 S S

ΓP disponible
G S

P disponible S Γ S ∆ Γ

−
= =

− − −

2
2

2 2

1

1
  (1.58) 

Avec Pout délivrée à la charge
2

2

2

2 2
1

2
1

ab −=       (1.59) 

 in 1 1

1 1
P délivrée= a b

2 2
−2 2

        (1.60) 

Pin disponible = Pin délivrée lorsque sΓ Γ
∗=1  

 Pout disponible = Pout délivrée à la charge lorsque L 2Γ Γ
∗=  

 S 11 22 12 21∆ S S S S= −          (1.61) 

 

L’équation précédente du facteur de bruit (1.57) montre que: 

o C'est le premier étage qui détermine la qualité du récepteur. 

o Plus le gain du premier étage est important (ce qui n'est pas incompatible avec un bon 

facteur de bruit) moins le reste de la chaîne est influent. 

o Un grand gain et un bon facteur de bruit sont rarement compatibles avec une grande 

dynamique du signal, il faut souvent faire un compromis en utilisant un nouveau facteur de 

mérite du type

G

F
1

1−
=Π . Une autre solution consiste à utiliser un ensemble d'amplificateurs : 

linéaires pour les faibles signaux et logarithmiques pour les forts signaux. 

 

I.4.2.4 Facteur de bruit d’une tête de réception à sous-échantillonnage 
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Parmi les différents types de récepteurs, 2 grandes familles existent : Ceux qui sont fondés sur 

l’utilisation des mélangeurs et ceux qui sont fondés sur l’utilisation d’échantillonneurs 

(fonctionnement en sous-échantillonnage). 

En ce qui concerne les récepteurs à mélangeur et pour un signal mono fréquence (CW) sur la 

voie RF, la sortie FI est composée du signal utile accompagné du bruit autour de la fréquence RF, 

comme le montre la figure 1.21 (la fréquence image est alors supposée être filtrée). 

B,F C =F FI

f RF

B1>B B

f OL

f FI

f RF

B,F C =F FI

f RF

B1>B B

f OL

f FI

f RF

 
Fig. 1.21 – Bruit ramené par un simple mélange 

Pour les récepteurs fondés sur l’utilisation des têtes d’échantillonnage et le principe de sous-

échantillonnage, le bruit ramené doit se calculer d’une manière différente puisque l’oscillateur local 

n’est plus sinusoïdal mais impulsionnel. Dans le domaine fréquentiel, cela signifie que le signal d’OL 

est constitué par un spectre de raies dont la bande dépend du temps de descente du signal 

impulsionnel de l’OL. Cette relation entre la bande passante RF et le temps de descente de 

l’impulsion du signal OL est illustrée dans l’exemple de la figure 1.22. 

L’exemple de la figure 1.22 présente une impulsion à la sortie d’une SRD de bande passante de 20 

GHz. Cette impulsion a été mesurée avec un oscilloscope Agilent 83840. Cet exemple est tiré de la 

référence [1.8]. 
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Fig. 1.22 – Calcul de la bande passante RF à partir du temps de descente de l’impulsion OL 

D’un point de vu fréquentiel, la tête d’échantillonnage peut donc être considérée comme une 

mise en parallèle de mélangeurs dont les OL sont tous différents (cf. Fig. 1.23). 

Σ
SFI(t)

fOL

fOL

2fOL

3fOL

NfOL

SRF(t)
SRF(t)

SFI(t)

∑ ×
=

N

n
OL

fn
1 Σ
SFI(t)

fOL

fOL

2fOL

3fOL

NfOL

SRF(t)
SRF(t)

SFI(t)

∑ ×
=

N

n
OL

fn
1

 
Fig. 1.23 – Illustration fréquentielle du fonctionnement d’une tête d’échantillonnage comme une 

mise en parallèle de plusieurs mélangeurs à fréquences OL différentes 
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Chaque OL ramène alors un bruit spécifique autour d’une même fréquence FI. Le bruit total 

peut être calculé comme la somme des bruits ramenés par chaque OL (fréquence RF et fréquence 

OL). Cela suppose que le théorème de superposition peut s’appliquer et que le fonctionnement d’une 

tête de réception à sous échantillonnage est linéaire vis-à-vis de la conversion du signal RF vers FI. 

Dans ce paragraphe, une méthode de calcul analytique du facteur de bruit d’une tête 

d’échantillonnage est proposée. Elle repose sur un modèle simple de la tête d’échantillonnage qui va 

être décrit dans le paragraphe suivant. 

I.4.2.4.1 Modèle simple de la tête d’échantillonnage 

 

Un schéma équivalent de la tête d’échantillonnage pour le calcul du facteur de bruit sera le 

suivant : 

RF IF

LO

Mélangeur idéal
RFRF IF

LO

Mélangeur idéal
RF IF

LO

Mélangeur idéal
RF IF

LO

Mélangeur idéal
RF

 
Fig. 1.24 – Les 3 accès d’un mélangeur idéal 

Contrairement au cas du mélangeur simple, le signal OL n’est pas sinusoïdal mais impulsionnel et 

sera représenté par la suite par le signal idéal suivant : 

t

VLO(t)

A

ττττ

Te

t

VLO(t)

A

ττττ

Te

 
Fig. 1.25 – Signal OL impulsionnel 

Ce signal VLO (t) peut être décomposé en série de fourrier : 
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( ) ( ) cos( )LO e en
e e

τA Aτ
v t sinc nπf τ nω t

T T

+∞

=
= + ⋅∑ 1

2
     (1.62) 

En considérant un signal RF sinusoïdal pur de fréquence fRF, l’échantillonnage de ce signal RF donne 

un produit FI à la fréquence fFI, tel que RF e FIf n f f= ⋅ +0 . Le gain de conversion en tension associé à 

ce mélange est donc tel que : 

( ) cos( )RF RF RFv t A ω t=         (1.63) 

∑
∞

=

××+=×=
1

)cos()cos()(sin
2

)cos()()()(
n

RFee
e

RFRF
e

RF
RFLOFI twtnwfnc

T

A
Atw

T

AA
tvtvtv τπττ

            (1.64) 
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( ))(sin21)( 00 τπτ
e

e
c fnc

T

A
nG +=        (1.67) 

Avec τ est la durée de l’impulsion, Te est la période de l’impulsion, fe=1/Te et we=2πfe. 

n0 est l’harmonique d’OL responsable de la conversion d’un signal RF CW vers la fréquence FI la 

plus basse possible. 

 

f

Gc(nfe)

fe 2fe 3fe nfe

f

Gc(nfe)

fe 2fe 3fe nfe
 

Fig. 1.26 – Gain de conversion de la tête d’échantillonnage en fonction de la fréquence OL 
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Une fois ces hypothèses posées pour l’expression du signal de l’OL et pour le gain de conversion, il 

est possible de réaliser un premier calcul de facteur de bruit. 

I.4.2.4.2 Calcul du facteur de bruit théorique d’une tête d’échantillonnage 

Dans la suite nous ne considérons que le bruit thermique donc c’est l’équation (1.48) du 

facteur de bruit qui sera utilisée: 

in

in

out

out

N

S

S

N
F ×=  

Dans un premier temps, le calcul du gain et du bruit est réalisé pour l’échantillonnage d’un 

signal RF (fRF), donnant en sortie un signal FI (fFI), en utilisant l’harmonique n0 du signal LO. Dans 

ce cas, les relations entre les fréquences sont données par : 

RF e FIf n f f= +0  

Et donc 
( )

in

out c

S

S G n
= 2

0

1
         (1.68) 

Le bruit en FI est mesuré dans une bande B, la puissance de bruit en entrée autour de fRF est 

donc : 

kTBNin =           (1.69) 

Le facteur de bruit devient alors : 

kTBnG

N
nF

c

out

).(
)(

0
20 =          (1.70) 

Il reste à calculer le bruit en sortie de l’échantillonneur. Comme le montre la figure 1.23 

l’échantillonnage fait apparaître une multitude de mélange entre le signal d’entrée et le signal 

d’échantillonnage. Le bruit blanc thermique en entrée de l’échantillonneur va donc se replier 

plusieurs fois dans la bande B autour de fFI. La figure suivante illustre ce principe de sommation et de 

superposition des bruits autour des différents OL. 
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Fig. 1.27 – Bruit ramené par le mélange harmonique d’une tête d’échantillonnage 

La puissance de bruit ramenée en sortie par la composante fréquentielle n du signal 

d’échantillonnage est donc : 

)(..2)( 2 nGkTBnN cout =         (1.71) 

Le facteur 2 représente le repliement, des bandes latérales supérieure et inférieure. En ne considérant 

que le bruit thermique de la tête de réception à sous-échantillonnage, la puissance de bruit totale en 

sortie est donc : 

∑∑
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=

∞

=

×+=×+=
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2 )(2)(2
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c
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cpropreout nGKTBKTBnGKTBNN    (1.72) 

En utilisant les équations (1.70) et (1.72), nous obtenons le facteur de bruit : 
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En utilisant l’expression du gain de conversion donnée par l’équation (1.67), le facteur de bruit 

devient : 
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Un calcul analytique simple peut être réalisé en considérant l’équation (1.74). Un exemple numérique 

permet d’illustrer ce calcul avec 

 fRF = 2.01 GHz 

 fFI = 10 MHz 

 A = 10 (amplitude arbitraire) 

 τ = 25 ps (Bande passante RF= 40 GHz) 

 GHzfe 5.0=  

 

La somme infinie de l’équation (1.74) est calculée avec un nombre N suffisant de termes pour 

obtenir un résultat convergent. Ce nombre de raies d’OL dépend de la fréquence d’excitation de l’OL 

et aussi de la durée d’impulsion OL. Autrement, le nombre de voies OL dépend de la bande passante 

RF de l’échantillonneur. L’indice n0 est calculé en considérant ces deux facteurs, les fréquences RF 

et FI étant fixées. Le tableau suivant rassemble les différents résultats de facteur de bruit : 

fe (MHz) 50 100 200 400 500 1000 

no 40 20 10 5 4 2 

N 800 400 200 100 80 40 

F (no) (dB) 32.14 28.05 24.38 20.99 19.93 16.72 

Tab. 1.2 – Facteur de bruit en fonction de la fréquence de sous-échantillonnage 

Les valeurs de facteur de bruit dans ce tableau ont été calculées en utilisant l’équation (1.74) 

et en limitant la source à une fréquence maximale de 40 GHz. Gc(n)max correspond au gain à 40 GHz. 

Ce tableau nous montre que l’on améliore de 3 à 4 dB le facteur de bruit, en doublant la fréquence 

d’échantillonnage. 

Concrètement, des résultats pratiques seront présentés dans le chapitre 2. Dans ce cas 

pratique, l’amplitude est égale à 0.63087V (correspond à une puissance de 6 dBm) et pour une 

fréquence d’excitation de 400 MHz (n0=5), le facteur de bruit calculé est de 34.55 dBm. 

I.5 Conclusion 

 

Dans la mesure où l’objectif final de ce travail de thèse est de réaliser un banc de 

caractérisation fonctionnelle large bande (FI et RF) dans le domaine temporel des signaux 

microonde, un paragraphe concernant les rappels théoriques sur la numérisation des signaux 

analogiques a été écrit pour expliquer les principales fonctions de la numérisation (échantillonnage et 

quantification). Ce paragraphe a aussi permis d’aborder les principaux facteurs de mérite des 
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échantillonneurs notamment la gigue de phase temporelle des instants d’échantillonnage, facteur 

sensible pour des fréquences microondes. Ces principes d’échantillonnage définis, ce chapitre nous a 

permis d’expliquer comment ils pouvaient être intégrés dans des architectures plus complexes et plus 

complètes de récepteur des signaux microondes. Plusieurs architectures ont été décrites en présentant 

leurs principaux avantages et défauts. Pour des applications instrumentales, l’architecture du 

récepteur à sous-échantillonnage semble être celle qui offrirait les meilleurs compromis en terme de 

largeur de bande passante RF et facilité de conception. En revanche, une première étude théorique 

conduit au fait que le facteur de bruit d’une telle architecture est plutôt dégradé par rapport aux autres 

architectures. Il sera donc intéressant de savoir si la dynamique d’un tel système reste compétitive par 

rapport à des solutions commerciales existantes. 
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II  Conception et réalisation d’un récepteur 4 canaux large bande 
fondé sur le principe de sous-échantillonnage 

 

II.1 Introduction 

 

Pour la conception d’un banc de caractérisation fonctionnelle large bande dans le domaine 

temporel, le cœur du système est le récepteur qui reste à concevoir. L’architecture de récepteur à 

sous-échantillonnage a été choisie pour parvenir à atteindre les objectifs de largeurs de bande 

passante (FI et RF) comme cela a été décrit dans le chapitre 1. Les principaux facteurs de 

performance de ce type de récepteur ont été définis et calculés d’une manière analytique. 

Il existe actuellement au sein du département C2S2 (Projet Instrumentation Avancée) du 

laboratoire XLIM un outil de caractérisation dans le domaine temporel de dispositifs microondes non 

linéaires. Cet outil de caractérisation appelé le LSNA (Large Signal Network Analyser) est un 

instrument qui met en oeuvre le principe fondamental de sous-échantillonnage des signaux RF. Grâce 

à cet instrument il est possible de mesurer les signaux présents aux accès de dispositifs non linéaires 

soumis à des excitations CW de puissance variable. Cette mesure de signaux permet de les visualiser 

dans le domaine temporel. Il est aussi capable de mesurer les enveloppes des signaux modulés, avec 

une très bonne dynamique (14 bits soit une dynamique théorique d’environ 84 dB), pour des bandes 

de modulation très inférieures à 10 MHz. Plusieurs travaux ont été réalisés par le passé pour tenter, 

avec cet instrument, de réaliser des mesures de signaux modulés aux accès de dispositifs sous test. 

Les largeurs de bandes mesurées ont pu ainsi être étendues à des valeurs de l’ordre de 80 MHz [2.1] 

pour des applications de mesure d’effets Multipactor. Toutefois, la mise en œuvre de telle mesure 

s’est avérée complexe, nécessitant des étalons spécifiques à chaque largeur de bande désirée. Le 

traitement de signal associé est lui aussi très lourd à gérer et à mettre en place de part le fait que la 

mesure des signaux modulés large bande n’est pas naturelle compte tenu des spécifications des têtes 

de réceptions utilisées dans ce LSNA commercial qui réalisent un sous-échantillonnage lent à une 

fréquence de 20 MHz. 
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Le prototype de récepteur large bande à sous-échantillonnage qui a été étudié, conçu et mis en 

œuvre dans ce travail de thèse permet de réaliser les mêmes mesures que celles extraites avec le 

LSNA classique. Il doit, en revanche constituer une solution nouvelle pour l’extension de la mesure 

d’enveloppe de signaux modulés très large bande (bande>100 MHz). 

Ce chapitre est consacré à la description de la conception et de la réalisation de ce prototype 

de récepteur à sous-échantillonnage large bande. Les caractérisations des éléments qui constituent le 

cœur du système seront présentées. De plus, une évaluation des critères de performance définis dans 

le premier chapitre sera détaillée. Une comparaison, entre les valeurs analytiques du chapitre 1 et les 

valeurs mesurées dans le chapitre 2, sera effectuée. Enfin la procédure d’étalonnage mise en œuvre 

pour ce récepteur à sous-échantillonnage sera décrite. 

II.2 Choix du dispositif de conversion de fréquence : l’échantillonneur et 

les modifications apportées 

 

Plusieurs architectures de récepteurs de signaux microondes ont été étudiées dans le premier 

chapitre. L’architecture qui a le mieux répondu aux exigences et aux performances demandées pour 

réaliser un prototype d’échantillonnage large bande est l’architecture du récepteur à sous-

échantillonnage. Les principaux éléments de cette architecture, notamment les têtes de réception ont 

fait le sujet d’une étude théorique, d’une évaluation de leurs critères de performances principalement 

en termes de non linéarité et de facteur de bruit. 

Les conclusions du chapitre 1 conduisent à la recherche de tête de réception fondées sur le 

principe de sous-échantillonnage dont la fréquence d’OL doit être la plus élevée possible pour que la 

fréquence apparente d’échantillonnage soit la plus grande possible. Ainsi, comme cela a été écrit 

précédemment, cette augmentation de la fréquence d’échantillonnage a pour effet d’améliorer le SNR 

(paragraphe 1.2.4.3) et la résolution du système de mesure. Se pose alors la question de 

l’approvisionnement des têtes d’échantillonnage fondées sur le principe de sous-échantillonnage à 

fréquence d’OL élevée. Plusieurs sociétés proposent des solutions [2.2] [2.3] mais, au début de cette 

thèse, peu de produits étaient réellement disponibles et approvisionnables. Des travaux effectués 

précédemment dans le laboratoire ont permis d’étudier l’architecture interne des analyseurs de 

réseaux vectoriels de type W360 ou Agilent 8510C. Ces instruments possèdent des têtes de réception 

comparables à celles utilisées dans le LSNA ou dans les MTA. L’idée originale de ce travail a donc 

consistée à essayer de « réutiliser » ces têtes de réception pour concevoir le prototype du nouveau 
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récepteur à sous échantillonnage. L’avantage de ces têtes de réception réside dans la fréquence de 

leur OL qui peut varier entre 300 et 600 MHz. 

Cependant, dans ces ARV, les têtes d’échantillonnage sont suivies de circuits d’amplification 

et de filtrage [2.4] des fréquences intermédiaires ayant pour but de sélectionner très finement des 

fréquences particulières (filtre de 500 Hz) pour la mesure avec une très forte dynamique de paramètre 

[S]. Cet objectif est diamétralement opposé à la perspective et l’opportunité de mesure des signaux 

modulés large bande. Cela a donc conduit à modifier fortement les architectures et les circuits de ces 

têtes de réception. Ces modifications ont été réalisées pour 4 têtes d’échantillonnage appartenant à un 

seul ARV issu d’un test–set wiltron 3621A. (10 MHz – 40 GHz). 

Il est à noter que pour ces ARV, les têtes d’échantillonnage sont regroupées 2 par 2 au sein 

d’un même bloc. Elles seront appelées « Dual Sampler » par la suite. 

La compréhension du fonctionnement de ces têtes de réception est absolument nécessaire 

pour pouvoir envisager par la suite les modifications à réaliser pour satisfaire aux exigences du 

prototype à monter dans le cadre du projet Lipsys. Il s’agit effectivement de pouvoir augmenter de 

manière forte la fréquence de sous-échantillonnage tout en conservant une dynamique suffisante pour 

envisager des applications de type caractérisation pour la modélisation comportementale des 

dispositifs non linéaires par exemple. 

II.2.1 Description de l’architecture d’une tête d’échantillonnage 

 

Avant de parler de la tête d’échantillonnage choisie et de son modèle électrique équivalent, il 

faut savoir que ce genre de dispositif fonctionne avec un OL impulsionnel dont la durée du temps de 

descente conditionne la bande passante RF de fonctionnement. Cet OL peut être issu d’un générateur 

sinusoïdal dont le signal est envoyé sur une diode SRD qui génère l’impulsion. 

Le circuit de génération d’impulsion interne à l’analyseur est indépendant des têtes 

d’échantillonnage. Un générateur d’impulsion externe et indépendant peut donc être utilisé. Dans les 

caractéristiques techniques de l’ARV, il est spécifié que ce générateur d’impulsion peut fonctionner 

de 357 à 536 MHz. Cette bande de fonctionnement du signal OL sera l’origine de l’extension de la 

bande passante FI de la maquette d’échantillonnage. En théorie, cette bande passante est environ 268 

MHz pour les têtes d’échantillonnage seules sans les circuits FI de filtrage et d’amplification 

(fréquence maximale du générateur d’impulsion : 536 MHz). Les circuits FI de filtrage et 

d’amplification utilisés initialement sont donc pénalisants pour le prototype à mettre en œuvre. Ils 
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devront donc, être fortement modifiés pour satisfaire le cahier des charges de la largeur de bande 

passante d’enveloppe maximale. 

Le principe de fonctionnement de ces têtes d’échantillonnage qui sont réalisées à base de 

diode Schottky est expliqué dans la suite. 

Le schéma du circuit d’échantillonnage [2.4] [2.5] fourni dans la figure 2.1 est bâti autour de 

diodes Schottky. Le générateur d’impulsion est en fait composé d’une diode SRD et d’un système de 

BALUN qui permet de passer d’un mode « single » à un mode différentiel. Dans notre cas, les 2 

signaux à la sortie du balun doivent être en opposition de phase comme pour un balun LC-CL [2.6] 

[2.7]. Ce système permet ainsi la réception « naturelle » du signal d’OL. 

Ce générateur rythme les Samplers qui échantillonnent et bloquent à la même cadence le 

signal injecté sur la voie RF. Ainsi, en générant des impulsions à une fréquence plus faible que celle 

du signal, un sous-échantillonnage est effectué. 
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Fig. 2.1 –Schéma de principe de tête d’échantillonnage 

Une première analyse de la figure 2.1, conduit à l’observation de dissymétrie de la structure 

utilisée. Lorsque les 2 générateurs -VLO et VLO sont éteints les 2 diodes Shottky sont polarisées en 

inverse respectivement par les alimentations VALIM et –VALIM (cf. Fig. 2.1) donc elles ne vont pas 

conduire et la totalité du signal RF est absorbée par la charge 50 Ω. Dans ce cas, l’échantillonneur est 

ouvert ce qui permet aux capacités C1 et C2 de se décharger dans les résistances RIF. En revanche, 

lorsque les générateurs d’impulsions sont actifs, les 2 diodes deviennent passantes et 

l’échantillonneur est fermé. Donc, lors de cette période, les 2 capacités vont se charger par deux 

valeurs différentes LORF VV −  et LORF VV + . 

VRF est l’amplitude du signal RF. 
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VLO est l’amplitude de l’impulsion du signal OL. 

Cette brève analyse permet de distinguer 2 phases de fonctionnement de la tête de réception, 

une phase d’échantillonnage et une phase de blocage comme celles détaillées au chapitre 1 pour les 

CAN. Le principe d’échantillonneur bloqueur et son étude théorique sont alors similaires à ce qui 

peut être fait pour les CAN. 

Quand l’échantillonneur est ouvert, la tête de réception est considérée à l’état de repos comme 

la montre la figure suivante. 
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Fig. 2.2 – Configuration au repos 

En revanche, quand l’échantillonneur est fermé et que les diodes sont passives, la tête de 

réception est considérée à l’état d’échantillonnage comme la montre la figure suivante. 
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Fig. 2.3 – Configuration lorsque l’impulsion d’OL est appliquée 

La tension VRF est récupérée lorsque les générateurs d’impulsion reviennent à l’état bas 

bloquant alors les 2 diodes D1 et D2. 
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Fig. 2.4 – Configuration à la décharge des condensateurs 

Grâces aux résistances RIF le courant dans la branche FI est nul. Donc le même courant 

traverse les 2 résistances RIF. Sous cette condition, la tension Vsortie est alors égale à VRF. Dans ce cas 

idéal, le rendement d'échantillonnage est de 100%. Or, dans la réalité il y a toujours une résistance 
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interne qui induit un temps de charge de la capacité non nul. Le rendement d'échantillonnage sera 

donc inférieur à 100%. 

II.2.2 Modifications des têtes de réception 

 

II.2.2.1 Introduction 

 

Ces têtes de réception issues d’un analyseur de réseau vectoriel avaient dans leur utilisation 

initiale des circuits FI spécifiques d’amplification et de filtrage. Ces circuits situés après 

l’échantillonneur des têtes de réception avaient pour rôle d’amplifier le signal très faible présent à la 

sortie de l’échantillonneur. Ils avaient aussi le rôle de sélectionner à chaque fois une seule fréquence 

et de l’isoler de tout le reste du spectre. Cette sélection de fréquence était nécessaire dans la mesure 

où la fonction d’un analyseur de réseau vectoriel est de pouvoir mesurer séquentiellement (fréquence 

par fréquence) des rapports d’ondes. La sélection séquentielle impliquait alors des variations de 

fréquence d’oscillateur local conduisant à une perte d’information concernant la phase absolue des 

ondes de puissance mesurées. Cette perte d’information est sans conséquence dans la mesure de 

rapport d’ondes de puissance à une même fréquence. Il a donc fallu dans un premier temps opérer des 

modifications fondamentales sur les sorties des têtes de réception pour court-circuiter les étages FI 

non désirés. Une seconde étape consiste alors à évaluer les performances brutes des têtes 

d’échantillonnage séparées de leurs circuits FI. Ces performances en terme de gain (perte) de 

conversion sont alors fondamentales pour dimensionner correctement les étages d’amplification et de 

filtrage FI à joindre aux têtes d’échantillonnage modifiées pour adapter le niveau du signal aux 

entrées des CAN qui seront utilisés pour l’acquisition et le traitement finaux des données brutes. Les 

modifications apportées sont décrites dans les paragraphes suivants. 

II.2.2.2 Modification des têtes de réception 

 

Comme le montre la figure suivante [2.4], le test–set 3621A est constitué de 4 samplers 

regroupés 2 par 2 dans des blocs appelés DUAL sampler. 
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Fig. 2.5 –Schématique commercial des têtes d’échantillonnage et des modules FI du Test–set 3621A 

Ces têtes de réception ont été retirées du test–set ainsi que le générateur harmonique 

« harmonic generator » qui a servi de générateur d’impulsion. Chacune des têtes de réception a été 

modifiée en l’absence de documentation détaillée. Une recherche des composants par rapport à la 

description théoriques des têtes de réception a été menée dans le but de supprimer les étages initiaux 

d’amplification et de filtrage. 

La figure suivante présente les différentes étapes de modification : 

� Démontage du test–set 

� Identification des têtes de réception montées en DUAL. 

� Démontage des Dual têtes de réception. 

� Etude des circuits hors documentation 

� Mise en court-circuit les étages FI. 

� Remontage des Dual têtes de réception. 
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Fig. 2.6 – Etude des têtes de réception et mise en court circuit des étages FI 

La figure suivante montre une comparaison entre le gain (perte) de conversion RF/FI de la 

tête d’un canal d’un des 2 DUAL SAMPLER dans son état initial et son gain (perte) quand l’étage FI 

a été éliminé. Une chute de 28 dB est alors observable mais l’allure globale du gain est conservée. Il 

a donc fallu par la suite envisager l’étude, la conception et la mise en œuvre de nouveaux circuits FI 

permettant de compenser cette chute de 28 dB du gain de conversion RF/FI. 
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Fig. 2.7 –Comparaison des pertes de conversion de la tête de réception sans et avec étage FI. 

II.2.3 Caractérisation des têtes d’échantillonnage modifiées sans les circuits FI 

 

II.2.3.1 Introduction 
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Dans le but de vérifier le bon fonctionnement des 4 têtes de réception modifiées du prototype 

d’échantillonnage large bande, il a été procédé à un ensemble de caractérisations en bande passante 

RF, bande passante FI, bande passante OL, en dynamique et en terme de facteur de bruit. Cet 

ensemble de caractérisations doit permettre de dimensionner par la suite les étages d’amplification et 

de filtrage des circuits FI. Ces caractérisations sont aussi utiles pour savoir utiliser la maquette dans 

la suite dans les meilleures conditions et pour pouvoir localiser un problème en cas de mauvais 

fonctionnement de l’appareil. La mesure de ces caractéristiques des têtes de réception modifiées a 

exigée la mise en œuvre de plusieurs bancs de caractérisation spécifiques qui sont présentés dans les 

paragraphes suivants. 

II.2.3.2 Gain de conversion RF/FI : bande passante FI 

 

Pour caractériser les têtes de réception en bande passante FI, la fréquence OL a été fixée et la 

fréquence RF est balayée sur une bande RF de 250 MHz autour d’une fréquence f0 multiple de la 

fréquence OL. La fréquence FI varie donc entre 0 et 250 MHz. Le banc de mesure réalisé pour cette 

mesure est montré sur la figure suivante. Une forte contrainte de puissance minimale est imposée au 

niveau de la valeur maximale de puissance d’entrée de la SRD (6 dBm) pour assurer un 

fonctionnement correct de celle-ci. 

 
Fig. 2.8 – Schéma du banc de caractérisation en bande passante FI des samplers 

Les résultats de cette mesure sont présentés sur la figure suivante. 
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Fig. 2.9 – Résultats en bande passante FI des 4 samplers testés 

Chacune des courbes représente le gain de conversion RF/FI mesuré en fonction de la 

fréquence FI sur une bande de 250 MHz. On remarque que les 4 têtes d’échantillonnage ont des 

réponses très identiques avec des gains légèrement différents. Le fonctionnement des têtes 

d’échantillonnage pour les très basses fréquences n’est pas identique à leur fonctionnement en haute 

fréquence. Ces problèmes de variation de gain aux basses fréquences devront être pris en compte 

pour déterminer la bande de fonctionnement exacte du nouvel analyseur. Ce gain de conversion 

RF/FI devrait être amélioré avec l’étage d’amplification et de filtrage. Les différences de valeurs de 

gain seront prises en compte dans l’étalonnage (pour l’étalonnage relatif). Pour l’étalonnage absolu 

en amplitude et en phase, la voie de référence sera la voie qui présente le gain le plus élevé et le plus 

plat sur toute la bande afin que la dynamique soit la plus élevée sur la plus large bande possible. 

II.2.3.3 Caractérisation des samplers en bande passante RF 

 

Pour caractériser les samplers en bande passante RF, un banc identique à celui présenté sur la 

figure 2.8 a été utilisé mais avec une nouvelle configuration. La fréquence d’OL est ainsi fixée à 500 

MHz par exemple et la fréquence RF varie entre 0.55 GHz et 38.55 GHz par pas de 500 MHz. La 

fréquence FI est fixée à 50 MHz, fréquence à laquelle les caractéristiques des samplers sont assez 

proches en bande FI comme les résultats de la figure 2.9 du paragraphe précédent le montrent. 

Les résultats de cette mesure sont présentés sur la figure suivante. 
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Fig. 2.10 – Résultats en bande passante RF des 4 samplers testés 

La figure ci-dessus présente 4 courbes d’allures relativement identiques avec des gains 

(pertes) légèrement différents. Les têtes de réception ont en moyenne des pertes de l’ordre de -40 dB. 

Ces pertes devront être compensées par l’étage d’amplification et de filtrage FI. Il est d’ores et déjà 

possible de constater qu’une des têtes d’échantillonnage présente des performances dégradées par 

rapport aux trois autres. Ces différences pourront être prises en compte par l’étalonnage relatif du 

nouvel analyseur. Il sera toutefois nécessaire de veiller à ce que cette tête d’échantillonnage ne soit 

pas utilisée pour l’étalonnage absolu en amplitude et en phase. 

II.2.3.4 Caractérisation des samplers en bande passante OL 

 

Pour caractériser les têtes d’échantillonnage en bande passante OL, le banc utilisé est toujours 

celui décrit sur la figure 2.8. La fréquence FI est fixée à 50 MHz et la fréquence OL varie avec un pas 

de 10 MHz entre 360 MHz et 550 MHz (bande passante de la SRD utilisée). En même temps, la 

fréquence RF varie entre 2260 MHz et 3460 MHz avec un pas de 60 MHz  

Les résultats de cette mesure sont présentés sur la figure suivante. 
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Fig. 2.11 – Résultats en bande passante OL des 4 têtes d’échantillonnage testées 

La figure ci-dessus montre 4 courbes d’allures identiques avec des gains de conversion 

légèrement différents selon les têtes d’échantillonnage. Il est possible de remarquer que le gain des 

échantillonneurs est plus important (pertes plus faibles) pour les fréquences OL les plus élevées. Cela 

a donc des conséquences sur le choix des fréquences d’OL à réaliser pour le fonctionnement général 

du prototype. Il sera nécessaire de plutôt favoriser des valeurs élevées d’OL. Ce choix va dans le bon 

sens par rapport à un cahier des charges demandant une fréquence d’échantillonnage la plus élevée 

possible. 

II.2.3.5 Caractérisation des samplers en terme de dynamique 

 

Avec le même type de banc de caractérisation que celui présenté sur la figure 2.8, la mesure 

de la dynamique de chacune des 4 têtes d’échantillonnage a été effectuée. 

Les résultats de cette mesure sont présentés sur la figure suivante. 
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Fig. 2.12 – Résultats en gain de conversion des 4 samplers testés 
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Sans étage d’amplification et de filtrage FI, la dynamique des samplers s’étend environ de -

80dBm à -40 dBm. Cette dynamique devrait être augmentée par l’étage d’amplification et de filtrage 

FI. Il est à noter aussi que cette dynamique est fortement liée à la dynamique des CAN placés après 

le circuit d’amplification et de filtrage FI. Dans notre cas, et sans aucune procédure d’amélioration de 

la dynamique (telle que le rajout d’un bruit de dispersion comme le dithering [2.8] [2.9] utilisés pour 

le traitement audio) la dynamique des CAN 8 bits est de toute manière limitée à 48 dB. 

II.2.3.6 Caractérisation des samplers en terme de facteur de bruit 

 

II.2.3.6.1 Définitions liées à la caractérisation expérimentale du facteur 

de bruit 

 

Dans le chapitre 1, les notions de bruit et de facteur de bruit ont été définies. Le facteur de 

bruit analytique a été défini pour un seul dispositif. Il a été calculé pour plusieurs dispositifs mis en 

cascade, en se servant du théorème de « FRIIS ». Enfin, un facteur de bruit analytique pour un 

échantillonneur a été défini et calculé pour plusieurs configurations de fréquence d’utilisation, 

d’amplitude et de durée de l’impulsion différentes. Une conclusion a pu être apportée quant à la 

dégradation du facteur de bruit d’un récepteur à sous-échantillonnage dont le principe était associé à 

la mise en parallèle simultanée de mélangeurs fonctionnant à des fréquences harmoniques. Dans le 

paragraphe suivant une méthode expérimentale va être mise en place pour évaluer au plus proche de 

la réalité, la mesure du facteur de bruit d’une tête d’échantillonnage. 

C’est une méthode directe fondée sur la mesure de la puissance de bruit en (dBm/Hz) mesurée 

par un analyseur de spectre RODHE & SCHWARZ FSEK.30, lorsque celui-ci est placé dans une 

configuration de mesure temporelle « 0 span » [2.10]. 

Un LNA (Low Noise Amplifier) est placé à l’entrée de l’analyseur de spectre pour diminuer 

l’influence de l’étage d’entrée de l’analyseur sur le facteur de bruit. 

Cette méthode requiert l’utilisation de la formule de Friis pour déduire le facteur de bruit. 

Le facteur de bruit calculé à partir de la puissance de bruit mesurée par un analyseur de spectre est 

défini tel que [2.10]: 

out

0 av

N
F=

KT BG
           (2.1) 

Pour une bande de bruit de 1 Hz ce facteur de bruit est égal à: 
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dB out avF (dB) G ( )N dB= + −174         (2.2) 

La formule de Friis appliquée au récepteur seul sans le LNA donne: 

recepteur
tot DST

avDST

F
F F

G

−
= +

1
         (2.3) 

Dans le cas de la présence d’un LNA devant le récepteur cette formule sera développée de la façon 

suivante:
recepteurLNA

tot DST
DST DST LNA

FF
F F

G G G

−−= + +
11

        (2.4) 

Remarque:Une petite variation du gain du Dispositif ou du gain du LNA peut avoir un effet plus 

important sur le facteur de bruit total dans le sens où cette variation peut augmenter ou diminuer 

fortement ce facteur. 

II.2.3.6.2 Configuration de l’analyseur de spectre pour cette méthode 

 

Pour réaliser cette mesure, l’analyseur est placé dans une configuration « 0 span ». Les 

mesures sont donc visualisées dans le domaine temporel pour une fréquence spécifique. L’objectif 

final de cette mesure consiste à caractériser le facteur de bruit d’une tête d’échantillonnage issue du 

test–set W3621A dont la fréquence FI a été fixée à 89 MHz. 

Le « Référence level » peut être adapté en fonction du dispositif sous test. Dans ce mode de 

fonctionnement, plusieurs types de détecteurs peuvent être choisis : celui retenu est le détecteur RMS 

parce qu’il délivre toujours la puissance du signal indépendamment de la forme du signal (porteuse 

CW, porteuse modulée, bruit blanc ou signal en impulsion). La configuration de l’analyseur est donc 

la suivante :  

SPAN 0 Hz 
Fcentrale 89 MHz 
RBW 1 KHz 
VBW 1 Hz 
RFatté 0 dB 
RFlvl -106 dBm 
Avrg 32 

Detector  RMS 

Tab. 2.1 

II.2.3.6.3 Mesure du facteur de bruit d’un LNA miteq(JS3-00101800-20-

5P) 
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II.1.3.6.3.1 Banc de mesure 

 

Le banc de mesure décrit sur les 2 figures suivantes (cf. Fig. 2.13 et 2.14) est constitué d’une 

résistance de bruit 50 Ω à une température T0 =290° K qui est placée à l’entrée du DST. La sortie du 

DST est ensuite envoyée vers l’analyseur de spectre précédé par l’amplificateur faible bruit. Plusieurs 

mesures sont ensuite réalisées pour pouvoir appliquer la formule de Friis (équation (2.4)). 

II.1.3.6.3.2 Détermination de Gav et du facteur de bruit du LNA 

 

La première étape de la mesure consiste à relier directement la charge 50 Ω sur l’analyseur de 

spectre et à relever la puissance de bruit Pnoise (entrée) reportée dans le tableau 2.2 pour ensuite 

calculer le facteur de bruit du récepteur Frécepteur selon l’équation (2.2)). 

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50Ω

Anritsu

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50Ω

Anritsu

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50Ω

Anritsu

 
Fig. 2.13 – Mesure de la puissance de bruit du récepteur seul 

La seconde étape consiste à placer l’amplificateur faible bruit en présence de la charge 50 Ω à 

son entrée. La puissance de bruit en sortie est donnée dans le tableau 2.2. Le calcul du facteur de 

bruit de l’amplificateur utilise la formule de Friis du (2.3). 

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50 Ω

Anritsu

DST:LNA

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50 Ω

Anritsu

DST:LNA
PinDST PoutDST

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50 Ω

Anritsu

DST:LNA

ROHDE & SCHARZ 
FSEQ.30

50 Ω

Anritsu

DST:LNA
PinDST PoutDST

 
Fig. 2.14 – Mesure de la puissance de bruit du récepteur avec le LNA 
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Dans cette formule, intervient le gain en puissance disponible de l’amplificateur faible bruit. 

Ce gain a été obtenu par la mesure des paramètres [S] de l’amplificateur sur un ARV 

(Anritsu37397D). Les résultats de ces paramètres S sont les suivants : 

 
Fig. 2.15.a – Résultats de mesure de paramètres [S21] du LNA 

 
Fig. 2.15.b – Résultats de mesure de paramètres [S11], [S22] du LNA 

L’hypothèse suivante sera faite par la suite Gav= |S21|
2 bien que les paramètres S11 et S22 ne 

soient pas exactement égaux à 0 (impédance 50 Ω) comme le montre la figure 2.15.b. 

dBSG
MHzMHzLNA 545.28

2

)89(21)89( ≈≈ (cf. Fig. 2.15.a) 

Après avoir réalisé la mesure des 2 puissances de bruit (en utilisant les équations (2.3) et 

(2.4)), les facteurs de bruit du DST (le LNA dans ce cas) sont évalués et répertoriés dans le tableau 

suivant. Les données constructeur de l’amplificateur « miteq JS-00101800-20-5P » utilisées pour la 

caractérisation en bruit sont données en annexe. Il a selon le constructeur un facteur de bruit 

d’environ 2 dB sur une bande passante de [0.1 – 18] GHz. 

Fréquence Pnoise (entrée) Pnoise(sortie) NFrécepteur NFtotal NFDST(LNA) 

100 MHz -156.58 dBm -142.62 dBm 17.39 dB 2.81 dB 2.643 dB 

89 MHz -156.75 dBm -142.33 dBm 17.22 dB 3.1 dB 2.943 dB 

Tab. 2.2 
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Cette mesure sur le LNA conduit à des valeurs comparables à celles données par le 

constructeur. Ainsi, le principe de mesure du facteur de bruit avec cette méthode est validé et peut 

donc être appliqué à la mesure du facteur de bruit des têtes d’échantillonnage non modifiées. 

II.2.3.6.4 Mesure du facteur de bruit de la tête d’échantillonnage non 

modifiée 

 

La mesure du facteur de bruit des têtes d’échantillonnage suit la même procédure que celle 

décrite précédemment. Elle permettra là encore de prévoir le dimensionnement des étages FI en 

terme de bruit. Cette mesure a été effectuée avant modification des étages FI des têtes 

d’échantillonnage. Le signal FI est donc fixé à une fréquence de 89 MHz avec une bande maximale 

de 8 MHz. 

II.1.3.6.4.1 Banc de mesure 

 

Le banc de mesure est présenté sur la figure 2.16. Un amplificateur faible bruit est placé 

devant l’analyseur de spectre pour réduire au maximum le bruit propre du récepteur qui sera 

considéré cette fois ci comme l’association de l’analyseur de spectre avec le LNA. 

Dans un premier temps, la mesure du bruit présenté dans le plan d’entrée RF du sampler est 

réalisée. Pour cela, le sampler est déconnecté de l’analyseur de spectre et il est remplacé par une 

charge 50Ω (cf. Fig. 2.14). 

Le banc de mesure utilisé pour la caractérisation du bruit en sortie du sampler est le même 

banc que celui dédié à la mesure du bruit en sortie FI d’un mélangeur. L’OL est constitué d’un 

générateur d’impulsion qui est à son tour alimenté par un générateur de signal sinusoïdal à la 

fréquence de 400 MHz. La fréquence du signal de sortie FI est fixée à 89 MHz. 
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Fig. 2.16 – Banc de mesure utilisé pour la caractérisation de la tête d’échantillonnage non modifiée 

en terme de facteur de bruit 

II.1.3.6.4.2 Résultat de mesure du facteur de bruit de la tête d’échantillonnage non modifiée 

 

33,6831-125,0733,721215,1841-13,36088sampler

NFDST(dB)Pnoise(dBm)NFt(dB)GDST+LNA(dBGDST(dB)DST

33,6831-125,0733,721215,1841-13,36088sampler

NFDST(dB)Pnoise(dBm)NFt(dB)GDST+LNA(dBGDST(dB)DST

 
Tab. 2.3 – Résultats de mesure de facteur de la tête d’échantillonnage non modifiée 

Ce tableau montre une bonne concordance entre la valeur mesurée du facteur de bruit du 

sampler et sa valeur théorique calculée dans le chapitre 1. Avec les mêmes considérations en ce qui 

concerne la durée d’impulsion, son amplitude, son taux de répétition et la fréquence de convergence 

du gain de conversion du sampler (cette fréquence a bien été choisie pour traduire les valeurs de gain 

de conversion mesurées dans le paragraphe II.1). Deux valeurs assez proches sont obtenues. La 

différence entre les valeurs est de 0.87 dB. 

La conclusion évoquée dans le chapitre 1 sur le facteur de bruit dégradé d’un récepteur à 

sous-échantillonnage est donc bien vérifiée dans la pratique. Cette caractéristique nécessite donc 

d’utiliser en entrée de la tête d’échantillonnage un amplificateur faible bruit dans le cas d’une 

application du type réception directe de signaux modulés large bande. 
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Dans le cadre d’une application instrumentale, la valeur du facteur de bruit est importante et 

aura des conséquences sur la dynamique résultante pour chaque tête de réception. L’amélioration de 

ce facteur de bruit reste donc un véritable verrou technologique pour l’instrumentation. 

II.3 Conception et réalisation des circuits FI 

 

L’objectif de ce projet est de concevoir une maquette de récepteur d’instrumentation fondé 

sur le principe de sous-échantillonnage fonctionnant avec une bande passante FI plus large que celle 

de la maquette existante actuellement au sein du laboratoire XLIM (LSNA). Pour réaliser cette 

maquette, les têtes d’échantillonnage utilisées sont extraites d’un test–set W3621A issu d’un 

analyseur de réseau vectoriel WILTRON 360B. Ces têtes d’échantillonnage ont été modifiées pour 

que leur performances correspondent au cahier des charges d’une mesure temporelle de signaux 

microondes large bande (>100MHz). 

Une des modifications importante a donc consisté à éliminer l’étage FI bande étroite présent 

dans les modules des têtes d’échantillonnage de ce test–set. 

Pour remplacer cet étage FI et pour compléter la maquette de sous-échantillonnage large 

bande, des nouveaux circuits FI ont été réalisés. Ces circuits FI associés à un générateur de signal OL 

impulsionnel haute fréquence vont donner à la maquette son originalité large bande une fois associés 

aux échantillonneurs modifiés 

Dans un premier temps, une étude théorique a été menée quant à l’architecture du circuit de 

filtrage et d’amplification FI à réaliser. Ce circuit est extrêmement important puisqu’il permet 

d’éliminer les produits indésirables issus de l’échantillonnage haute-fréquence de la tête 

d’échantillonnage. Il permet aussi d’amplifier les signaux à la sortie de la tête d’échantillonnage. Ces 

derniers sont souvent d’amplitudes très faibles et nécessitent donc une amplification pour être utilisés 

de manière optimale sur toute la dynamique des convertisseurs analogiques numériques qui sont 

utilisés pour enregistrer le signal brut. 

Une recherche de composants permettant de satisfaire le cahier des charges a été menée. Elle 

a conduit à la réalisation d’un nouveau circuit FI constitué de : 

� Deux amplificateurs de puissance d’un gain de 30 dB chacun, dont la bande passante 

est de l’ordre de 200 MHz. 

� Deux filtres passe-bas de fréquence de coupure de l’ordre de 160 MHz. 
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Ce nouvel étage FI est donc composé d’un premier amplificateur en entrée suivi d’un filtre, 

puis un deuxième amplificateur suivi du même type de filtre. Le schéma électrique de cette 

architecture est présenté dans la figure 2.13. 

Amplificateur

Amplificateur

Filtre

Filtre

Amplificateur

Amplificateur

Filtre

Filtre

 
Fig. 2.13 – Schéma électrique du circuit FI sous ADS 

Les résultats en termes de paramètres S de cette simulation sont les suivantes : 

 
Fig. 2.14 – Résultats de paramètres [S] de la simulation du circuit FI 

On remarque sur cette figure qu’un gain de l’ordre de 60 dB est obtenu sur toute la bande 

passante de l’étage. Le circuit total présente une adaptation correcte en entrée et légèrement dégradée 

en sortie. Cette caractéristique peut être améliorée en ajoutant un atténuateur de 3 dB qui n’entraîne 

pas de conséquence en terme de dynamique globale du système. 
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Malgré cette adaptation qui n’est pas parfaite en entrée et en sortie de l’étage FI, cette 

architecture a été adoptée pour la réalisation de la maquette. Elle a été réalisée avec des circuits de 

démonstration « demo-board » pour chacun des amplificateurs et des filtres. Ces circuits de 

démonstration ont nécessité d’être isolés pour éviter les problèmes de compatibilité 

électromagnétique et la création d’oscillations indésirables dues aux bruits externes. 

II.4 Maquette du récepteur large bande à sous-échantillonnage 

II.4.1 Description théorique du récepteur large bande à sous-échantillonnage 4 

canaux pour des excitations de DST de type CW 

 

Le principe de sous-échantillonnage est utilisé sur le nouvel analyseur de signal large bande 

réalisé au cours de cette thèse. Ce principe permet d’obtenir une image BF du signal RF modulé 

présent à l’entrée de la tête de réception. L’idée consiste donc à utiliser le même principe que le 

LSNA en couvrant naturellement des bandes passantes de signaux modulés plus larges. 

Ces signaux images BF sont le fruit d’une translation/compression de fréquence dont le 

principe est expliqué en détail dans la suite. 
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Fig. 2.15 – Schéma simplifié de l’architecture de la maquette 

Le signal de l’horloge de référence (10MHz) est appliqué au synthétiseur faible bruit qui peut 

synthétiser toute fréquence locale d'oscillateur entre 357 MHz et 536 MHz avec une résolution de 

fréquence de 1Hz. Le signal sinusoïdal de sortie du synthétiseur est envoyé dans un circuit de 

génération d’impulsion. Ce circuit est fondé sur l’utilisation d’une diode SRD, de réponse non 

linéaire très forte, qui convertit la sinusoïde à son entrée en un train d'impulsions étroites, avec le 

même taux de répétition que le signal d'entrée. Ce signal est ensuite envoyé vers un diviseur de 

puissance 1 vers 4. Les quatre trains d'impulsion synchronisés sont alors guidés vers les quatre 

circuits de translation/conversion de fréquence. Ces trains d’impulsions dans le domaine temporel 

correspondent dans le domaine fréquentiel à un peigne de Dirac (somme de composantes 

fréquentielles) du signal généré à la sortie de la SRD. Si la fréquence du synthétiseur est 

correctement choisie, le résultat de mélange de la fréquence fondamentale du signal RF (f0) avec la 

fréquence harmonique multiple de la fréquence fondamentale du synthétiseur (n.fOL) la plus proche 

de la fréquence fondamentale du signal RF correspondra à l'image FI de la fréquence f0 du signal RF 

d’entrée. Toutes les fréquences harmoniques Mf0 seront converties en fréquences harmoniques de 

FI0F (h FI0F ). Un filtre passe-bas ayant une fréquence de coupure égale à la moitié de la fréquence 
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d’échantillonnage des CAN permet de conserver uniquement les fréquences utiles translatées et 

converties en FI. 

II.4.1.1 Principe de sous-échantillonnage 

 

II.1.3.6.1 Description mathématique du processus de conversion de 

fréquence avec des signaux CW + harmoniques 

 

Considérons un signal multi harmonique x (t) entrant dans la tête d’échantillonnage. Le signal 

peut être écrit comme ce suit: 

RF

N
j2 kf t

k k k -k k
k=-N

x(t)= x ( ) avec x (t) A .  et A Aπt e ∗= =∑       (2.5) 

Dans le (2.5) la variable kA est un nombre complexe qui correspond en module et en phase à la 

composante spectrale fondamentale deRFf , et k est l’indice des fréquences. 

Le signal à la sortie de la tête d’échantillonnage est : 

N

k
n=- k=-NLO

n
y(t) = x(t) p t-

f
( )

∞

∞

  
=   

  
∑ ∑ y t        (2.6) 

RFj2 kf t
k k

n=- n=-OL OL

n n
(t)=x (t) p t- A e p t-

f f

∞ ∞

∞ ∞

      
=         

      
∑ ∑π

ky      (2.7) 

( )p t  représente un train d’impulsion avec un taux de répétition égal àOLf . 

La transformée de Fourrier du signal de sortie ( )ty  de la tête d’échantillonnage est : 

( ) ( )
N

k
k=-N

Y f Y f= ∑            (2.8) 

( ) ( ) RFj2 kf-j2 ft -j2 ft
k k k

n=- OL

n
Y f y t e dt A e p t-  e dt

f

∞ ∞ ∞

∞−∞ −∞

  
= =    

  
∑∫ ∫

π tπ π     (2.9) 

Cette équation se simplifie en écrivant : 

( ) ( )R Fj2 k f f t
k k

n = - O L-

n
Y f A p t- e d t

f

∞∞
−

∞ ∞

 
=  

 
∑ ∫

π      (2.10) 

En Supposant que 
OL

n
t  = t-

f
′  on peut écrire 

( ) ( )
( )RF

OL

n
j2 kf f t +

f
K k

n=- -

Y f A p t e dt
 ∞∞ ′−  
 

∞ ∞

′ ′= ∑ ∫
π

      (2.11) 
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On peut simplifier cette expression d’une autre façon tel que : 

( )
( )

( ) ( )
RF

RFOL

kf f
j2 n

j2 kf f tf
k k

n=-

Y f A e p t e dt
− ∞∞

′−

∞ −∞

  
  ′ ′=  
   
∑ ∫

π
π      (2.12) 

En se fondant sur la formule suivante : ( )j2 ng

n=- h=-

e g-h
∞ ∞

∞ ∞

=∑ ∑π
δ  démontrée dans [2.11]. Il est possible 

d’écrire : 

( ) ( ) ( )k k OL RF OL RF
h=-

Y f A f f-kf hf P f-kf
∞

∞

 = + 
 
∑ δ      (2.13) 

Finalement le spectre de sortie de la tête d’échantillonnage est : 

( ) ( ) ( )k k OL RF OL OL
h=-

Y f A f f-kf hf P hf
∞

∗

∞

 = + 
 
∑ δ      (2.14) 

Avec ( )P f  : la transformée de Fourrier de( )P t . 

Dans l’expression (2.14), la fréquence d’indice k du signal d’entrée est caractérisée par le 

nombre complexe Ak. Ces fréquences OLRF hfkff +−  représentent toutes les composantes issus du 

mélange de conversion des fréquences harmoniques kfRF avec le peigne de dirac issu de l’oscillateur 

local constitué d’harmoniques de la fréquence fOL. 

II.1.3.6.5 Description du principe de sous-échantillonnage de signaux 

CW et harmoniques dans le domaine temporel 

 

L'opération de sous-échantillonnage peut être assimilée, en première approximation à une 

multiplication temporelle du signal RF présent à l’entrée de la tête d’échantillonnage par une suite 

d'impulsions, comme le montre la figure suivante : 
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Signal RF à l’entrée de la tête d’échantillonnage

Signal d’échantillonnage

t réel

t réel

t équivalent

Reconstruction d’une période à partir de M échantillons

Te
N.Te

Signal reconstruit

2∆T∆T
Signal RF à l’entrée de la tête d’échantillonnage

Signal d’échantillonnage

t réel

t réel

t équivalent

Reconstruction d’une période à partir de M échantillons

Te
N.Te

Signal reconstruit

2∆T∆T

 
Fig. 2.16 – Principe de sous-échantillonnage au niveau temporel 

 
Le train d'impulsions de durée très brèves, d'amplitude unitaire est défini par une période : 

OLT  = N.Te + ∆T avec ∆T = 
M
Te  (M un entier et Te période du signal d’entrée à échantillonner). 

Donc au bout d’un temps réel T = M.(OLT ) = M.(N.Te + ∆T), le signal correctement filtré 

(passe bas) reconstruit en temps équivalent est une suite d'échantillons espacés de ∆T, c’est le principe 

du stroboscope. Pour des circuits électroniques ce principe est appelé sous-échantillonnage. 

Ce signal filtré peut être traité ensuite par des cartes CAN. 

La relation entre la fréquence du signal d'entrée et la fréquence d'échantillonnage s'écrit: 

OLf

1
= OLT  = N.Te + ∆T. 

∆T est le temps d’incrémentation (résolution). 

OLf  est la fréquence d'échantillonnage. 

II.1.3.6.6 Description du principe de sous-échantillonnage de signaux 

CW et harmoniques dans le domaine fréquentiel 
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Sur la figure 2.17 un signal CW + harmoniques (issu de la sortie d’un transistor par exemple) 

est sous échantillonné puis filtré avant d’être converti numériquement par des cartes CAN. Ces CAN 

sont précédés d’un filtrage passe bas pour respecter la condition de Shannon.  

Le mélange des harmoniques du peigne avec le signal RF engendre une série de fréquences 

intermédiaires FFI donnée par: 

fFI(k) = |fRF - (kfOL)|   k un entier. 

Seules les composantes à des fréquences inférieures à fc sont conservées par le filtre passe bas 

et donne un signal qui est échantillonné directement cette fois-ci par les cartes CAN à une fréquence 

supérieure ou égale à 2fc. Le signal résultant est l’image en BF du signal microonde mesuré. 

Dans l’exemple numérique de la figure 2.17, la fréquence fondamentale du signal RF a été 

choisie à f0 =2.015 GHz et la fréquence fondamentale issue du générateur OL a été choisie égale à 

OLf  = 500 MHz. Ainsi les harmoniques de OLf  les plus proches des différentes composantes du 

signal RF sont celles à l’ordre 4, 8 et 12 etc…et se situent respectivement à une distance de : 

�  OLff ×− 40  =∆f = 15 MHz 

� OLff ×− 82 0 = 2.∆f = 30 MHz 

� OLff ×−123 0 = 3.∆f = 45 MHz 

 
Fig. 2.17 – Exemple numérique du mélange harmonique 
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En sortie de la tête d’échantillonnage le filtre passe bas permet de sélectionner uniquement la 

partie BF de ce signal composé des raies ∆f, 2.∆f, 3.∆f,…, qui représente alors une copie des 

différentes fréquences harmoniques du signal RF translatées et compressées en basse fréquence. Cela 

permet d’échantillonner le signal dans une bande beaucoup plus faible (0 à 160 MHZ)  

Ce peigne de « quasi-Dirac » dans le domaine temporel est un peigne de « quasi Dirac » dans 

le domaine fréquentiel car : ( )( ) n
TF t-nT f-

T T
δ δ

   =    
   

∑ ∑
1

    (2.15) 

Des mesures de phases précises entre les signaux sont rendues possibles par l’utilisation 

simultanée synchronisée du même signal de commande pour les 4 CAN. Après avoir été 

échantillonnés et numérisés, une FFT est effectuée sur ces signaux pour appliquer les formules de 

correction liées à l’étalonnage du système. 

II.4.2 Description de la maquette finale réalisée 

 

Une première étape a consisté à assembler quatre têtes d’échantillonnage sans les étages FI 

dans un seul test–set et à vérifier son bon fonctionnement ainsi que ses caractéristiques en terme de 

bande passante RF, FI, OL, en terme de dynamique et de facteur de bruit. Ces caractérisations ont été 

présentées en détail dans le paragraphe II-1. 

L’objectif du travail consistait à vérifier le bon fonctionnement du test–set du nouvel 

analyseur temporel large bande hors circuit d’amplification et de filtrage FI. Force est de constater 

que l’association des quatre têtes d’échantillonnage, de l’oscillateur local impulsionnel ainsi que de 

leur carte d’alimentation permet de réaliser la fonction de sous-échantillonnage sur quatre voies de 

mesure simultanément. Les gains des quatre voies sont différents mais seront pris en compte dans 

l’étalonnage relatif du nouvel analyseur. La bande passante FI, hors circuit d’amplification et de 

filtrage FI, est bien égale à la moitié de la fréquence d’excitation de l’OL impulsionnel dont la bande 

passante de fonctionnement est la suivante : 357 MHz à 536 MHz. Hors circuit d’amplification et de 

filtrage FI, le système pourrait donc posséder une bande passante maximale de 540MHz divisée par 2 

soit 270 MHz. Se pose ensuite le problème de la dynamique du circuit qui est importante pour les 

applications de mesures de signaux multi-tons par exemple. Cette dynamique est liée au gain global 

de la chaîne de mesure. Les tests ont montré que la fonction de sous-échantillonnage seule présente 

des pertes de l’ordre de 40 dB. Ces pertes ont donc été compensées par la nouvelle architecture à 2 

étages du bloc circuit d’amplification et de filtrage FI. La dynamique est aussi fortement liée aux 



Chapitre II : Conception et réalisation d’un récepteur 4 canaux large bande fondé sur le principe de sous-échantillonnage 

 

 87 

CAN qui vont permettre de numériser les signaux. Les performances maximales des CAN sont 

actuellement limitées à 10 bits pour des fréquences de 2 Gbit/s. 

Pour un LSNA classique, la bande passante du signal FI est limitée par le filtre de 10MHz. La 

présence de ce filtre oblige les utilisateurs du LSNA à mettre en œuvre des techniques de 

caractérisation complexes pour mesurer des signaux modulés large bande dont la bande passante est 

supérieure à 10MHz. Ces techniques sont fondées sur l’utilisation de raccordement de bandes [2.12], 

ou sur l’utilisation d’oscillateurs locaux complexes à mettre en œuvre [2.13]. 

 

Ce paragraphe décrit la mise en œuvre et le fonctionnement du système complet avec : 

• Les 4 têtes d’échantillonnage caractérisées en bande passante RF, IF, OL, en termes 

de facteur de bruit et de dynamique. 

• Les 4 circuits FI avec les nouvelles architectures à 2 étages. 

• La carte de distribution d’alimentation. 

• Les cartes CAN. 

• Le bloc OL impulsionnel. 

• Le logiciel de numérisation et de traitement du signal. 

L’association de 4 échantillonneurs avec un générateur OL impulsionnel large bande et du 

reste des éléments cités ci-dessus s’avère une solution innovante et simple permettant d’utiliser le 

principe de sous-échantillonnage pour des signaux larges bandes de manière naturelle sans processus 

complexe de traitement de signal. La maquette complète du récepteur large bande est présentée sur la 

figure suivante. Le signal RF d’excitation envoyé sur les quatre voies est identique et issu d’une 

source RF. Cette configuration permet de s’assurer de l’acquisition correcte et simultanée des 

signaux envoyés sur les quatre voies de mesure du récepteur. 



Chapitre II : Conception et réalisation d’un récepteur 4 canaux large bande fondé sur le principe de sous-échantillonnage 

 

 88 

 
Fig. 2.18 –La maquette du récepteur large bande assemblée 

Dans la figure précédente, une source OL sinusoïdale alimente une SRD fortement non 

linéaire. Cette SRD alimente un premier diviseur de puissance de 6 dB dont la bande passante est de 

l’ordre de 40 GHz. Ce diviseur de puissance alimente à son tour deux diviseurs de puissance 

identiques. L’ensemble des 2 derniers diviseurs va alimenter les 4 samplers modifiés avec des 

impulsions OL identiques. 

On a placé sur chacune des entrées RF un atténuateur 3 dB pour essayer d’améliorer 

l’isolation des samplers et donc l’isolation entre les différentes voies de mesure de l’analyseur 

temporel large bande final. 

L’ensemble des 4 samplers modifiés et de la SRD est alimenté grâce à une carte de 

distribution d’alimentation conçue et réalisée pour compléter la maquette. Cette carte de distribution 

d’alimentation a eu pour objectif, d’alimenter en tension 17 blocs différents de la maquette du 

récepteur large bande chacun avec une tension et une consommation en courant distinguées. L’idée 

est de réduire le nombre de sources d’alimentation à une seule. 

La figure suivante présente le schéma électrique total de la carte réalisée. 
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Fig. 2.19 –Schéma électrique total de la carte de distribution d’alimentation 

Le schéma final du montage de la carte d’alimentation et son illustration sont présentés sur la 

figure suivante: 

 
Fig. 2.20 –Montage final et illustration de la carte de distribution d’alimentation 

Le bloc de génération sur la figure 2.18 est une source RF CW. Elle pourra être remplacée par 

une source de signal modulé avec, si cela s’avère nécessaire une chaîne linéaire 

d’amplification/filtrage. Une fois la maquette assemblée, les caractérisations des têtes 

d’échantillonnage avec leurs étages FI ont été réalisées et sont présentées dans le paragraphe suivant. 

II.4.3 Caractérisation de la maquette du récepteur large bande à sous-

échantillonnage 

 

Les caractéristiques de chacune des voies de mesure (nouvelles têtes d’échantillonnage + 

nouveaux circuits FI large bande) de la maquette en bande passante RF, FI, OL et en dynamique sont 

les suivants : 
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Fig. 2.19 – Caractéristiques de la maquette du récepteur large bande à sous-échantillonnage en terme 

de bandes passantes et de gain de conversion 

Les méthodes utilisées pour réaliser ces caractérisations sont identiques à celles présentées 

dans le paragraphe décrivant les caractérisations des têtes d’échantillonnage modifiées sans les étages 

FI. 

On constate alors que la bande passante RF est conservée, que la bande FI est limitée à 

160MHz (bandes passante des filtres) et que le gain de conversion varie entre 17 et 20dB selon les 

têtes d’échantillonnage. Le signal de sortie est donc mieux adapté à la dynamique des CAN. Il est 

aussi possible de constater que la dynamique globale du système incluant aussi l’oscilloscope 4 

canaux 8 bits 2Gs/s est évaluée à 60 dB environ sans appliquer de traitement de signal 

supplémentaire. Cette amélioration de la dynamique est due à l’application d’un taux OSR élevé 

selon l’équation (1.31). Dans le cas de cette mesure l’OSR était fixé à 25. 

II.5 Etalonnage du banc de caractérisation fonctionnelle large bande dans 

le domaine temporel 
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Le banc de caractérisation fonctionnelle complet est décrit sur la figure suivante : 
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Fig. 2.20 – Banc complet de caractérisation fonctionnelle dans le domaine temporel 

Il comprend : 

� Un bloc de génération. Ce bloc permet de générer des signaux de type CW ou des 

signaux modulés. Ces signaux sont ensuite si nécessaire amplifiés de manière linéaire 

par une chaîne d’amplification instrumentale comprenant des filtres d’harmoniques et 

des circulateurs de protection et d’adaptation sur 50 Ω. 

� Un bloc de séparation des ondes mesurées (Test–set). 

� Un bloc d’alimentation 

� Un bloc de charge. Ce bloc peut être constitué de charges 50 Ω fixes, de charges 

variables actives (boucles actives) ou passives (tuner). 

� Le prototype de récepteur à sous-échantillonnage large bande présenté et testé 

précédemment. 

Afin de prendre en compte la dispersion en gain des voies de mesures et les erreurs apportées 

par les éléments supplémentaires du banc de mesure, ce dernier doit être étalonné avant d’effectuer 
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une mesure d’un dispositif sous test. Cet étalonnage est réalisé dans le domaine fréquentiel. Pour 

visualiser les ondes de tension et courant dans les plans d’accès du DST P1DST et P2DST, les données 

brutes sont obtenues dans les plans de mesure P1m et P2m. Dans un premier temps, la procédure 

d’étalonnage « classique » (le cas où le signal à l’entrée du dispositif sous test est un signal CW) de 

ce banc de caractérisation est décrite. Les principes fondamentaux de cette procédure sont développés 

dans les paragraphes suivants. 

Avant de mettre en œuvre ces procédures, il est fondamental d’ajuster certains paramètres du 

banc de caractérisation et notamment la valeur des atténuateurs sur les voies de mesures. Elles sont 

fondamentales pour ne pas venir saturer les têtes d’échantillonnage où les amplificateurs FI utilisés 

derrières ces têtes de réception. 

On donne ci-dessous un exemple de relevé de mesure de la puissance dans les plans du DST 

et la configuration des atténuateurs associés. 

Voie de mesure A1 B1 A2 B2 

Pmax (dBm) 15 5 5 25 

Pmin (dBm) -5 -30 -25 -25 

Atténuateurs (dB) 20 10 20 30 

Tab. 2.4 

Ce sont des précautions qu’on doit prendre en considération pour assurer un fonctionnement 

linéaire du prototype de récepteur à sous-échantillonnage large bande. 

II.5.1 Etalonnage classique pour des caractérisations temporelles à partir de 

signaux d’excitation CW 

 

La procédure d’étalonnage classique du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle large 

bande est identique à celle du LSNA bande étroite. Nous nous attachons dans un premier temps à 

décrire cette procédure classique. 

Le calibrage d'un instrument implique la connaissance des erreurs systématiques de mesure. 

Ceci est réalisé en mesurant des dispositifs, appelés les standards, dont nous connaissons 

parfaitement les caractéristiques. Une comparaison entre la valeur mesurée et la valeur connue 

permet de remonter aux valeurs des erreurs systématiques de l'instrument. Trois étapes de calibrage 

sont nécessaires pour effectuer un étalonnage classique complet du nouvel récepteur. 

La première étape est un étalonnage relatif semblable à celui d’un ARV. 
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La deuxième étape est un étalonnage en puissance. Le procédé de calibrage d'amplitude est 

fondé sur l’utilisation des standards qui sont les wattmètres radiofréquences. Un signal sinusoïdal est 

de ce fait appliqué à la maquette. En choisissant la bonne configuration de la maquette, l'amplitude 

de ce signal est mesurée en même temps par la maquette et par le wattmètre (la puissance d'une onde 

de tension-courant peut être convertie en amplitude en se servant de l'impédance caractéristique Z0 

= 50Ω). Le résultat de mesure de la maquette est alors comparé au résultat de mesure du wattmètre, 

qui est employé comme standard de référence. Ceci permet alors de connaître l'erreur systématique 

d'amplitude de la maquette de mesure. 

La troisième étape est un étalonnage en phase. Le procédé de calibrage en phase nécessite un 

autre standard. Pour savoir quel type de standard utiliser, considérons une analyse typique de 

déformation harmonique des signaux par un amplificateur. Un signal sinusoïdal excite l'entrée de 

l’amplificateur. A la sortie plusieurs composantes spectrales existent, avec les fréquences qui sont 

des multiples entiers de la fréquence du signal d'entrée, (fréquences harmoniques). La maquette 

mesure l'amplitude et la phase de toutes ces fréquences harmoniques. Afin de déterminer l'erreur de 

phase systématique, un standard de référence de phase est nécessaire. Ce standard est constitué d’un 

générateur de signal produisant une fréquence fondamentale et des fréquences harmoniques dont on 

connaît parfaitement les relations de phases entre elles. Ce standard peut alors être utilisé comme une 

référence pour le calibrage en phase de la même manière que le wattmètre pour l’étalonnage en 

amplitude. 

Dans le cadre de l’utilisation de la maquette du récepteur large bande, les standards de 

référence en phase et en puissance peuvent être identiques au LSNA bande étroite. D’autres 

standards de références peuvent être utilisés pour augmenter la rapidité des étalonnages dès lors que 

le nombre de fréquences mises en jeu devient très important. 

� Aspect théorique de l’étalonnage [2.12] [2.14] 

 

Avec les hypothèses précédentes, un rapport linéaire entre les valeurs des ondes absolues 

mesurées dans le plan  P1M et  P2M et les vraies valeurs des ondes dans le plan du dispositif P1DST et 

P2DST existe (cf. Fig. 2.21) 
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Fig. 2.21 – Plans principaux du banc de caractérisation 

Pour simplifier les calculs, on suppose que les 2 accès du dispositif sont totalement 

indépendants c’est à dire que les ondes mesurées sur l’accès 1 P1M ne sont pas reliées ni aux ondes 

mesurées sur l’accès 2 P2M ni aux ondes du dispositif sur ce même accès  P2DST. 

En tenant compte de l’hypothèse que les 2 accès sont indépendants, on peut écrire ce rapport 

linéaire, entre les valeurs mesurées et les vraies valeurs dans le plan du dispositif, sous forme 

matricielle tel que : 

011 1

01 011 1

2 02 02 2

2 202 02

0 0

0 0
.

0 0

0 0

i ii i
D M

i ii i
D M

i i i i
D M

i ii i
D M

Ka a

b b

a a

b b

β
γ δ

α β
γ δ

    
    
    =     
    

    
    

       (2.16) 

« i » est le numéro de la fréquence. 

Les termes aD1,  aD2 représentent respectivement les ondes de tensions incidentes sur l’accès 1 

et 2 du DST (P1DST, P2DST). 

Les termes bD1, bD2 représentent respectivement les ondes de tensions réfléchies sur l’accès 1 

et 2 du DST (P1DST, P2DST). 

Les termes aM1, aM2 représentent respectivement les ondes de tensions incidentes mesurées et 

récupérées à la sortie des CAN (P1M, P2M). 
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Les termes bM1, bM2 représentent respectivement les ondes de tensions réfléchies mesurées et 

récupérées à la sortie des CAN (P1M, P2M). 

Le terme iK  traduit la perte (module) et le déphasage (phase) absolus entre le plan d’entrée 

du DST (P1DST) et le plan de mesure qui sera pris comme référence (P1M). Dans ce contexte, il est 

alors possible de factoriser la matrice d’erreurs par ce terme iK . 

Avec : 

 i
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En notant le vecteur [ ] [ ]

1 1
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i i
D M

i i
D M

D Mi i
D M

i i
D M

a a

b b
V et V

a a

b b
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 et la matrice d’erreur relative iE    

On peut réécrire l’équation (2.17) sous la forme suivante : 

i i i i
D MV K E V     = × ×          (2.18) 

Dans ce cas, le but de cet étalonnage sera la détermination, pour chaque fréquence, des 8 

coefficients complexes inconnus 1 1 1 2 2 2 2( , , , , , , , )i i i i i i i iK β γ δ α β γ δ . 

Une fois que ces coefficients sont déterminés, il suffit d’utiliser l’équation (2.17) ainsi que le 

vecteur des ondes mesurées afin de connaître les ondes dans le plan du DST. 

Un étalonnage vectoriel linéaire classique d'analyseur de réseau (également connu comme 

étalonnage SOLT) est alors effectué afin de déterminer tous les coefficients de la matriceiE   . Cet 

étalonnage se fait séquentiellement en balayant en fréquence le générateur qui travaille en mode CW. 

Dans la première partie de la matrice concernant l’accès 1, 3 inconnues sont à déterminer d’où la 

nécessité de trois mesures différentes avec 3 étalons différents afin de construire un système de 3 

équations à 3 inconnues. 

Pour les trois premières mesures, on connecte dans le plan d’entrée du DST (P1DST) 

respectivement un court-circuit, un circuit ouvert et une charge adaptée (cf. Fig. 2.22). 
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Fig. 2.22 – Configuration calibrage relative accès1 

Pour les trois mesures suivantes, nous répétons le même procédé au plan PDST2 (cf. Fig. 2.23). 
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Fig. 2.23 – Configuration calibrage relative accès2 

La dernière mesure est réalisée avec une connexion directe du P1DST au P2DST (cf. Fig. 2.24). 
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Fig. 2.24 – Configuration calibrage relative connexion directe 

Pour les trois premières mesures on peut écrire : 

1 1
1 1 1
i i i

D Da bΓ =     (2.19) 

2 2
2 1 1
i i i

D Da bΓ =     (2.20) 

3 3
3 1 1
i i i

D Da bΓ =     (2.21) 

Pour les équations (2.17, 2.18, 2.19, 2.20 et 2.21) on rappelle que l’indice i correspond à l’indice de 

la fréquence dont on fait la mesure.1Γ , 2Γ  et 3Γ  sont respectivement les coefficients de réflexion 

des standards suivants : court-circuit, circuit-ouvert et charge adaptée. 

Un circuit ouvert réel doit être considéré comme une capacité ou un circuit ouvert parfait 

décalé [2.15] qui donne une impédance ramenée équivalente à l’impédance d’une capacité. 

Pour une capacité : 

wCjZ
Zc

0

1=  

Un standard circuit ouvert est un circuit ouvert parfait décalé tel que : 

wCjZlj
Z COrr

0
)(

1
)tan(

1 ⇔=
β

    (2.22) 

Il présente une capacité non linéaire par rapport à la fréquence grâce à la permittivité du 

diélectrique constituant la ligne de décalage tel que : 
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3
3

2
210 fCfCfCCC +++=  (C est de l’ordre f)    (2.23) 

Cette impédance est aussi décalée de 5 mm (longueur du connecteur du standard). 

Après calcul on obtient la formule suivante du coefficient de réflexion de ce standard. 

))(tan())tan(1(

))(tan())tan(1(

00

00

WCZljlCWZ

WCZljlCWZ
co ++−

+−−=Γ
ββ
ββ

    (2.24) 

Par ailleurs, l’hypothèse suivante est faite : 1=Γco  

De plus : 








−
+−=Γ∠

)tan(1

)tan(
tan2

0

0

lWCZ

WCZl
Arcco β

β
    (2.25) 

Un court circuit réel doit être considéré comme une self inductance ou un court circuit parfait 

décalé qui donne une impédance ramenée équivalente à l’impédance d’une self. 

Un standard «AGILENT » court circuit est un court circuit parfait décalé tel que : 

0
)( )tan(

Z

jLW
ljZ CCrr ⇔= β          (2.26) 

))tan(())tan((

))tan(())tan((

00

00

WLlZjlLWZ

LWlZjlLWZ
cc ++−

++−−=Γ
ββ
ββ

    (2.27) 

Par hypothèse on écrit : 

1=Γcc  et 








−
+−=Γ∠

)tan(

)tan(
tan2

0

0

lWLZ

lZLW
Arccc β

βπ     (2.28) 

Une charge adaptée est une impédance réelle égale à 50 Ω. 

0=ΓCA  

En utilisant (2.17), le vecteur des ondes dans les plans du DST peut être remplacé par les 

valeurs connues des standards de telle sorte qu’il est possible d’écrire : 

1 1 1 1
1 1 1 1 1 1 1 1( ) ( )i i i i i i i i

M M M Ma b a bβ γ δΓ + = +     (2.29) 

2 2 2 2
2 1 1 1 1 1 1 1( ) ( )i i i i i i i i

M M M Ma b a bβ γ δΓ + = +     (2.30) 

3 3 3 3
3 1 1 1 1 1 1 1( ) ( )i i i i i i i i

M M M Ma b a bβ γ δΓ + = +     (2.31) 

Ce système d’équations peut être développé et s’écrire de la façon suivante: 

1 1 1 1
1 1 1 1 1 1 1 1 1
i i i i i i i i i

M M M Mb a b aβ γ δΓ − − = −Γ         (2.32) 

2 2 2 2
2 1 1 1 1 1 1 2 1
i i i i i i i i i

M M M Mb a b aβ γ δΓ − − = −Γ         (2.33) 

3 3 3 3
3 1 1 1 1 1 1 3 1
i i i i i i i i i

M M M Mb a b aβ γ δΓ − − = −Γ          (2.34) 

Ce système peut être représenté sous forme matricielle : Cette représentation fait apparaître la 

matrice des coefficients inconnus : 
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11 1 1 1
1 1 1 1 1 1 1

2 2 2 2
1 2 1 1 1 2 1

3 3 3 3
1 3 1 1 1 3 1

i i i i i i i
M M M M

i i i i i i i
M M M M

i i i i i i i
M M M M

b a b a

b a b a

b a b a

β
γ
δ

−
     Γ − − −Γ
     

= Γ − − −Γ     
          Γ − − −Γ     

    (2.35) 

Toutes les variables de la matrice et du vecteur de membre de droite sont des valeurs 

mesurées ou des variables connues des standards. Avec cette manière on arrive à calculer les trois 

premiers termes d’erreurs de la matrice d’erreurs reliant le vecteur d’ondes mesurées au vecteur 

d’ondes dans le plan du DST. Les mêmes calculs peuvent être menés pour l’étalonnage de type 

SOLT sur l’accès 2 (P DST2).Une autre équation peut alors s’écrire: 

14 4 4 4
2 1 2 2 2 1 2

5 5 5 5
2 2 2 2 2 2 2

6 6 6 6
3 2 2 2 3 22

i i i i i i i
N M M M M

i i i i i i i
N M M M M

i i i i i ii
M M M MN

b a b a

b a b a

b a b a

β
γ
δ

−
     Γ − − −Γ
     

= Γ − − −Γ     
          Γ − − −Γ    

    (2.36) 

 

Avec : 2 2 2,N N Netβ γ δ  des valeurs normalisées par rapport à 2α  telles que : 

22

2 2 2

2 2

ii
N

i i i
N

i i
N

ββ
γ α γ
δ δ

  
  

=   
     

   

    (2.37) 

Avec la septième mesure (connexion directe des plans P DST1 et P DST2, l’équation suivante peut être 

écrite: 

7 7
1 2

i i
D Da b=     (2.38) 

Cette équation nous permet d’écrire en utilisant (2.17): 

7 7 7 7
1 1 7 2 2 2 2 2( )i i i i i i i i

M M N M N Ma b a bβ α γ δ+ = +         (2.39) 

Soit 
7 7
1 1 7

2 7 7
2 2 2 2

i i i
i M M

i i i i
N M N M

a b

a b

βα
γ δ

+=
+

    (2.40) 

En utilisant les résultats de (2.40), (2.37), (2.36) et (2.35) il est facile de calculer les 7 

coefficients de la matrice de correction iiiiiii
2222111 ,,,,,, δγβαδγβ  

On doit aussi détermineriK . D'abord le module de ce nombre complexe est déterminé. Il est 

important de noter ici que le module d'un nombre complexe décrivant un signal sinusoïdal dans le 

domaine du temps est, par convention, définie comme amplitude maximale (amplitude crête) de cette 

sinusoïde. Afin de trouver ce module dans l’étalonnage classique, une huitième mesure est effectuée 

avec un wattmètre connecté dans le plan P DST1. 
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Cette mesure est faite pour chaque fréquence. Le modèle qui est employé pour la sonde du 

wattmètre est donné dans la figure suivante. 

 
Fig. 2.25 – Graphe de fluence associé au détecteur de puissance 

Dans cette figure, iSa  est la puissance réelle indiquée par le wattmètre.i
SΓ  est le coefficient de 

réflexion du détecteur qui sera considéré comme nul par la suite et i
ST  est le coefficient de 

transmission. Une table avec les valeurs dei
SΓ et i

ST  est fournie par le fabricant du wattmètre. 

Habituellement, les valeurs données par le wattmètre sont indiquées en dBm. 

La relation entre la valeur affichée par le wattmètre (qui est une puissance en dBm) et 

l’amplitude crête d’une raie spectrale du signal est : 

10

2010
dBmP − 

 
            (2.41) 

Pour cette mesure on peut écrire 8
1

i i i
S s Da T a=       (2.42) 

Ce qui donne la relation suivante: 

8 8
1 1 1( )i i i i i i

S s M Ma T K a bβ= +          (2.43) 

Soit 
8 8

1 1 1( )

i
Si

i i i i
s M M

a
K

T a bβ
=

+
         (2.44) 

Les variables du membre de droite de cette dernière équation sont connues, ou mesurées. 

Une neuvième mesure est finalement effectuée afin de mesurer la phase deiK . Pour ceci le 

générateur de référence en phase est connecté dans l’accès d’entrée du DST PDST1, alors que l’entrée 

RF de l’accès 1 est chargée par 50 Ω. 
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Fig. 2.26 – Configuration calibrage en phase pour mesure CW 

Le modèle qui est employé pour ce générateur de référence est donné dans la figure suivante: 

 
Fig. 2.26 – Graphe de fluence associé à la HPR 

Dans ce modèlei
RΓ  représente le coefficient de réflexion du générateur de référence à la 

fréquence d’indice «i» etiRa représente l’onde de tension produite à la fréquence d'indice «i». Pour 

des caractérisations à partir de signaux d’excitation CW il est important de noter que ce générateur de 

référence produit toutes les composantes spectrales nécessaires à partir du moment où la fréquence 

fondamentale est correctement choisie. Les coefficients de réflexion i
RΓ sont mesurés en utilisant un 

analyseur de réseau vectoriel linéaire. 

Pour cette neuvième mesure on peut écrire: 9 9
1 1

i i i i
D R R Db a a= + Γ     (2.45) 

Soit : 

9 9 9 9
1 1 1 1 1 1( ) ( )i i i i i i i i i i

M M R R M MK a b a K a bβ β+ = + Γ +        (2.46) 

A partir de cette dernière équation, il est alors possible de calculer la phase de iK : 

9 9
1 1 1 1 1

( )
( ) ( )

i
i R

i i i i i i i
R M R M

a
K

a b
ϕ ϕ

γ δ β
 

=  − Γ + − Γ 
    (2.47) 
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Pour ce qui concerne le calcul de la phase deiK , les relations de phase entre les fréquences 

harmoniques générées par la source de référence en phase (diode SRD) sont enregistrées dans des 

fichiers donnés par les fabricants de ce générateur. En effet, ce générateur appelé aussi HPR 

(Harmonic Phase Reference) a fait l’objet lui-même d’un étalonnage particulier permettant de 

connaître parfaitement le signal de sortie de ce générateur de référence en phase. 

II.5.2 Etalonnage pour des caractérisations temporelles à partir de signaux 

d’excitations modulés 

 

Le prototype de récepteur à sous-échantillonnage large bande a été développé pour une 

caractérisation de DST non linéaire excité par des signaux modulés qui présentent des 

caractéristiques spectrales composées de plusieurs raies sur une bande passante correspondant à la 

bande passante de l’enveloppe de ces signaux modulés. Ces signaux sont périodiques et sont donc 

représentés dans le domaine fréquentiel par un spectre de raies. Ceci nous amène par la suite à parler 

d’excitation multi-tons. 

Avec ce type d’étalonnage et contrairement à l’utilisation classique du banc de caractérisation 

fonctionelle, les fréquences harmoniques de la porteuse ne sont pas prises en compte car les 

dispositifs qui ont été testés dans le cadre de cette thèse sont des amplificateurs intégrant des filtres 

passe-bande autour de la porteuse en entrée et/ou en sortie. Seul le spectre associé à l’enveloppe du 

signal modulé RF est pris en compte. Il s’agit donc de développer une nouvelle procédure 

d’étalonnage en amplitude et en phase pour le contenu spectral de l’enveloppe de ce signal modulé. 

Le prototype du récepteur à sous-échantillonnage large bande fonctionne alors comme un mélangeur 

simple vis-à-vis du signal modulé. 

Contrairement à un étalonnage de type CW-harmoniques, les espacements fréquentiels entre 

les raies prises en compte dans l’étalonnage ne sont pas si importants et peuvent être couverts par un 

générateur multi-tons d’où la possibilité de faire l’étalonnage SOLT et l’étalonnage en puissance 

avec des mesures simultanées et non séquentielles. Pour un étalonnage CW et harmoniques le 

nombre des raies à prendre en compte pendant l’étalonnage peut atteindre dix ou quinze au 

maximum. Avec un tel nombre de fréquences le temps nécessaire pour effectuer l’étalonnage reste 

raisonnable, ce qui n’est pas vraiment le cas d’un étalonnage multi-tons où le nombre des fréquences 

d’étalonnage peut atteindre 1 ou plusieurs centaines. Dans ce dernier cas, la mise en pratique et la 

réalisation de l’étalonnage sont très longes notamment l’étalonnage en puissance classique avec un 

wattmètre. 
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En raison de ce facteur limitatif, la procédure d’étalonnage multi-tons simultané est devenue 

une nécessité et grâce à la possibilité de couvrir la quasi totalité (120 MHz) de notre bande passante 

du récepteur (au maximum 160 MHz) avec des générateurs multi-tons de type SMU (Signal 

Modulation Unit) cette solution a été adoptée par la suite dans les différents cas d’étalonnage multi-

tons. 

Les standards de référence en puissance (wattmètre) et en phase (HPR) sont remplacés par un 

générateur SMU pour lequel l’hypothèse de connaissance des amplitudes et phases absolues des 

spectres fréquentiels du signal de sortie est faite. 

Il est possible d’utiliser différentes configurations de signaux multi-tons pour l’étalonnage. 

• Spectre avec amplitude et phase identiques à toutes les fréquences : dans ce cas, le signal 

temporel généré possède un PAR (peak to Average Ratio) très élevé permettant de couvrir 

une large partie de la dynamique des échantillonneurs. 

• Spectre avec amplitudes égales et phases optimisées pour diminuer au minimum le PAR du 

signal. Ce type de signal peut être plus sécurisant vis-à-vis de l’échantillonneur d’entrée qui 

ne sera pas soumis à des pics d’amplitude trop élevés pouvant l’amener à fonctionner une 

petite partie du temps en régime non linéaire. Cette optimisation du « PAR » par un choix 

judicieux de valeurs de phase sera appelée par la suite signal à « phase de SCHROEDER » 

[2.16]. 

 

La distribution de phase de type SCHROEDER a pour effet de diminuer le rapport puissance 

crête sur puissance moyenne, cela permet de profiter au maximum de la dynamique des CAN. 

Afin de s’assurer de la qualité des nouveaux étalonnages multi-tons fondés sur l’utilisation d’un 

générateur de signaux modulés, une comparaison de plusieurs types de calibrage a été réalisée. 
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Référence : SMU
Signal : multitons
Amplitudes: égales
Phases      : égales
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Fig. 2.27 – Hiérarchie de la nouvelle procédure d’étalonnage 

Quatre étalonnages ont été mis en œuvre. Ils sont fondés sur l’utilisation d’un nouvel 

étalonnage appelé SOLT multi-tons développé au cours de cette thèse. Pour réaliser et vérifier cet 

étalonnage, un signal de 6 tons est utilisé comme signal de test. Effectivement, le choix de ces 6 tons 

est lié à l’application présentée dans cette partie du chapitre 2 qui concerne la caractérisation d’un 

amplificateur de puissance en terme d’intermodulation d’ordre 3 et 5. Pour la caractérisation en 

intermodulation d’ordre 3 et 5, les amplitudes et les phases ont été fixées respectivement à 1V et 0° 

pour toutes les composantes fréquentielles. La SOLT est réalisée en utilisant les mêmes standards de 

référence que ceux précédemment. 

Une fois cet étalonnage réalisé puis vérifié, les calibrages en puissance et en phase suivants 

on été menés : 

o étalonnage de type 1 : une première étape consiste à réaliser un calibrage en puissance 

avec le wattmètre comme référence. Le signal d’excitation est alors un signal CW 

dont ont fait varier la fréquence. Les mesures et les calculs du coefficient iK se font 

séquentiellement. l’étalonnage en phase est réalisé avec un signal multi-tons 

(amplitudes/ phases égales) issu du générateur SMU pris comme référence de phase. 

o étalonnage de type 2 : la première étape est la même que celle du calibrage de type 1. 

L’étalonnage en phase est réalisé avec un signal multi-tons (distribution de 

SCHROEDER) issu du générateur SMU pris comme référence de phase. 

Il est à noté que ces deux types d’étalonnage requièrent 3 étapes successives alors que les 

types d’étalonnage 3 et 4 ci-après n’en nécessitent que deux (gain de temps/ efficacité). 
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o étalonnage de type 3 : l’étalonnage en amplitude et en phase est réalisé en même temps grâce 

à un signal multi-tons d’amplitude et de phase égales généré par le SMU pris comme 

référence d’amplitude et de phase.  

o étalonnage de type 4 : l’étalonnage en amplitude et en phase est réalisé en même temps grâce 

à un signal multi-tons d’amplitude et de phase selon la répartition de SCHROEDER généré 

par le SMU pris comme référence d’amplitude et de phase. 

La sortie de l’amplificateur contiendra 6 fréquences espacées de 1MHz autour d’une porteuse 

à f0=1.89 GHz. Nous avons donc réalisé les étalonnages pour cette grille de fréquence (cf. Fig. 2.28). 

f 1 f 22f 1
-f 2

3f 1
-2f 2

2f 2
-f 1

3f 2
-2f 1

F0=1.89

f(GHz)

Étalon 
(SMU) f 1 f 22f 1

-f 2

3f 1
-2f 2

2f 2
-f 1

3f 2
-2f 1

F0=1.89

f(GHz)

Étalon 
(SMU)

 
Fig. 2.28 – Grille fréquentielle RF utilisée pour les étalonnages 

� Distribution de SCHROEDER 

 

Dans le but de profiter au maximum de la dynamique des CAN 8 bits qui est faible (48 dB 

théoriques), la distribution de SCHROEDER permet, grâce à une expression analytique, de distribuer 

les phases sur l’ensemble des fréquences de façon à minimiser le rapport entre la puissance crête et la 

puissance moyenne. 

Dans ce cas, le PAR du signal temporel constitué des six raies générées par le SMU est de 

2,26 dBm (inférieure à celle du cas des phases égales : 7.78 dBm). 

Les phases des six tons selon la distribution de SCHROEDER sont données dans le tableau 

suivant : 

fréquence 3f1-2f2 2f1-f2 f1 f2 2f2-f1 3f2-2f1 

)(°nθ  0 310,39 129,09 348,10 127,85 206,31 

Tab. 2.5 

Pour la vérification de l’étalonnage en phase, il est important de s’assurer de la latéralité du 

spectre fréquentiel du signal RF généré par rapport à l’harmonique de l’OL choisi pour la translation 
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de fréquence. Si les fréquences font toutes partie de la bande latérale inférieure, il faut ajouter 180° 

aux valeurs de phase données dans le tableau. 

Avant d’entamer la mesure d’un dispositif, il est indispensable de vérifier l’étalonnage relatif 

puis l’étalonnage absolu en amplitude et en phase. Pour cela, nous allons superposer le signal 

théorique (généré par le SMU), et le signal mesuré et corrigé (après extraction de la matrice d’erreur). 

La première vérification à réaliser concerne l’étalonnage SOLT. Pour ce faire, nous utilisons 

les standards de référence et une connexion directe des accès 1 (P1DST) et 2 (P2DST). Le DST est alors 

une ligne de longueur nulle dont la matrice [S] est la suivante quelle que soit la fréquence. 
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Dans le cas d’une connexion directe 11S = 22S =0 , 12S = 21S =1 , ( ψφ, ) : indéterminées. 

θφβ ==°= 0.l . 

 
Fig. 2.29 – Vérification de l’étalonnage SOLT (connexion directe) 

On peut alors constater que les incertitudes maximales de mesures sont faibles pour S11 

(|∆S11|≤0.025) et pour S22 (|∆S22|≤0.04). 

Elles restent du même ordre de grandeur en ce qui concerne : 

- S21 : |∆S21|≤0.04 et ∆∟S21 ≤ 1.25° 

- S12 : |∆S12|≤0.022 et ∆∟S12 ≤ 3.75° 
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On constate que l’erreur maximale est égale à 0.04 d’amplitude absolu et 3.75° de la phase. 

Dans ces conditions, l’étalonnage SOLT réalisé peut être estimé comme correct. 

 

Une seconde vérification de l’étalonnage complet est réalisée en connectant la source HPR (la 

source des signaux modulés utilisée comme référence) dans le plan (P1DST) et en générant un signal 

multi-tons avec des phases égales ou des phases de SCHROEDER. La configuration du banc de 

mesure correspond à cette vérification est illustrée sur la figure suivante. 
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st
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et Atténuateur

AtténuateurCo
up

le
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Fig. 2.30 – Configuration du banc de mesure pour la vérification de l’étalonnage complet 

Les résultats de vérification pour les 4 types d’étalonnage sont représentés sur la figure 

suivante : 
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Fig. 2.31 – Superposition des ondes temporelles théoriques et corrigées 

Ces figures sont obtenues après une synchronisation logicielle qui sera détaillée dans le 

chapitre III. 

Cette figure montre une très bonne correspondance entre les ondes théoriques et pratiques 

pour les 4 types d’étalonnage. Un rapport entre puissance crête et puissance moyenne d’environ 7.78 

dB est observé pour les étalonnages de type 1 et 3 (distribution de phases identiques). Il est d’environ 

2.26 dB pour les étalonnages de type 2 et 4 (distribution de phase Shroeder). Cette première 

comparaison montre que les 4 types d’étalonnage sont valides. Afin de déterminer encore mieux les 

incertitudes liées à chaque étalonnage, une observation des variations d’amplitude et de phase dans le 

domaine fréquentiel est réalisée. Sur la figure suivante sont présentés les modules théoriques et 

mesurés de chacune des raies fréquentielles du signal. 
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Fig. 2.32 – Vérification d’amplitude sur les six tons 

Pour comparer les différents types d’étalonnage en terme de précision de phase, une 

superposition des phases des six raies mesurées à celles générées théoriquement est effectuée. Les 

résultats sont donnés en figure 2.33. 

 
Fig. 2.33 – Vérification de phase sur les six tons 
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Les erreurs de phases pour les étalonnages de type 2 et 4 ne sont pas très visibles sur ce 

graphique en raison de la répartition de phase sur une gamme de phases très grande (360°). Pour ces 

2 types d’étalonnage, sont présentées sur la figure suivante les différences de phases entre valeurs 

théoriques et mesurées. 

 
Fig. 2.33 – Différence de phase (théorique-mesurée) sur les six tons 

Enfin un tableau comparatif des erreurs moyennes de module et de phase, des précisions 

d’erreurs de module et de phase est présenté ci-dessous. 

Type 

d’étalonnage 

Erreur moyenne 

d’amplitude 

Précision d’erreur 

d’amplitude 

Erreur moyenne 

de phase 

Précision d’erreur 

de phase 

1(Phase Egale-

Wattmètre) 
11.2 mV 2.1 mV 0.42 ° 0.71 ° 

2(Phase Shroder-

Wattmètre) 
12.8 mV 2 mV 0.78 ° 0.11 ° 

3 (Phase Egale-

SMU) 
8.3 mV 0.62 mV 1.95 ° 2.42 ° 

4(Phase Shroder-

SMU) 
15 mV 1.8 mV 0.73 ° 0.82 ° 

Tab. 2.6 

L’erreur moyenne d’amplitude varie entre 8.3 mV et 15 mV. Cette erreur est due aux pertes 

du câble qui relie la source au plan P1DST sur lequel est connecté la source multi-tons pendant la 

vérification de l’étalonnage en phase (cf. Fig. 2.30). L’incertitude de l’étalonnage en puissance varie 

entre 0.62 mV et 2.1 mV selon le type d’étalonnage. L’erreur moyenne de phase varie entre 0.42 ° et 
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1.95 °. Elle est due à un léger décalage de phase introduit par le câble reliant la source au plan P1DST. 

L’incertitude de phase varie entre 0.11 ° et 2.42°. 

D’après le tableau précédent, les étalonnages avec le signal de phase égale sont meilleurs en 

ce qui concerne la précision en amplitude, les étalonnages avec la répartition SCHROEDER sont eux 

bien meilleurs en phase tout en restant correct en amplitude. 

Entre l’étalonnage type 3 et 4, le type 4 est meilleur en amplitude et en phase. Cela signifie 

que pour des étalonnages où le nombre de fréquence est faible, l’étalonnage avec le wattmètre et les 

phases de Shroeder sera privilégié. Si le nombre de fréquence sur lequel porte l’étalonnage est élevé 

alors l’étalonnage de type 4 sera préféré. 

II.6 Conclusion 

Ce chapitre a présenté la conception et la réalisation d’un banc de caractérisation 

fonctionnelle 4 canaux large bande, dédié à la caractérisation temporelle de dispositifs non linéaires 

microondes. Le principe de sous-échantillonnage est utilisé comme méthode fondamentale 

d’extraction des signaux temporels d’enveloppes ou de porteuses. Pour ce faire, des échantillonneurs 

appartenant à un analyseur de réseau vectoriel ARV Wiltron 360B ont été utilisés, Ils ont été ensuite 

modifiés pour être adaptés au nouveau cahier de charge demandé pour les applications large bande. 

Ensuite, la vérification du fonctionnement de tous les échantillonneurs modifiés a été effectuée. Des 

caractérisations en terme de bande passante, de dynamique et de facteur de bruit ont été effectuées 

pour tous les échantillonneurs modifiés. A ces échantillonneurs modifiés ont été adjoints des étages 

d’amplification et de filtrage FI permettant de sélectionner correctement et d’adapter les signaux FI, 

images des signaux RF, à l’entrée des CAN permettant de les numériser. Une fois ces circuits 

réalisés, il a été possible de concevoir un prototype de récepteur fondé sur le principe de sous- 

échantillonnage en associant 4 échantillonneurs avec les nouveaux circuits FI alimentés. Dans la 

troisième partie de ce chapitre, le principe de fonctionnement de ce prototype de récepteur 4 canaux a 

été décrit d’un point de vue théorique et aussi d’un point de vue pratique. Par la suite, le banc de 

caractérisation fonctionnelle large bande 4 canaux a été mis en œuvre avec : 

� Des générateurs de signaux CW ou modulés. Les bandes passantes des signaux 

modulés peuvent atteindre 80 MHz pour un générateur rohde & schwarz SMU200A et 

120 MHz pour un générateur rohde & schwarz SMB-B106. En ce qui concerne les 

fréquences porteuses, ils peuvent atteindre 3 GHz pour le SMU200A et 6 GHz pour le 

SMB-B106. 
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� Un test–set permettant d’extraire les différentes ondes de tension/courant aux accès du 

dispositif sous test. Ce test–set comprend aussi un ensemble d’atténuateurs fixes 

permettant de ne pas saturer les 4 canaux du prototype récepteur fondé sur le principe 

de sous-échantillonnage. 

� Le prototype de récepteur fondé sur le principe de sous-échantillonnage comprenant 

les échantillonneurs modifiés, les nouveaux circuits FI large bande avec leur carte de 

polarisation associée. Les CAN regroupés dans un oscilloscope 4 canaux 8 bits 2 Gs/s 

(Bande passante de 500 MHz). 

Afin de pouvoir relever les ondes aux accès du dispositif sous test, des nouvelles procédures 

d’étalonnage ont été mises en place utilisant différents standards étalon en fonction du type de 

caractérisation voulue : 

• Pour une caractérisation de dispositifs non linéaires excités par des signaux 

CW, les étalons choisis sont : 

o Les standards classiques pour l’étalonnage relatif (C.C, C.O, 50Ω) 

connectorisés. 

o Le wattmètre utilisé pour l’étalonnage absolu en amplitude. 

o Une HPR étalonnée dont la fréquence d’excitation varie entre 600 MHz 

et 1.2 GHz. 

Cette procédure d’étalonnage a été entièrement réécrite pour ce nouveau 

système de caractérisation fonctionnelle large bande 4 canaux. Elle est 

comparable à celle mise en œuvre dans le LSNA « classique » du 

laboratoire. 

• Pour une caractérisation de dispositifs non linéaires excités par des signaux 

modulés, l’étalonnage est réalisé avec les standards suivants : 

o Les étalons (C.C, C.O, 50Ω) classiques pour l’étalonnage relatif 

connectorisé. 
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o Un générateur multiporteuses dont l’hypothèse faite est que les 

relations d’amplitudes et de phases imposées en bande de base sont 

conservées après la modulation. 

Ce générateur est utilisé pour générer les enveloppes des signaux autour 

d’une porteuse. La problématique de l’étalonnage de l’enveloppe des 

signaux autour des fréquences harmoniques n’a pas été traitée dans ce 

travail de thèse. Cette problématique est une des perspectives à donner à ce 

travail comme cela sera abordé dans le chapitre 3. 
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III   Applications du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle 
d’enveloppe 4 canaux large bande 

 

III.1 Introduction à l’instrumentation dans le domaine temporel 

 

Le récepteur 4 canaux large bande à sous-échantillonnage a été présenté dans le chapitre 

précédent. Il a été ensuite intégré à un banc complet de caractérisation fonctionnelle temporelle 

d’enveloppe large bande intégrant un bloc de génération de signaux modulés et un test–set 

permettant l’extraction des ondes aux accès du dispositif sous test. L’accès à ces variables 

temporelles est primordial dès lors que l’on souhaite caractériser des dispositifs non linéaires pour 

lesquels la seule connaissance des paramètres [S], des puissances et rendement est insuffisante pour : 

1. Valider très finement des modèles électrothermiques de composants microondes. 

2. Mesurer les performances de ces composants et les distorsions apportées par les non 

linéarités. 

3.  Optimiser visuellement des performances de composant en faisant varier 

l’environnement du composant (impédance de source ou de charge). 

Donc, la caractérisation temporelle des composants non linéaires est devenue essentielle pour 

améliorer des techniques de conception des circuits et sous systèmes non linéaires. 

Dès que l’on veut observer finement le comportement non linéaire des transistors par 

exemple, les informations fournies par l’ARV ne sont pas suffisantes. En effet, un ARV ne fournit 

que les rapports d’ondes en amplitudes et en phase aux accès du dispositif (b1/a1, b2/a1, b1/a2, 

b2/a2) pour la fréquence de travail. La connaissance des ondes de puissance absolues en module et en 

phase à la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques est nécessaire pour ce qui 

concerne les tests en mode CW. C’est celle des composantes spectrales autour de la fréquence 

fondamentale f0 et autour des fréquences harmoniques qui doit être mesurée, en ce qui concerne les 

signaux modulés. 

Dans les 2 cas, il est donc possible de distinguer une caractérisation temporelle de porteuse 

(CW+harmoniques) et une caractérisation temporelle d’enveloppe. L’ensemble des composantes 
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spectrales considérées doit être acquis de manière simultanée aux 2 accès du composant pour 

connaître dans le domaine temporel les caractérisations de réflexion et de transfert des dispositifs 

testés. 

Au cours de ces dernières années, un grand nombre de systèmes de mesure temporels ont été 

développés pour investiguer le comportement non linéaire de ces dispositifs. Ces systèmes sont basés 

sur l’utilisation du MTA (Microwave Transition Analyser) [3.1], d’Oscilloscopes [3.2] [3.3] ou de 

LSNA (Large Signal Network Analyser) [3.4], permettant la caractérisation temporelle de dispositifs 

non linéaires avec des signaux périodiques simples. 

Des procédures de calibrage spécifiques ont été développées avec ces systèmes afin d’extraire 

la forme temporelle des signaux aux accès de dispositifs sous test (DST). 

En 1991, la commercialisation des analyseurs de transitions microondes crée une rupture dans 

la manière d’aborder la mesure dans le domaine hyperfréquence. Ce nouvel instrument de mesure 

procède à un sous-échantillonnage du signal microonde. Ce principe de sous-échantillonnage (donc à 

fréquence faible ≈20 MHz) permet l’utilisation associée des convertisseurs analogique numérique 

CAN à grande dynamique (14-20 bits). 

En effet, si on augmente la fréquence d’échantillonnage et donc celle des CAN, on diminue 

fortement la résolution verticale. 

En 1992, G. Kompa fut un des premiers à développer un banc de mesure temporelle 

hyperfréquence à partir d’un MTA (Hewlett-packard HP71500A). 

En disposant de 2 MTA synchronisés, la mesure simultanée de 4 signaux RF indépendants est 

rendue possible. Ce dispositif permet ainsi une caractérisation complète des formes d’ondes présentes 

aux accès d’un dispositif non linéaire à 2 accès. 

De très nombreuses utilisations de ce système apparaissent dans la littérature dont récemment 

les travaux de Jan Verspecht[3.5] sur les « scattering Functions » et ceux de l’équipe de Yves Rolain 

de la VUB sur le NPR[3.6]. 

Le LSNA a été développé par la société Agilent et son intégration au sein d’un système 

source pull et load pull est supportée par MAURY MICROWAVE. Le cœur de ce système est l’unité 

d’acquisition réalisée à partir de deux MTA. [3.7] 
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Il existe depuis récemment des oscilloscopes permettant une mesure temporelle à très grande 

vitesse d’échantillonnage (40 GS/s). 

L’état de l’art de ces oscilloscopes numériques à échantillonnage direct est la suivante: 

� LECROY : 80 GS/s, une bande passante de [4 GHz – 30GHz] avec une résolution de 

8 bits [3.8]. 

� TEKTRONIX : 50GS/s, résolution de 8 bits et une bande passante de 20 GHz [3.9]. 

� AGILENT : 40GS/s, résolution de 8 bits et une bande passante de 10 GHz [3.10]. 

Cependant, ces oscilloscopes ont une résolution verticale limitée à 8 bits, ce qui peut être jugé 

insuffisant pour certaines applications comme la description fine des signaux générés par des non 

linéarités [3.11]. 

Le laboratoire XLIM travaille également autour de l’utilisation de cet instrument pour la 

caractérisation et la modélisation des composants microondes non linéaires. Avant de commencer le 

travail de cette thèse, des techniques qui sont fondées sur l’utilisation de raccordement de bandes 

[2.1], ou sur la mise en œuvre d’oscillateurs locaux complexes ont été réalisées pour mesurer des 

signaux modulés larges bandes. 

Le prototype de récepteur réalisé au cours de cette thèse se présente comme une solution 

naturelle et innovante pour la réalisation des mesures temporelles d’enveloppe large bande sur 4 

canaux. Les bandes passantes des signaux modulés pris en compte sont maintenant de l’ordre de 160 

MHz avec un tel système. Ce chapitre permet d’explorer et de détailler toutes les capacités 

potentielles de ce nouveau banc de caractérisation temporelle d’enveloppe large bande. Dans un 

premier temps, une vérification du fonctionnement du banc de caractérisation fonctionnelle dans le 

domaine temporel avec la mesure d’un amplificateur de très forte puissance soumis à des excitations 

CW a été réalisée. Dans un second temps, plusieurs types de mesure temporelle d’enveloppes ont été 

menés pour différents types d’application. Ces mesures ouvrent des perspectives qui sont présentées 

dans ce chapitre. 

III.2 Banc de caractérisation fonctionnelle temporelle de porteuse 
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III.2.1  Introduction 

 

La première vérification qui a été menée sur le fonctionnement de ce banc concerne la 

possibilité de l’utiliser comme un banc LSNA classique. Il s’agit donc de caractériser des dispositifs 

non linéaires microondes excités par des forts signaux purement CW. Les signaux mesurés aux accès 

du composants sont alors composés de fréquences microondes harmoniques les unes des autres. Il 

s’agit de mener une caractérisation fonctionnelle temporelle appelée par la suite « caractérisation 

temporelle de porteuse » de systèmes microondes non linéaires. Un effort tout particulier a été mené 

dans le cadre de cette thèse pour caractériser des systèmes non linéaires microondes générant des 

puissances de sortie supérieure à 50 W. En effet, dans le cadre du projet Lipsys, un des axes de 

recherche consistait à concevoir des amplificateurs de forte puissance à base de transistors GaN. Un 

des objectifs de ce projet consistait aussi à mettre en œuvre des systèmes de mesure temporelle de 

tels composants soumis à des excitations CW ou à des excitations avec des signaux modulés. Il s’est 

donc avéré nécessaire de mettre en œuvre un banc de caractérisation temporelle de porteuse de très 

forte puissance. 

Un exemple de mesure sur un amplificateur (démonstrateur – demoboard) à base de 

transistor, GaN Cree sera présenté. Effectivement, les amplificateurs à base de GaN du projet Lipsys 

n’étaient pas encore disponibles à la date de rédaction de cette thèse. Les paragraphes suivants 

détaillent donc la mise en œuvre de ces caractérisations. 

III.2.2  Description du banc de caractérisation fonctionnelle dans le domaine 

temporel de dispositifs non linéaires soumis à des excitations CW 

 

Le nouveau banc de caractérisation temporelle de porteuse utilise le récepteur 4 canaux large 

bande FI fondé sur le principe du sous-échantillonnage décrit au chapitre précédent. Le module de 

sous-échantillonnage est constitué principalement de deux « dual samplers » modifiés comme montré 

sur la figure suivante : 



Chapitre III : Applications du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle d’enveloppe 4 canaux large bande 

 

 121 

Commercial Wiltron 3621A 
Sampler

Comb
generator

(SRD+Amp)

fc=89 MHz 
B=8MHz

G=28 dB

Initial IF circuit Modified Wiltron
3621A Sampler

Comb
generator

(SRD+Amp)

fc=160 
MHz

G=30 
dB

New IF circuit

fc=160 
MHz

G=30 
dB

VTO

External low
phase noise 

source

Commercial Wiltron 3621A 
Sampler

Comb
generator

(SRD+Amp)

fc=89 MHz 
B=8MHz

G=28 dB

Initial IF circuit Modified Wiltron
3621A Sampler

Comb
generator

(SRD+Amp)

fc=160 
MHz

G=30 
dB

New IF circuit

fc=160 
MHz

G=30 
dB

VTO

External low
phase noise 

source
 

Fig. 3.1 – Modifications effectuées au niveau de l’étage FI des samplers 

Sur la figure suivante, le banc de caractérisation est constitué de trois blocs, un bloc de 

génération, un bloc de réception et un bloc de test–set. 
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Fig. 3.2 – Banc de mesure monté pour la caractérisation temporelle multiharmonique 

Le bloc de génération du banc de mesure est constitué principalement d’un générateur de 

signaux CW. Une source Anritsu 68067C [10 MHz – 40 GHz] a été utilisée. Cette source est la 

même qui a été utilisée pour réaliser les mesures CW sur un banc LSNA classique. Ce type de 

caractérisation demande des valeurs de puissance dans le plan de l’amplificateur qui ne sont pas 

atteignables avec la source RF CW ANRITSU 68067C. Afin d’atteindre le niveau de puissance 

d’entrée nécessaire à la caractérisation de l’amplificateur, il a été nécessaire d’intégrer dans le banc 
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un amplificateur de puissance d’ « instrumentation » qui peut générer une puissance de sortie d’au 

moins 1 W (30 dBm) et de manière linéaire. 

Il est toutefois important de distinguer 2 étapes fondamentales dans l’utilisation du banc de 

caractérisation de la figure 3.2 : 

• L’étape de l’étalonnage. 

• L’étape de mesure de l’amplificateur ou du dispositif sous test. 

Lors de la première étape et pour une caractérisation fonctionnelle temporelle de porteuse, il 

est nécessaire de générer successivement des signaux CW à chaque fréquence d’intérêt (f0, 2f0, 

…nf0). La chaîne de réception du signal (test-set+ nouveau récepteur 4 canaux) est considérée 

comme linéaire. 

Cette hypothèse de linéarité justifie le fait que l’étape d’étalonnage et celle de mesure se fasse 

à des niveaux de puissance différents. Effectivement, il est extrêmement difficile de trouver des 

amplificateurs de puissance d’instrumentation couvrant plusieurs octaves avec des niveaux de 

puissance supérieurs à plusieurs watts ou dizaines de watts. C’est pourquoi un premier amplificateur 

de puissance d’instrumentation large bande Agilent 83020A [2GHz – 26 GHz] a été intégré à ce banc 

de mesure au cours de l’étalonnage. Cet amplificateur a été choisi pour pouvoir réaliser les 

étalonnages relatifs et en puissance sur 5 harmoniques de la porteuse. La fréquence de la porteuse 

peut alors varier entre 2 et 5.2 GHz. Avec une porteuse de 2.448 GHz et 5 harmoniques, le 

préamplificateur d’instrumentation fonctionne sur la bande passante de [2 GHz - 15 GHz, 40 dB]. 

Cet amplificateur est capable de générer une puissance de sortie de 30 dBm sur l’ensemble de cette 

bande. 

Un deuxième amplificateur de puissance BONN Electronik [1 GHz – 4 GHz, 50 W, 46 dB] a 

été utilisé durant la phase de mesure parce qu’il assure des puissances de sortie linéaires au-delà de 1 

W. Dans le cadre de cette démonstration de fonctionnement du banc de caractérisation temporelle de 

dispositifs non linéaires soumis à des excitations CW, un amplificateur CREE (10 W, 15 dB) a été 

mesuré. Il nécessite à la fréquence de 2.448 GHz une puissance d’entrée minimale de 300 mW 

jusqu’à 2 W à forte compression. Ce niveau est fourni avec un recul suffisant par l’amplificateur 

« BONN Electronik ». Cela est nécessaire pour s’assurer de la non distorsion du signal à l’entrée du 

dispositif sous test. La caractérisation finale est réalisée à puissance variable pour tracer les formes 

d’ondes temporelles associées aux caractéristiques classiques d’AM/AM et d’AM/PM de 

l’amplificateur sous test. L’atténuateur de 20 dB en sortie de la source CW permet de couvrir une 

gamme de puissance d’entrée linéaire de l’amplificateur sous test allant de -5 dBm à 33 dBm 

(gamme de puissance de la source allant de -20 dBm à 20 dBm et gain de l’amplificateur 

d’instrumentation égale à 35 dB). 
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Deux coupleurs bidirectionnels HP (2-18 GHz ,22 dB) sont utilisés pour extraire les ondes de 

tension aux accès du dispositif sous test. Chaque onde de tension passe par un atténuateur variable 

(0-60 dB) dont la valeur est calculée et fixée au préalable lors d’une étape de configuration du banc 

de caractérisation en fonction des caractéristiques en puissance du dispositif à tester. Cette 

configuration sera détaillée dans la suite. Les valeurs des atténuations sur chacune des voies sont 

ainsi définies selon les contraintes de puissance pendant la mesure. 

D’autre part, le récepteur large bande 4 canaux à sous-échantillonnage est le cœur du bloc 

réception. Ce récepteur est constitué principalement de 4 têtes d’échantillonnage modifiées comme 

cela est décrit dans le chapitre précédent. Il contient aussi 4 étages FI large bande de 60 dB de gain et 

de 160 MHz de bande passante qui permettent aux images BF des signaux microondes sur les 4 voies 

de mesure, d’être échantillonnées simultanément par un oscilloscope de 4 canaux synchronisés 

Tektronix (8 bits – 1.25 Gs/s). Les échantillons récupérés sur cet oscilloscope subissent un traitement 

numérique et des corrections dans le domaine des fréquences pour être corrigés. Les ondes de tension 

aux 2 accès du dispositif sous test peuvent donc être mesurées. 

Nous utilisons le logiciel « Scilab » pour le contrôle des instruments du banc et le traitement 

numérique des données. Ce logiciel possède son propre langage de programmation (très proche de 

celui de Matlab). De nombreuses fonctions préprogrammées et des possibilités étendues de 

visualisations graphiques peuvent être utilisées avec Scilab. Il est très simple, très convivial et 

s’impose de plus en plus comme un outil incontournable dans l’enseignement, la recherche et le 

développement. Scilab permet à l’utilisateur de créer ses propres fonctions et ses librairies très 

facilement. Les fonctions sont traitées comme des objets et, à ce titre, peuvent être passées en 

argument d’autres fonctions. Il est à noter enfin que l’interface est possible avec des sous-

programmes Fortran ou C. Il utilise un langage script facilitant ainsi la transmission du 

développement d’un utilisateur à un autre. 

Des travaux antérieurs de Tibault Réveyrand ont permis de mettre en place une bibliothèque 

de fonctions permettant de communiquer avec les instruments de mesure via le bus GPIB. 

La transmission des données du récepteur au PC se fait par bus GPIB. 

III.2.3  Mesures des formes d’ondes temporelles d’un amplificateur de puissance 

CREE 10 W soumis à des excitations CW 

III.2.3.1 Configuration du banc de mesure 
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Le dispositif à mesurer est un amplificateur de puissance 10 W fabriqué avec la technologie 

HEMT GaN. Cet amplificateur est excité par une porteuse à la fréquence de 2.448 GHz. Il est issu 

d’un démonstrateur (demoboard) fourni par Cree et modifié pour être adapté à une fréquence de   

2.45 GHz. Initialement, le demoboard était réalisé pour un fonctionnement de l’amplificateur à 3.6 

GHz. Ce demoboard a aussi été modifié pour pouvoir à l’avenir être utilisé avec des signaux 

modulés. L’objectif est de pouvoir appliquer une modulation de polarisation afin d’étudier des 

techniques de linéarisation de type enveloppe tracking couplée ou non à des techniques de 

prédistorsion numérique. Une présentation de ses perspectives fera l’objet d’un paragraphe particulier 

dans ce chapitre. 

D’une part, Pour obtenir une puissance maximale de sortie de l’amplificateur, il faut l’exciter 

avec un niveau de puissance de l’ordre de 35 dBm. Avec un gain de l’amplificateur de l’ordre de 15 

dB la puissance à la sortie de l’amplificateur peut atteindre dans sa zone de compression un niveau de 

40 dBm. Ces niveaux de puissance obligent à mettre des grosses valeurs d’atténuation sur les voies 

de mesure a1 et b2 pour ne pas venir saturer les têtes d’échantillonnage ou/et les amplificateurs FI et 

pour rester dans leurs zones linéaires de fonctionnement. Des atténuateurs fixes ont donc été placés 

sur les voies de mesure. Ces atténuateurs doivent avoir les mêmes valeurs d’atténuations pendant 

l’étalonnage que celles à utiliser pendant la mesure pour ne pas changer leurs paramètres [S]. 

D’autre part, comme la dynamique de notre système de mesure actuel est limitée à environ 50 

dB, cela veut dire qu’il faudra faire l’étalonnage dans toutes ses étapes avec des puissances du même 

ordre que celle à utiliser pendant la mesure. Les niveaux de puissance à utiliser pour la mesure de cet 

amplificateur présentent une difficulté majeure parce qu’ils sont beaucoup plus importants que les 

niveaux maximaux admissibles par les étalons utilisés pour l’étalonnage relatif et l’étalonnage en 

puissance. Pour l’étalonnage relatif, la puissance maximale admissible par la charge 50 Ω est de 15 

dBm tandis que celle admissible par la sonde de puissance du wattmètre est de 20 dBm. Pour pallier 

ce problème, une charge 50 Ω de puissance « Agilent 909A » (Pmax admissible est de 33 dBm) et une 

sonde de puissance « Agilent 8481B » (Pmax admissible est de 44 dBm) ont été spécialement 

approvisionnées. 

Avec ces niveaux de puissance, les caractéristiques des voies de mesure et notamment du 

récepteur (têtes d’échantillonnage+circuits FI) en terme de dynamique prennent alors toute leur 

importance. Compte tenu de la dynamique mesurée des voies de mesure du récepteur de l’ordre de 50 

dB, une différence de puissance des signaux de l’ordre de 20 à 30 dB entre l’étalonnage et la mesure 

reste toutefois suffisamment faible pour rester dans le fonctionnement linéaire de récepteur. La figure 
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suivante présente les plans sur lesquels les niveaux de puissance peuvent être sensibles et qui sont à 

calculer. 
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Fig. 3.3 – Plans de puissance sur le banc de caractérisation 

Les amplificateurs FI utilisés dans ce prototype fonctionnent linéairement pour des puissances 

inférieurs ou égale à –10 dBm. Les échantillonneurs, eux fonctionnent linéairement pour des 

puissances inférieures ou égales à – 15 dBm ou – 30 dBm selon la voie de mesure. 

Les valeurs des atténuations sur chaque voie de mesure compte tenu de tous les critères cités 

ci-dessus sont calculées à travers les équations suivantes : 

PDST(max) – Couplage –Atténuation + GSampler + GFI ≤ PFI(max)    (3.1) 

PDST(max) – Couplage –Atténuation ≤ PSampler(max)      (3.2) 

PDST(min) – Couplage –Atténuation + GSampler + GFI ≥ PFI(min)    (3.3) 

Selon les équations précédentes, le tableau suivant présente une configuration détaillée du 

banc de mesure en fonction des niveaux de puissance minimum et maximum aux accès de 

l’amplificateur pendant les 2 étapes d’étalonnage et de mesure. 
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Voiemesure 
PDST(min) 

dBm 

PDST(max) 

dBm 

Couplage 

dB 

GSampler 

dB 

PSampler(max) 

dBm 

GFI 

dB 

PFI(min) 

dBm 

PFI(max) 

dBm 

Atténuation 

dB 

A1 5 35 25 -42 -15 60 -60 -10 40 

B1 -15 20 25 -40 -30 60 -60 -10 30 

A2 -5 20 25 -42 -30 60 -60 -10 30 

B2 0 40 25 -40 -15 60 -60 -10 40 

Tab. 3.1 

Les valeurs des atténuations du tableau précédent sont les valeurs réelles utilisées sur le banc 

de mesure. Elles correspondent aux valeurs par excès données par les équations précédentes et aux 

valeurs des atténuateurs disponibles dans le laboratoire. 

III.2.3.2 Etalonnage du banc de mesure 

 

Du tableau précédent, les valeurs de puissance sur lesquelles il faut effectuer les différentes 

étapes de l’étalonnage peuvent être déduites quelle que soit la fréquence. Ces valeurs sont présentées 

dans le tableau suivant et correspondent à une valeur moyenne de la plage de puissance liée à la 

mesure AM/AM de l’amplificateur CREE. La procédure d’étalonnage du banc de mesure est décrite 

en détail dans le deuxième chapitre (paragraphe II.5.1). 

Etape d’étalonnage Puissance de travail  

Etalonnage classique sur l’accès 1 20 dBm 

Etalonnage sur l’accès 2 30 dBm 

Etalonnage en connexion directe 20 dBm 

Etalonnage en puissance sur l’accès 2 30 dBm 

Etalonnage en phase Puissance imposée par le GRP 

Tab. 3.2 
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L’étalonnage relatif et l’étalonnage en puissance effectués pour cette mesure sont les mêmes 

que ceux décrits dans le paragraphe « Etalonnage classique » du chapitre 2. 

L’étalonnage en phase est effectué grâce à un Générateur de Référence en Phase (Harmonic 

Phase Reference). Ce GRP est composé de deux unités principales : un préamplificateur et un 

générateur d’impulsions (cf. Fig. 3.4). L’unité d’amplification est composée d’un coupleur dont une 

des sorties est connectée à un wattmètre pour pouvoir visualiser le niveau de puissance injectée sur le 

générateur d’impulsion. Ce niveau de puissance doit être correctement ajusté pour que le signal de 

sortie soit parfaitement connu. Ce niveau correspond à celui utilisé lors de l’étalonnage de cette 

référence. Le générateur d’impulsion est calibré à des niveaux de puissance très précis. Dans la 

pratique, on doit visualiser sur le wattmètre un signal d’entrée de 1.5 dBm de puissance pour le cas  

de notre mesure. 

Le générateur d’impulsion est une diode SRD caractérisée par une réponse non linéaire très 

forte. Cette diode est étalonnée par la société NMDG à l’aide d’un oscilloscope à échantillonnage 

utilisant le principe de sous-échantillonnage à très faibles fréquences (DC-40 GHz) [3.12]. 

Entrée du GRP

Test du Niveau 
de puissance

Unité amplificateur du GRP

Générateur d’impulsion du GRP
Sortie du GRP

Entrée du GRP

Test du Niveau 
de puissance

Unité amplificateur du GRP

Générateur d’impulsion du GRP
Sortie du GRP

 
Fig. 3.4 – Schéma block du GRP 

Ce générateur est étalonné sur une bande passante de [0.6 – 1.2] GHz avec un pas fréquentiel 

de 2 MHz. Dans le cas de notre mesure, la fréquence fondamentale f0 est fixée à 2.448 GHz. Cette 

fréquence est hors de la bande passante de la SRD utilisée dans le GRP. La solution réside dans 

l’excitation du GRP avec une fréquence égale à f0/3 soit 0.816 MHz et dans la prise en compte (à la 

sortie du GRP) pendant l’étalonnage uniquement des raies harmoniques multiples modulos 3. Ainsi, 

seules les fréquences GHzGHzf GRP ⋅=⋅×=× 448.2816.033 )(0 (fréquence de la fondamentale de la 

mesure), GHzGHzf GRP ⋅×=⋅×=× 448.22816.066 )(0 (deuxième harmonique de la mesure) et 

)(03 GRPfn××  seront prises en compte. Cinq harmoniques de f0 ont ainsi été mesurées lors de cet 

étalonnage. 
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III.2.3.3 Vérification de l’étalonnage 

 

L’étalonnage de ce banc de mesure a été réalisé en plusieurs étapes : 

• Etalonnage relatif identique à celui réalisé sur un ARV. 

• Etalonnage en puissance. 

• Etalonnage en phase. 

Après chaque étape, une vérification a été nécessaire pour pouvoir passer à l’étape suivante. 

Nous ne présenterons dans ce chapitre de la thèse que la vérification de l’étalonnage en phase parce 

qu’elle prend en considération toutes les autres étapes. Comme l’étalonnage en phase est la dernière 

étape dans la procédure, sa vérification permet une validation finale de l’étalonnage complet. Pour 

réaliser cette vérification, l’impulsion « théorique » issue du GRP est utilisée. Elle est issue des 

données fournies par la société qui a construit et étalonné ce générateur étalon, à savoir la société 

NMDG. Cette impulsion théorique est superposée avec l’impulsion mesurée par le banc de 

caractérisation après correction. Pour réaliser cette comparaison, il a donc fallu connecter le GRP 

dans le plan d’entrée (ou de sortie) du dispositif sous test comme cela est montré sur la figure 

suivante. 
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Fig. 3.5 – Configuration du banc de caractérisation pour la vérification de l’étalonnage en phase 

Dans ce banc de caractérisation, toutes les horloges des différents générateurs et récepteurs 

sont synthétisées à partir d’un même signal de référence à la fréquence de 10 MHz. En revanche, 

l’oscilloscope (CAN FI) n’est déclenché que par un niveau de signal sur la voie 2 (b1). Ce 
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déclenchement est simultané aux 4 voies assurant l’acquisition au même instant des données sur les 4 

canaux de réception. Par conséquent, si plusieurs mesures répétitives de l’impulsion vont conduire à 

des résultats identiques, il n’en est pas de même pour la comparaison entre la mesure et la théorie. 

Donc, pour que la comparaison puisse être complète, il est nécessaire de synchroniser les 2 

impulsions mesurée et théorique. Vis-à-vis du dispositif à tester, ces acquisitions simultanées 

permettent d’obtenir sans trigger les relations réfléchies et transmises aux deux accès. Donc, pour 

pouvoir comparer l’impulsion théorique à celle mesurée il ne faut pas juste les superposer mais en 

plus il faut les synchroniser en appliquant un trigger logiciel sur les 2 impulsions. Ce trigger logiciel 

revient analytiquement à déclencher les 2 impulsions à l’instant
0

0
0 w

tt
ϕ== . Soit )(tIt est l’expression 

de l’impulsion théorique et )(Im tc l’expression de l’impulsion mesurée et corrigée. 

∑
=

+×=
N

h
hh twhAttIt

1
0 )cos()( ϕ         (3.4) 

∑
=

+×=
N

h
hh twhAmtc

1
0 )cos()(Im θ         (3.5) 

Dans les 2 équations précédentes, At est l’amplitude théorique, Am est l’amplitude mesurée et h est 

l’indice de la fréquence harmonique. 

)(cos(....)2cos()cos()( 0101000 NN twNATtwATtwATtIt ϕϕϕ +×+++×++=   (3.6) 

)(cos(....)2cos()cos()(Im 0101000 NN twNATtwATtwATtc θθθ +×+++×++=   (3.7) 

Au moment où les impulsions ne sont pas encore synchronisées, l’impulsion mesurée reste décalée 

d’un temps inconnu égal à τ , donc l’expression temporelle de l’impulsion devienne la suivante  : 

)cos(....)22cos()cos()(Im 0001010000 τθτθτθτ NwtwNAMwtwAMwtwAMtc NN −+×++−+×+−+=−
             (3.8) 

Pour éliminer les différences de phase dues à ce décalage sur chacune des composantes 

spectrales du signal, un déphasage linéaire est appliqué au signal mesuré. Ce déphasage est obtenu en 

déterminant l’équation de la droite qui passe par zéro et qui a une pente positive égale à 00 / fϕ . 

Sur la figure 3.6 sont présentées les deux impulsions. Une fois synchronisées par le trigger 

logiciel, il est possible de constater des différences légères entre les amplitudes des impulsions ainsi 
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qu’un léger décalage temporel dues aux incertitudes des étalonnages relatif et absolu en puissance et 

en phase. 
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Fig. 3.6 – Superposition des ondes de tension théorique et mesurée 

Afin de déterminer encore mieux les incertitudes liées à l’étalonnage, une observation des 

variations d’amplitude et de phase dans le domaine fréquentiel est réalisée. Dans le tableau suivant, 

sont présentés les modules/Phases théoriques et mesurés de chacune des raies fréquentielles du 

signal. 

Fréquence 
Module (onde 

théorique) 

Module (onde 

mesurée) 

Phase (onde 

théorique) 

Phase (onde 

mesurée) 

f0 42 mV 39 mV -124.8 ° -125.2 ° 

2f0 39 mV 42 mV -49.63 ° -47.92 ° 

3f0 27 mV 31.22 mV 18.47 ° 18.1 ° 

4f0 22 mV 25.27 mV 101.21 ° 102.8 ° 

5f0 17 mV 13.9 mV 169.52 ° 170.14 ° 

Tab. 3.3 
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III.2.3.4 Résultats de mesures : Comparaison avec les mesures du LSNA 

 

Dans ce paragraphe, sont présentées des mesures de puissance, de gain, de consommation 

DC, de rendement ajouté et de formes d’ondes temporelles des tensions et courants au accès d’un 

amplificateur de puissance (amplificateur HEMT GaN de 10 W de puissance maximale fourni par la 

société Cree) excité par un signal microonde de type CW. La puissance d’excitation varie dans une 

marge qui couvre les deux zones linéaire et non linéaire du fonctionnement de l’amplificateur. Ces 

mesures sont effectuées successivement par 2 bancs de caractérisation temporelle. La première 

mesure est effectuée par un banc de caractérisation monté autour du prototype de récepteur large 

bande 4 canaux et développé dans le cadre de ce travail de thèse. La deuxième mesure est effectuée 

par un banc de caractérisation monté autour d’un LSNA commercial. Cette dernière mesure va servir 

comme référence pour la première. Une comparaison des 2 mesures va alors permettre de valider la 

capacité du nouveau banc de caractérisation fonctionnelle temporelle de porteuse à pouvoir mesurer 

de formes d’ondes temporelles aux accès d’un dispositif non linéaire avec des excitations de type 

CW. 

Le banc de caractérisation fonctionnelle temporelle de porteuse monté autour du prototype de 

récepteur 4 canaux large bande a été présenté sur la figure 3.2. Celui monté autour du LSNA est 

présenté sur la figure suivante. 
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Fig. 3.7 – Banc de caractérisation temporelle de porteuse monté autour du LSNA 

Sur la figure 3.8 les mesures de caractéristiques statiques sont présentées. Force de constater 

qu’une bonne concordance existe entre les 2 courbes de )( ES PfctP = . Les 2 gains sont identiques 

malgré les petites ondulations observées en début de la zone de puissance d’excitation sur la courbe 

de gain mesuré par le nouveau banc de caractérisation fonctionnel 4 canaux. Ces ondulations sont 

dues à la plus faible dynamique du système de mesure développé au cours de ce travail. Le LSNA 
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classique possède une bande passante plus étroite et des CAN fonctionnant à des fréquences plus 

basses mais sur un nombre d’éléments binaires plus élevés. Dans cette zone le niveau de puissance 

d’excitation est très faible et les atténuations sur les voies de mesure sont fixes (valeurs élevées). Ces 

valeurs d’atténuation élevées permettent de protéger le système de mesure et d’assurer son 

fonctionnement linéaire mais réduisent la gamme de puissance vers les valeurs basses (plancher de 

bruit). 

 
Fig. 3.8 – Mesures de caractéristiques statiques de l’amplificateur 

La comparaison entre les courbes de puissance de la figure 3.8 conduit à observer une 

différence assez significative entre les mesures de courant réalisées sur le LSNA commercial 

(« classique ») et le prototype réalisé pendant ce travail de thèse. Cette différence est essentiellement 

due à une incertitude sur le point de polarisation. Effectivement un décalage de 110 mV sur Vgs a été 

constaté à posteriori. Toutefois, malgré ce décalage qui conduit à utiliser le transistor avec des 

conductances légèrement différentes, les résultats obtenus restent relativement proches. Le tableau 

suivant présente les tensions et courants DC de l’amplificateur pour les 2 manipulations. 
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Manipulation Vgs0 Igs0 Vds0 Ids0 

Avec le LSNA -2.94V 0 mA 25V 200 mA 

Avec la nouvelle maquette -3.05V 0 mA 24.98 V 200 mA 

Tab. 3.4 

 
Fig. 3.9 – Formes d’ondes temporelles de la tension et du courant à la sortie de l’amplificateur pour 

des puissances variables et pour le point A (Pe (A)=30.5dBm) 

Sur la figure 3.9 (la partie gauche) sont superposées les formes d’ondes temporelles de la 

tension et du courant à la sortie de l’amplificateur pour toute la gamme de puissance d’excitation. La 

partie droite de cette figure présente ces formes d’ondes temporelles au point A de la figure 3.8 qui 

correspond à une puissance d’entrée d’environ 30.5 dBm. Cette puissance est suffisamment élevée 

pour obtenir une réponse non linéaire de l’amplificateur. Il est possible d’observer une bonne 

concordance entre les courbes des 2 mesures de tension et courant de sortie (mesure effectuée par le 

LSNA commercial et mesure effectuée par le prototype de récepteur large bande 4 canaux). 
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III.3 Banc de caractérisation fonctionnelle temporelle d’enveloppe 

 

III.3.1  Introduction 

 

Le nouveau banc de caractérisation fonctionnelle dans le domaine temporel permet aussi de 

mesurer des signaux modulés autour d’une porteuse. Il permet d’extraire les enveloppes temporelles 

présentées aux accès d’un dispositif non linéaire. Une application importante de ce banc de 

caractérisation a été définie dans le projet Lipsys. Effectivement, la tenue à la non linéarité des têtes 

de réception pour les systèmes de radionavigation et de radiocommunication civiles et militaires est 

un des critères fondamentaux pour les applications suivantes : 

� VOR : Système d’aide au positionnement de l’avion. 

� ILS : Système d’aide à l’atterrissage. 

� GLS, MLS nouvelle génération. 

� MARKER : Système d’aide à l’atterrissage. 

� ADF : Système d’aide au positionnement. 

� TRA : Equipement de communication radio de 30 à 600 MHz à forme d’onde 

programmable avec extension à plusieurs GHz. 

Cette tenue aux non linéarités de la tête de réception et aux bruits se présente sous différentes 

formes : 

• Intermodulation : Création des raies parasites en présence des raies à des écarts 

de fréquence particuliers. 

• Saturation : Déformation du signal par saturation de l’étage d’amplification. 

• Transmodulation : Transfert de l’enveloppe de modulation d’un signal 

perturbateur (brouilleur) sur un signal utile. 
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Dans un premier temps la définition de la transmodulation dans les systèmes d’émission 

réception microonde sera présentée. Ensuite, le banc de mesure dédié à la caractérisation temporelle 

de l’effet de transmodulation sera décrit en détail. La procédure d’étalonnage en phase du banc de 

mesure pour cette application sera particulièrement décrite et étudiée car elle constitue une étape 

inévitable pour réussir une mesure et avoir des résultats valides. Des résultats de mesure sur des 

bandes FI de traitement de 70 MHz et 120 MHz seront présentés. 

III.3.2  Présentation du phénomène de transmodulation 

 

Les systèmes de télécommunications larges bandes sont de plus en plus indispensables pour 

cibler des applications multi bande et multi standard. Diverses solutions de conception d'architecture 

ainsi que des normes de modulation et des techniques d'accès multiple peuvent être mis en œuvre 

[3.13], [3.14]. En raison d’une isolation qui n’est pas idéale entre émetteur et récepteur dans un tel 

système, des fuites du signal de transmission peuvent tomber dans la bande de modulation utile à la 

réception après avoir modulé un bruit important situé entre la bande de modulation utile et la bande 

de fuite de transmission (cf. Fig. 3.10). 

Signal utile + bruit

Duplexeur

Fuite de 
transmission

BruitFuite de 
transmission

Signal utile

Fuite de 
transmission

Bruit

Signal utile

Transmodulation

Signal utile + bruit

Duplexeur

Fuite de 
transmission

BruitFuite de 
transmission

Signal utile

Fuite de 
transmission

Bruit

Signal utile

Transmodulation

 
Fig. 3.10 – Problème de transmodulation causé par une fuite de transmission 

Cette transmodulation considérée comme une interférence entre bandes de transmission et de 

réception se traduit en une forte diminution du rapport signal sur bruit [3.15], ce qui peut dégrader les 

performances du système. Des études théoriques et des simulations de modèle comportemental de 

transmodulation dans les dispositifs non linéaires ont été rapportés [3.16] [3.17]. Des caractérisations 

de transmodulation et de son impact sur l’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) ont été réalisées. 



Chapitre III : Applications du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle d’enveloppe 4 canaux large bande 

 

 136 

Ces caractérisations sont basées sur l’utilisation des analyseurs de spectre et des techniques associées 

[3.18] [3.19]. 

Ce travail de thèse a plutôt porté sur les caractérisations temporelles de ce phénomène par 

extractions des formes d’ondes temporelles des enveloppes d’un signal utile perturbé créées par un 

brouilleur quand l’amplificateur de réception travaille dans une zone de fonctionnement non linéaire. 

Ces formes d’ondes temporelles vont nous permettre de définir et d’observer les évolutions, dans les 

différentes zones de fonctionnement de l’amplificateur, des indices de transmodulation en module et 

surtout en phase, études qui sont difficiles avec des caractérisations fréquentielles. 

L’observation de ces formes d’ondes est essentielle à la caractérisation du phénomène de 

transmodulation qui sera alors vu comme un transfert de la modulation d’enveloppe d’un brouilleur 

vers un signal utile. Ce phénomène ne se produit qu’avec des modulations à enveloppes non 

constantes. Le pourcentage de transfert de modulation dépend du taux de modulation du brouilleur 

(enveloppe de modulation) et de l’amplitude du brouilleur par rapport au signal utile. 

III.3.3  Description du banc de caractérisation temporelle d’enveloppe large bande 

pour la caractérisation de la transmodulation 

 

Le banc de mesure monté pour réaliser des caractérisations de transmodulation large bande 

est décrit sur la figure suivante. 
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Fig. 3.11 – Banc de caractérisation temporelle d’enveloppe 

Dans ce cas particulier une source de signaux modulés est utilisée à la place de la source CW 

de la figure 3.2. Elle servira pour les étapes d’étalonnage et de mesure. Pour l’étalonnage, elle sera le 

générateur de référence à la fois en amplitude et en phase. Vu le rôle très important que va jouer ce 

générateur, il est important de le présenter. Le paragraphe suivant fait l’objet de la description de ce 

générateur de signaux modulés larges bandes et de sa fonctionnalité optionnelle de génération des 

signaux multi-tons. 

III.3.3.1 Description du générateur de signaux modulés 

 

Le générateur de signaux modulés utilisé pour développer ce banc de mesure est le SMB-

B106 de la famille SMBV100A de la société Rohde & Schwarz. Il est représenté sur la figure 3.12. 

 
Fig. 3.12 – SMB-B106 
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Cet appareil permet de générer un signal modulé RF suivant le format I/Q. La figure 3.13 

présente un synoptique de la structure interne du générateur. 

Nous pouvons distinguer : 

• Deux mémoires internes d’un maximum de capacité de 32 M échantillons. Elles 

permettent la génération numérique des signaux I/Q. Dans le cas où le nombre des 

raies spectrales formant ces signaux est important, ces derniers peuvent être 

précalculés dans le PC et téléchargés dans les mémoires (par exemple des signaux 

QPSK). En revanche, quand le nombre des raies spectrales n’est pas très important 

comme pour un signal multiporteuse, les signaux I/Q peuvent être définis de manière 

manuelle grâce à l’interface de génération « Multi-Carrier ». Ils sont placés 

directement dans les mémoires internes. 

• Deux convertisseurs numériques analogiques (CNA) de 16 bits de résolution qui 

permettent de générer les signaux I/Q analogiques. 

• Un modulateur I/Q homodyne générant le signal modulé RF à partir des signaux I/Q. 

Sa bande passante RF varie de 9 KHz à 6 GHz. Sa bande passante de modulation est 

de 120 MHz. 

• Un atténuateur programmable et un amplificateur linéaire permettent de fournir une 

puissance de sortie moyenne comprise entre -145dBm et 30dBm. 

• Une interface GPIB/LAN permet de télécommander l’appareil et de télécharger les 

formes d’onde I/Q dans le cas des signaux précalculés dans le PC. 

Cet appareil assure la génération de plusieurs types de signaux allant du signal le plus simple 

(signal CW) aux signaux beaucoup plus complexes tels que les signaux des standards GSM, GSM-

EDGE, WCDMA-3 GPP... 
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Fig. 3.13 – Synoptique du générateur 

L’ensemble des mémoires, des CAN, de l’interface MC (Multi-Carrier) et du modulateur IQ 

est l’équivalent d’un générateur de formes d’ondes arbitraires. Il est appelé générateur ARB. Cette 

notion sera utilisée dans la suite pour désigner ce générateur de signaux en bande de base. 

La synoptique du modulateur I/Q (modulateur en quadrature) est présentée sur la figure 3.14 
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Fig. 3.14 – Synoptique du modulateur en quadrature 

En considérant la représentation complexe d’un signal modulé en amplitude et phase, avec 

une porteusecf , le signal )(tx  se met sous la forme : 

( ) tjwtjw
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OLOL etxetxttwtAtx −∗+=+= )(~
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)(~
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)(cos)()( θ     (3.9) 

Avec: )()()( tjqtitx +=          (3.10) 
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 )()()( 22 tqtitA +=          (3.11) 








= −

)(
)(

tan)( 1

ti

tq
tθ          (3.12) 

)(~ tx est l’enveloppe complexe [3.20] [3.21], )(ti  est la composante en phase et )(tq  est la 

composante en quadrature en bande de base. 

III.3.3.2 Description du signal modulé de test 

 

Dans le paragraphe III.3.2 le phénomène de transmodulation a été défini. Les dégradations 

des performances d’un système d’émission/réception dues à cette transmodulation ont été évoquées. 

Les types de caractérisations de ce phénomène qui se font à nos jours ont été abordés. 

Dans le but de réaliser des caractérisations temporelles de ce phénomène, une définition d’un signal 

de test a été effectuée. Dans un premier temps, ce signal va être constitué d’un point de vu spectral 

d’une modulation simple autour d’une porteuse RF (brouilleur) accompagnée d’une raie de signal 

utile espacée de ∆f de la porteuse RF du brouilleur. Cet espacement fréquentiel peut être variable 

selon la largeur de bande passante FI de notre système de mesure. Dans ce travail de thèse, il a été 

montré au chapitre II qu’il peut atteindre une valeur maximale de 160 MHz. Ce signal est donc le 

signal d’excitation utilisé pour l’amplificateur de puissance sous test. Dans la zone de 

fonctionnement non linéaire de l’amplificateur, le phénomène de transmodulation doit se produire et 

la modulation du brouilleur doit être transférée vers le signal utile CW. Pour cette application de 

mesure de transmodulation, plusieurs signaux de test de ce type ont été construits. Ils ont tous une 

modulation AM autour de la porteuse RF avec un indice de modulation de 31.6 %, une fréquence de 

modulation de 1 MHz et un rapport de 20 dB entre la porteuse de la modulation (brouilleur) et le 

signal utile CW. Ces valeurs ont été définies dans le cadre du projet Lipsys en accord avec la société 

Thales. Elles représentent des valeurs moyennes des spécifications RF des systèmes de 

radiocommunications développés par cette société. L’espacement entre la modulation et le signal 

utile sera variable. Sa variation a un pas de quelques dizaines de MHz. Le spectre fréquentiel 

théorique du signal à l’entrée de l’amplificateur sous test est décrit sur la figure suivante : 



Chapitre III : Applications du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle d’enveloppe 4 canaux large bande 

 

 141 

f (GHz)

S (f)

8 dB
20 dB

∆f =a.10MHz

f
m

=1M
H

z

fp2

Na∈

fp1

f (GHz)

S (f)

8 dB
20 dB

∆f =a.10MHz

f
m

=1M
H

z

fp2

Na∈

fp1  
Fig. 3.15 – Description théorique du signal de test 

D’un point de vue pratique, il est difficile de générer un tel signal surtout quand la génération 

doit être effectuée avec une seule source de signaux modulés. Le vrai signal de test qui va être généré 

avec la source Rohde & Schwarz SMB-B106 sera un peu différent de ce signal notamment en ce qui 

concerne le nombre de raies spectrales et les rapports de puissances entre ces raies. Grâce à son 

module de génération ARB (Arbitrary Waveform Generator) et son outil MC (Multi Carrier), cette 

source va pouvoir générer un signal multi-tons semblable au signal théorique demandé. La 

description de ce signal est représentée sur la figure suivante. 
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Fig. 3.16 – Signal de test généré par le SMB-B106 

L’outil de génération utilisé dans cette source est l’outil de génération multi-tons. Il peut 

générer une suite de N tons avec un espacement fixe et défini à l’avance. Cet espacement est fixé 

dans notre application particulière par la fréquence de modulation du brouilleur autour de la porteuse 

appelée fp2. Le niveau de cette porteuse est le plus élevé parmi les raies utiles du signal de test et il a 

été fixé à 0 dBm au niveau de la source. Tous les autres niveaux des raies seront calculés par rapport 

au niveau de la porteuse à fp2. En conséquence, le rapport de puissance entre la raie virtuelle sur la 
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fréquence centrale du spectre f0, qui est pratiquement la fréquence du synthétiseur OL de la source, et 

la porteuse fp2 sera de 0 dB. De cette façon, le réglage de la puissance moyenne du synthétiseur 

correspondra aussi au réglage du niveau de puissance sur cette porteuse. Les autres raies gardent 

toujours les mêmes rapports de puissance définis auparavant par rapport à cette porteuse. Le rapport 

de puissance maximal possible entre 2 raies générées par cette source est de 80 dB. Cette valeur est 

liée au plancher de bruit de la source et à sa dynamique. C’est cette valeur de rapport de puissance 

qui a été utilisée entre la raie à la fréquence porteuse de la modulation fp2 et les fréquences non utiles 

du spectre du signal. 

III.4 Mesures temporelles de transmodulation appliquée à un amplificateur 

de puissance avec et sans mémoire BF 

 

III.4.1.1 Etalonnage du banc de mesure 

 

Comme pour un étalonnage classique, l’objectif de cet étalonnage est de fournir une matrice 

d’erreur entre les valeurs des tensions mesurées par les CAN et les valeurs des ondes de tension 

incidentes et réfléchies aux bornes de l’amplificateur sous test. L’expression de la matrice d’erreur 

est décrite dans l’équation suivante. 
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L’amplificateur qui sera caractérisé sera du même type que celui utilisé pour la caractérisation 

fonctionnelle temporelle de porteuse à savoir l’amplificateur GaN CREE. Il a le même gain et la 

même gamme de puissance, par contre sa bande passante est centrée par une fréquence de 3.6 GHz 

au lieu de 2.45 GHz. En conséquence la configuration du banc pour la réalisation de sa mesure et de 

l’étalonnage correspond est la même que celle détaillée dans le paragraphe III.2.3. 

Dans une première étape, un étalonnage relatif classique de type SOLT (Short, Open, Load, 

Transmission Line) est effectué pour déterminer tous les termes d’erreurs à l’exception de Ki et de ϕi. 

L’étape suivante consiste à déterminer Ki à l’aide d’un étalonnage de puissance réalisé à une très 

forte puissance de 30 dBm avec un wattmètre. Une sonde de puissance Agilent 8481B (0dBm ≤ 

puissance admissible ≤ 44 dBm) est utilisée. L’étalonnage de puissance est réalisé avec un wattmètre 
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à cause du nombre faible de fréquences de travail (les 12 fréquences de la figure 3.17). A la fin de 

cette étape les Ki sur toutes les fréquences de travail sont déterminées. En fin un étalonnage en phase 

est effectué dans le but de déterminer tous les cœfficients ϕi. Pour atteindre ce but, la source de signal 

modulé SMB-B106 a été utilisée comme générateur référence capable de fournir un signal multi-tons 

d’une bande passante de 120 MHz. Dans un premier temps et dans le but de réaliser une 

caractérisation de formes d’ondes temporelles d’une transmodulation large bande (∆f=60 MHz) aux 

accès d’un amplificateur de puissance, un signal de 66 tons espacés de 1 MHz dont on connaît à 

l’avance les amplitudes et les phases est construit. Par conséquence les relations de phases en bande 

de base entre tons sont connues. L’hypothèse de conservation des relations d’amplitude et de phase 

sera réalisée dans la suite. Une description de ce signal d’étalonnage est présentée sur la figure 

suivante : 
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Fig. 3.17 – Grille de fréquence utilisée pour l’étalonnage de phase 

Ce signal décrit en bande de base et issue de la source constitue par hypothèse notre référence 

de phase qui va nous permettre de connaître les relations de phases entre produits d’intermodulations 

et de transmodulations aux bornes du dispositif sous test. 

Les caractérisations temporelles de transmodulation sont importantes surtout pour des 

amplificateurs de fortes puissances. Dans ce paragraphe seront présentés les résultats sur un 

amplificateur réalisé à partir d’un transistor GaN HEMT, le CGH40010 de la fonderie CREE. Une 

photo de cet amplificateur et représentée à la figure 3.18. 
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Fig. 3.18 – Photo de l’amplificateur Cree mesuré 

Les conditions de polarisation de l’amplificateur sont présentées dans le tableau suivant. 

VDS0 (V) VGS0 (V) IDS0 (mA) IGS0 (mA) 

28 -2.38 200 0 

Tab. 3.5 – Condition de polarisation de l’amplificateur 

III.4.2  Caractéristiques statiques de l’amplificateur sans mémoire BF 

 

Avant d’entamer les caractérisations temporelles de transmodulation, il a fallu avoir une idée 

précise du fonctionnement de l’amplificateur. Dans le cadre de cet objectif, une mesure de 

l’amplificateur en présence d’un signal CW à la fréquence centrale de 3.6 GHz a été effectuée. Cet 

amplificateur a été utilisé au cours d’une thèse précédente sur le développement d’un système de 

caractérisation temporelle d’enveloppe par Grégoire Nanfack Nkondem [3.22]. Cet amplificateur a 

été utilisé avec le banc présenté ci-dessous. 
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Fig. 3.19 – Banc de caractérisation temporelle FSQ 

Dans ce banc développé par G. Nanfack Nkondem, le générateur est du même type que celui 

utilisé dans notre travail. En revanche le récepteur est un analyseur de signal Rodhe & Schwarz 

FSQ8 avec un seul canal. G. Nanfack Nkondem a donc développé une procédure spécifique 

d’étalonnage, de synchronisation et de mesure permettant l’extraction séquentielle des enveloppes 

d’entrée et de sortie de l’amplificateur. L’intérêt du travail proposé dans cette thèse avec le nouveau 

récepteur 4 canaux large bande est de pouvoir réaliser le même type de caractérisation qu’avec le 

FSQ mais de manière simultanée entre l’entrée et la sortie. Cette application sera discutée dans un 

prochain paragraphe de ce manuscrit. L’amplificateur avait donc été caractérisé dans le travail de G. 

Nanfack Nkondem en mode CW à 3.6 GHz. La comparaison en mode CW des résultats de mesure 

sur le banc de caractérisation FSQ et sur le banc développé au cours de cette thèse (que l’on pourrait 

appeler FSQ 4 canaux) conduit à des résultats identiques. Un intérêt de ce banc FSQ 4 canaux réside 

dans le fait qu’il est possible d’extraire comme montré dans le paragraphe précédent les formes 

d’ondes temporelles aux accès d’un dispositif non linéaire soumis à des excitations CW. 

Les courbes de mesure réalisée par les 2 bancs de caractérisation FSQ et FSQ 4 canaux sont 

superposés sur la figure 3.20. 
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Fig. 3.20 – Gain, AM/ AM, AM/PM et Rendement ajouté en fonction de la puissance disponible 

d’entrée 

Il est possible d’observer une bonne concordance entre les résultats des 2 mesures. Les 

courbes de la figure précédente montrent l’évolution du gain, de la puissance de sortie, du rendement 

ajouté et de l’AM/PM en fonction de la puissance disponible en entrée de l’amplificateur de 

puissance. Cet amplificateur fournit un rendement en puissance ajoutée de 56 % pour une puissance 

de sortie de 15 W à 3 dB de compression de gain. Le gain bas niveau est de 15 dB. La variation 

d’AM/PM est d’environ 20 °. 

III.4.3  Caractérisation de transmodulation 

 

Pour la caractérisation de l’amplificateur en terme de transmodulation, le signal d’excitation 

de ce dernier est le signal décrit sur la figure 3.16. 

Plusieurs mesures de transmodulation ont été effectuées sur l’amplificateur fourni par le 

constructeur appelé par la suite amplificateur sans mémoire BF. Des mesures de transmodulation ont 

aussi été effectuées sur le même amplificateur modifié (circuit de polarisation). Les modifications 

apportées à cet amplificateur dit « avec mémoire BF » seront présentées dans les paragraphes 

suivants. Le tableau suivant présente les différentes mesures réalisées et qui vont être décrites en 

détail par la suite. 
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Ecart 
Entre 
Porteuses

Amplificateur

Cree Sans 
mémoire BF

Cree Avec 
mémoire BF

60 MHz

120 MHz

Ecart 
Entre 
Porteuses

Amplificateur

Cree Sans 
mémoire BF

Cree Avec 
mémoire BF

60 MHz

120 MHz
 

Tab. 3.6 – Mesures de transmodulation effectuées 

III.4.3.1 Caractéristiques de transmodulation (∆∆∆∆f=60 MHz) pour un amplificateur 

sans mémoire BF 

 

Dans un premier temps, les résultats de caractéristiques fréquentielles sont présentés. La 

figure 3.21 présente les spectres en puissance mesurée et corrigée à l’entrée et à la sortie de 

l’amplificateur quand ce dernier travaille dans sa zone de fonctionnement linéaire. Le spectre 

d’entrée est identique dans son contenu spectral à celui du signal de test. Le spectre de sortie possède 

lui aussi le même contenu spectral que celui d’entrée avec un gain d’environ 15 dB sur toutes les 

raies utiles. 

 
Fig. 3.21 – Spectres en puissance d’entrée et de sortie corrigées pour Pentrée=6dBm (zone linéaire) 

La figure 3.22 présente les spectres mesurés et corrigés en puissance d’entrée et de sortie de 

l’amplificateur quand ce dernier fonctionne en régime non linéaire. Elle présente alors une 

illustration classique du phénomène de transmodulation. 
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Fig. 3.22 – Spectres en puissance d’entrée et de sortie corrigés pour Pentrée=31.9dBm (zone de 

compression) 

Pour pouvoir tracer les formes d’ondes temporelles des enveloppes aux accès de 

l’amplificateur sous test, un traitement de signal supplémentaire à celui de la correction matricielle 

des ondes a été nécessaire. Ce traitement se divise en 2 étapes. La première étape sert à réaliser une 

démodulation I/Q logicielle aux ondes de tension mesurées. Cette démodulation a été appliquée 

séparément pour chacune des porteuses fp1 non modulée à l’excitation et la porteuse fp2 modulée à 

l’excitation. La deuxième étape sert à appliquer un déclencheur logiciel sur les enveloppes de 

modulation et de transmodulation à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. 

Sur la figure suivante est présenté le synoptique du démodulateur logiciel appliqué. 

2
π

)(ti

)(tq

)cos( 0tw
)(tSFI

2
π

2
π

)(ti

)(tq

)cos( 0tw
)(tSFI

 
Fig. 3.23 – Synoptique du démodulateur logiciel en quadrature 

La démodulation du signal autour de fp1 est décrite de la manière suivante : En supposant que 

le spectre du signal autour de la porteuse fp1 est constitué de 5 fréquences comme le montre la figure 

3.24 (les fréquences prises en compte pendant tout l’étalonnage). 
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Fig. 3.24 – Représentation spectrale du signal autour de la porteuse fp1 à la sortie de l’amplificateur 

Il est possible d’écrire le signal temporel comme : 
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Le trigger logiciel permet de déclencher le traçage de tous les signaux aux accès du dispositif à 

l’instant 0tt = . Donc si on prend un 
0

0
0 w

t
ϕ= : 
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La démodulation logicielle de ce signal revient à le multiplier dans un premier temps sur une 

première voie par 2cos(w0t) (voie I) et sur une deuxième voie par 2sin(w0t) (voie Q). Le filtrage 

passe-bas logiciel s’effectue par l’élimination de tous les produits RF non utiles selon les équations 

suivantes. 

)()cos(2)( 0101 ttStwti p −×=          (3.17) 

)()sin(2)( 0101 ttStwtq p −×=          (3.18) 
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Donc, après filtrage passe-bas, i(t) et q(t) seront exprimées de la façon suivante : 
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Ω−Ω+−+Ω+Ω−−=

22sin22sin
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04040303

02020101

ϕϕϕϕ

ϕϕϕϕ
    (3.20) 

La figure 3.25 présente en temps équivalent les deux enveloppes de la porteuse fp1 (non 

modulée à l’excitation) et fp2 (modulée à l’excitation) quand l’amplificateur fonctionne dans sa zone 

linéaire. A noter que l’amplificateur est chargé à sa sortie par une impédance 50 Ω. La porteuse 

représentée dans l’enveloppe n’est pas la porteuse RF mais la porteuse menée par le sous-

échantillonnage en fréquence FI. 

 
Fig. 3.25 –Enveloppes du courant de sortie autour de fp1 et fp2 en régime linéaire de fonctionnement 

de l’amplificateur (Pentrée=6 dBm) 

La figure 3.26 présente en temps équivalent les enveloppes mesurées et corrigées du courant à 

la sortie de l’amplificateur autour des 2 porteuses fp1 (non modulée à l’excitation) et fp2 (modulée à 

l’excitation) quand l’amplificateur fonctionne dans sa zone non linéaire. La courbe de gauche de la 

figure présente une image temporelle, de l’effet de la transmodulation large bande autour de la 

porteuse fp1. La courbe de la droite de la figure présente une image temporelle de l’intermodulation 

autour de la porteuse fp2. Cette intermodulation se traduit par une forte distorsion de l’enveloppe 

amplifiée autour de cette dernière porteuse. 
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Fig. 3.26 – Enveloppes du courant de sortie autour de fp1 et fp2 en régime non linéaire de 

fonctionnement de l’amplificateur (Pentrée=31.9 dBm) 

A partir de ces représentations, il est possible de définir des indices de transmodulation en 

amplitude et en phase. 
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|   | représente le module et ∟ représente la phase de l’enveloppe. 

La figure 3.27 présente les variations des indices de modulation en amplitude et en phase 

selon leurs définitions dans (3.21) et (3.22), en fonction de la puissance à l’entrée de l’amplificateur. 
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Fig. 3.27 – Indices de modulation en amplitude et en phase autour de la porteuse fp1 en fonction de la 

puissance moyenne d’entrée 

Sur cette figure, il est possible de remarquer que les variations des indices de modulation en 

amplitude et en phase sont proches de zéro lorsque l’amplificateur fonctionne dans sa zone linéaire et 

ils augmentent fortement lorsque l’amplificateur passe dans sa zone de fonctionnement non linéaire 

jusqu’à ce que l’amplificateur passe en régime de saturation. Cette information est nouvelle par 
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rapport aux critères de spécifications données par la société Thales des récepteurs de 

radionavigations. Elle permet de juger de l’effet de la non linéarité sur une interaction faible signal/ 

fort signal. Cette information peut aussi être extrêmement utile pour la modélisation 

comportementale de l’amplificateur. 

III.4.4  Caractéristiques de transmodulation (∆∆∆∆f=110 MHz) pour un amplificateur 

sans mémoire BF 

 

Dans le but de montrer la capacité du nouveau banc de caractérisation à effectuer des mesures 

temporelles de signaux modulés avec des bandes passantes plus grandes que 100 MHz (la bande 

passante FI du système est de 160 MHz), la même mesure de transmodulation a été réalisée mais 

avec un écart entre les porteuse de 110 MHz. Ceci nécessite une bande de traitement du signal de 120 

MHz au cours de la mesure et surtout l’étalonnage. 

Dans un premier temps, les résultats fréquentiels sont présentés. Sur la figure suivante, sont 

présentés les spectres de puissance mesurés et corrigés à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur 

quand ce dernier fonctionne d’une manière linéaire. 

 
Fig. 3.28 – Spectres en puissance d’entrée et de sortie corrigés pour Pentrée=6dBm (zone linéaire) 
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La figure 3.29 présente les spectres mesurés et corrigés en puissance d’entrée et de sortie de 

l’amplificateur quand ce dernier fonctionne en régime non linéaire. Les mêmes résultats sont obtenus 

que dans le cas d’une excitation de l’amplificateur avec un signal de transmodulation possédant un 

écart entre les porteuses de 60 MHz. 

 
Fig. 3.29 – Spectres en puissance d’entrée et de sortie corrigés pour Pentrée=31.9dBm (zone de 

compression) 

Après la présentation des résultats fréquentiels de la mesure de transmodulation de 

l’amplificateur Cree sans mémoire BF, les résultats de formes d’ondes temporelles sont présentés. 

Sur la figure suivante sont illustrées les formes d’ondes temporelles du courant de sortie de 

l’amplificateur sur chacune des fréquences porteuses (signal utile et brouilleur) quand ce dernier 

travaille d’une manière linéaire et ensuite dans un régime non linéaire. 
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Fig. 3.30 – Enveloppes du courant de sortie autour de fp1 et fp2 en régime linéaire et non linéaire de 

fonctionnement de l’amplificateur 

Les variations des indices de modulation seront présentées dans le paragraphe suivant dans le cadre 

d’une comparaison par rapport à celles des indices de modulation corresponds au cas d’un 

amplificateur avec mémoire BF. 

III.4.5  Caractéristiques de transmodulation (∆∆∆∆f=110 MHz) pour un amplificateur 

avec mémoire BF 

 

Dans le but de montrer la capacité du nouveau banc de caractérisation fonctionnelle 

d’enveloppe dans le domaine temporel à mesurer les effets de mémoire sur le comportement d’un 

amplificateur de puissance excité par des signaux modulés large bande, la mesure de transmodulation 

a été refaite. La même procédure d’étalonnage a été réalisée (la bande passante FI de traitement est 

alors de 120 MHz). Ensuite deux mesures du même amplificateur de puissance avec le nouvel écart 
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∆f ont été effectuées. Afin de juger de l’influence des effets mémoire sur la caractéristique de 

transmodulation, 2 caractérisations ont été réalisées : 

• Une caractérisation sur l’amplificateur dans son démonstrateur fourni par le 

constructeur. Les résultats de cette caractérisation ont été présentés dans le paragraphe 

précédent. 

• Une caractérisation sur l’amplificateur avec une modification du circuit de polarisation 

du démonstrateur. Deux des capacités connectées au circuit de polarisation du drain ont 

été enlevées (deux capacités de 1µF et 33µF). Bien que cette modification n'affecte pas 

les caractéristiques quasi statiques de l'amplificateur de puissance, elle peut introduire 

ou amplifier des effets de mémoire à basse fréquence lorsque le dispositif est excité par 

un niveau important de signal modulé. Ces modifications sont de toute première 

importance dès lors qu’il s’agit de vouloir appliquer des techniques de linéarisation de 

l’amplificateur telles que l’enveloppe tracking. Effectivement, dans ce type de 

technique de linéarisation, la polarisation de sortie de l’amplificateur est commandée 

par une tension variable dont la fréquence est liée à la modulation du signal d’excitation 

de l’amplificateur. Il est donc nécessaire que le circuit de polarisation soit « ouvert » à 

ces fréquences de modulation comme cela a déjà été montré dans des travaux antérieurs 

[3.23], [3.24]. En revanche, il parait alors judicieux de pouvoir essayer de caractériser 

les effets mémoire de cet amplificateur dont le circuit de polarisation n’est pas idéal. 

La figure suivante présente l’amplificateur et son circuit de polarisation dans son état modifié. 

Capacités modifiées

Capacités modifiées C16=1µµµµF et C17=33µµµµF

Capacités modifiées

Capacités modifiées C16=1µµµµF et C17=33µµµµF  
Fig. 3.31 – Circuit démonstrateur de l’amplificateur et les capacités modifiés 

III.4.6  Caractéristiques dynamiques de l’amplificateur avec/ sans effets mémoire 

BF 
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Afin de connaître et de juger de la modification apportée sur la polarisation de l’amplificateur, 

les caractéristiques dynamiques ont été mesurées sur le banc de caractérisation fonctionnelle 

d’enveloppe 4 canaux large bande (FSQ 4 canaux). Les figures 3.32 et 3.33 montrent les évolutions 

d’AM/AM et d’AM/PM dynamiques pour un signal d’excitation de type double bande latérale à 

porteuse conservée (utilisé comme signal brouilleur pour la transmodulation) de fréquence centrale 

égale à 3.655 GHz, de fréquence de modulation égale à 1 MHz et d’indice de modulation égale à 

31.6%. Les courbes obtenues permettent de comparer pour un niveau de puissance d’entrée moyenne 

de 31 dBm les AM/AM et les AM/PM dynamiques de l’amplificateur sans mémoire (circuit de 

polarisation non modifié) et celle de l’amplificateur avec mémoire (circuit de polarisation mal 

découplé). Il est possible d’observer une dégradation du fonctionnement de l’amplificateur dont le 

circuit de polarisation a été modifié, faisant apparaître des effets mémoire assez importants. Le 

modèle comportemental simple utilisé précédemment n’est donc plus valable. Il faudra alors 

développer un nouveau modèle comportemental prenant en compte les effets mémoire. Ce type de 

modèle pourra être extrait à partir de ce banc de caractérisation fonctionnelle temporelle d’enveloppe 

grâce à l’utilisation des séries de voltera par exemple [3.25] [3.26]. 

 
Fig. 3.32 – AM/AM dynamique pour une puissance moyenne d’entrée de 31 dBm (zone de 

compression) 
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Fig. 3.33 – AM/PM dynamique pour une puissance moyenne d’entrée de 31 dBm (zone de 

compression) 

Lorsque la tension d’entrée de l’amplificateur devient assez importante, sa réponse en tension 

de sortie devient le résultat d’une fonction non linéaire de la tension d’entrée. Il est alors possible 

d’observer le transfert de la modulation du brouilleur sur le signal utile. Il est alors aussi possible de 

comparer les évolutions des indices de modulation en fonction de la mémoire de l’amplificateur. 

Dans le cas d’un espacement fréquentiel de 110 MHz entre le signal utile et le brouilleur et 

pour un amplificateur sans ou avec effets mémoire, des indices de modulation en module et en phase 

ont été définis et tracés pour présenter l’évolution du phénomène de transmodulation en fonction de 

la puissance moyenne d’entrée. La figure suivante présente ces indices de modulation en fonction de 

la puissance moyenne d’entrée. 
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Fig. 3.34 – Indices de transmodulation en amplitude et en phase pour l’amplificateur sans et avec 

effets mémoire (∆f=110 MHz) 

Une autre manière de présenter le phénomène de modulation sur les enveloppes du signal 

utile et du brouilleur est présentée dans la suite. Les figures 3.35 (a) et 3.35 (b) présentent 

respectivement sur une même échelle de temps équivalent les enveloppes du courant de sortie autour 
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de la porteuse transmodulée fp1 (signal utile) et la porteuse modulée en amplitude fp2 (brouilleur) pour 

plusieurs puissances moyennes d’entrée. Ces enveloppes sont présentées pour l’amplificateur avec un 

circuit de polarisation modifié et pour un écart fréquentiel entre le signal utile et le brouilleur de 110 

MHz. 

 
Fig. 3.35 – a) Enveloppes du courant de sortie autour de la porteuse transmodulée (signal utile) 

 b) – Enveloppes du courant de sortie autour de la porteuse modulée en amplitude (brouilleur) 

Les évolutions des enveloppes de courant de sortie de l’amplificateur sans ou avec effets 

mémoire sont présentées dans la figure 3.36. La différence de forme d’ondes temporelles entre le cas 

de polarisation modifiée et le cas d’une polarisation initiale montrent une autre fois la présence 

d’effets mémoire basse fréquence plus importants dans le cas d’un circuit de polarisation modifié. 
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Fig. 3.36 – Enveloppes du courant de sortie autour des 2 porteuses fp1 et fp2 pour 2 configurations 

d’alimentation différentes 

L’observation des formes d’ondes temporelles donne donc effectivement une information 

qualificative sur les effets mémoire. Il s’agira à l’avenir d’utiliser ces informations pour extraire des 

modèles comportementaux robustes et prenant en compte ces aspects de mémoire basse fréquence. 

III.5 Modélisation de dispositifs non linéaires à effets de mémoire 

 

De nombreux travaux ont été menés dans le laboratoire concernant la modélisation 

comportementale d’amplificateur de puissance [3.27] [3.28]. Dans les modèles sans mémoire, le 

signal de sortie est distordu au niveau de l’amplitude et de la phase (enveloppe complexe) 
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uniquement en fonction du niveau du signal d’entrée au même instant. Ce modèle de gain complexe 

peut être représenté de manière symbolique par : 
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Fig. 3.37 – Schéma de principe du modèle sans mémoire 

L’amplitude et la phase du gain complexe (.)
~

CG  représentent les courbes AM/AM et 

AM/PM. Ce modèle est adapté pour les signaux bande étroite mais lorsque les bandes passantes des 

signaux modulés augmentent, ce qui est notre cas dans ce travail de thèse, ce n’est plus le cas. Il faut 

alors travailler, c'est-à-dire essayer de modéliser, les dispositifs en prenant compte les effets de 

mémoire. 

Afin de montrer les limitations des modèles sans mémoire, une comparaison entre la 

simulation et la mesure du phénomène de transmodulation décrit précédemment a été réalisée. Pour 

ce faire, nous avons extrait le modèle sans mémoire de l’amplificateur donné par la mesure CW de 

cet amplificateur à la fréquence 3.63 GHz (fréquence de la porteuse du brouilleur). Nous avons alors 

obtenu le gain complexe dont le module et la phase sont tracés sur la figure 3.38. L’amplitude du 

gain complexe du modèle sans mémoire associé à l’amplificateur mesuré est donnée par la fonction 

polynomiale suivante : 

35432
)23.03.89179.0(9.513.0 −−+−++= EVVVVVV eeeees   (3.26) 
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Pour extraire la fonction de variation de phase du modèle quasi-statique de cet amplificateur, 

un filtre de Stavitzky-Golay [3.22] [3.29] a été utilisé. La mise en œuvre de ce type de filtre permet  

de décrire la courbe de phase du gain complexe par morceaux. La fonction ainsi obtenue pour le 

modèle en phase permet de lisser les ondulations mesurées notamment à bas niveau. 

Ces courbes lissées ont ensuite été interpolées par des fonctions spline pour simuler le 

comportement dynamique de l’amplificateur avec le signal d’excitation utilisé pour extraire la 

caractéristique de transmodulation. 

 
Fig. 3.38 – Gain complexe mesuré de l’amplificateur à f0=3.63 GHz et gain complexe utilisé pour la 

simulation 

La figure suivante donne les représentations temporelle et fréquentielle de l’enveloppe du 

signal envoyé à l’entrée du modèle pour une puissance moyenne d’entrée de 31.9 dBm. Ce signal 

d’enveloppe correspond au signal d’entrée utilisé pour la caractérisation de transmodulation dans le 

cas d’un écartement des porteuses de 60 MHz. 

 
Fig. 3.39 – Signal envoyé à l’entrée du modèle sans mémoire 
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La figure 3.40 donne la représentation fréquentielle simulée du signal de sortie autour de fp1 

(signal utile) et autour de fp2 (brouilleur). 
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Fig. 3.40 –Spectre du signal à la sortie du modèle sans mémoire 

Sur la figure 3.40 le spectre de sortie autour de fp2 est le même que celui mesuré. Le taux de 

modulation de la modulation non translatée est conservé. Il est d’environ 31%. En revanche, le 

spectre de sortie autour de fp1 n’est pas le même que celui extrait au cours de la mesure. 

La figure suivante présente le spectre du signal mesuré autour de fp1 et fp2. 

 
Fig. 3.41 –Spectre du signal mesuré de transmodulation 

Il est possible d’observer sur la représentation spectrale des différences d’amplitude 

importantes entre la mesure et la simulation surtout sur les fréquences de transmodulation autour du 

signal utile à fp1. Ceci est dû au modèle qui voit un gain complexe statique sans mémoire qui ne 

correspond pas à la réalité. 

Ces résultats montrent bien les limitations du modèle sans mémoire dans le cas d’un signal 

modulé large bande. Il est donc nécessaire d’utiliser des modèles avec mémoire. L’outil de 

caractérisation mis en place peut se révéler très intéressant pour extraire ce type de modèle. 

Plusieurs types de modèle avec mémoire existent. Ils prennent en compte les effets de 

mémoire basse fréquence ou les effets de mémoire haute fréquence ou les deux. Pour une description 
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des effets mémoire à court et long terme indépendamment des technologies des dispositifs à 

modéliser, le modèle de Volterra fondé sur le formalisme des séries de Volterra à noyaux 

dynamiques, ou sur le formalisme des séries de Volterra « modulées » permet d’obtenir des modèles 

plus généraux. Le problème associé à ces modèles réside dans l’identification des noyaux de Volterra 

qui est extrêmement difficile. L’expression qui régit le modèle de Volterra dynamique à 2 noyaux est 

alors la suivante [3.30] : 

∫

∫

−
Ω−∗

−
Ω

ΩΩΩ−+

ΩΩΩ+=

2

2

))(
~

(2
2

2

2

10

).(
~

.).,)(
~

(
~

2
1

).(
~

).,)(
~

(
~

2
1

)(
~

).)(
~

(
~

)(
~

BW

BW
tjtXj

BW

BW
tj

deXetXH

deXtXHtXtXHtY

ϕ

π

π
  (3.25) 

)(
~

tX  et )(
~

tY  sont respectivement les enveloppes complexes des signaux d’entrée et de sortie. 

H1 et H2 sont les noyaux dynamiques d’ordre 1. 

)(
~ ΩX  est la transformée de Fourrier de l’enveloppe complexe d’entrée. 

BW est la bande passante du dispositif à modéliser. 

Ω est la pulsation en bande de base. 

L’extraction des noyaux dynamiques 1
~
H et 2

~
H  nécessitent d’utiliser un signal complexe 

modulé composé : 

• D’une fréquence dite « de pompe » à w0 qui va permettre de balayer la caractéristique 

AM/AM du dispositif à modéliser. 

• D’une fréquence à w0+Ω dont l’amplitude est constante et choisie dans la partie 

linéaire de la caractéristique AM/AM du dispositif à modéliser. 

Pour chaque niveau d’amplitude de la fréquence de pompe, il faut faire varier la fréquence du 

signal à Ω sur toute la bande passante de l’amplificateur à modéliser. 

Le schéma de principe est donné ci-dessous : 
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Fig. 3.42 – Procédure d’extraction du modèle de Volterra 2 noyaux 

Le signal d’entrée est donc un signal biton généré en bande de base et translaté en RF par 

modulation I/Q. Son expression en enveloppe complexe est la suivante : 

tij eeXXtX X Ω+= δϕδ ~~
)(

~
0        (3.26) 

Lorsque ce signal traverse une non linéarité, il donne naissance à une raie d’intermodulation à 

une fréquence symétrique de w0+Ω par rapport à w0. Ce signal de sortie peut alors s’écrire : 

tjjtjj eeYeeYYtY YY Ω−−Ω+ −+

++= δδ ϕϕ δδ0

~
)(

~
     (3.27) 

Par identification avec les équations du modèle (équation 3.25), il est alors possible d’exprimer les 

noyaux sous la forme suivante [3.30] : 
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En observant ces deux expressions, force est de constater la nécessité de connaître simultanément (en 

module et en phase) les composantes spectrales en bande de base des signaux d’entrée et de sortie 

aux accès du dispositif à tester. 
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La connaissance de ces signaux peut être obtenue à l’aide du banc de caractérisation 

fonctionnelle temporelle large bande 4 canaux développé au cours de ce travail de thèse. 

On peut donc constater que l’extraction du modèle des noyaux des séries de Volterra requiert 

l’utilisation du banc de caractérisation parfaitement étalonné pour extraire les formes d’ondes 

temporelles de signaux modulés dont la bande de modulation est scindée en n intervalle. L’intérêt du 

banc de caractérisation développé au cours de cette thèse réside dans le fait qu’un étalonnage relatif 

et absolu a été mis en œuvre (l’étalonnage de type 4 au chapitre II) permettant de calibrer en une 

seule étape pour (n+1) fréquences. Le signal à utiliser pour l’étalonnage est le suivant : 

0w 1Ω 2Ω 3Ω 4Ω 5Ω kΩ nΩ

00,ϕA 10,ϕA 20,ϕA 30,ϕA 40,ϕA 50,ϕA kA ϕ,0 nA ϕ,0

BWl

BWL

0w 1Ω 2Ω 3Ω 4Ω 5Ω kΩ nΩ

00,ϕA 10,ϕA 20,ϕA 30,ϕA 40,ϕA 50,ϕA kA ϕ,0 nA ϕ,0

BWl

BWL  
Fig. 3.43 – Spectre du nouveau signal de test au cours de l’étalonnage 

Les capacités du banc en terme de bande passante sont alors les suivantes et sont liées aux 

limitations sur la génération des signaux plus qu’à la réception de ces signaux : 

• BWL ≤ 120 MHz. 

• BWl ≤ 10 KHz. 

• nmax= 8192 (fonction de taille de la mémoire du générateur en bits). 

Une fois cet étalonnage réalisé selon le type 4 défini au chapitre II (amplitude égale et 

répartition de phases de Shroeder), il faut alors à partir du fichier contenant les (n+1) matrices de 

correction créer n fichiers contenant 2 matrices de correction aux pulsations w0 et Ω1. 

Ensuite, il faut réaliser n enregistrements des formes d’ondes temporelles aux bornes du 

dispositif à tester avec les signaux de test suivants : 
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Fig. 3.44 – Spectres de signaux à l’entrée et à la sortie d’un dispositif sous test pour l’extraction du 

modèle à mémoire 

Sur cette figure apparaissent des variables De1, Dek, DeN, Ds1, Dsk, DsN qui correspondent aux 

dynamiques nécessaires du banc de caractérisation pour que la mesure soit la plus précise possible. 

Les contraintes sur ces dynamiques sont alors les suivantes : 

1) Il est nécessaire que les signaux les plus faibles ne soient pas « noyés » dans le plancher de bruit. 

Or dans la configuration du banc, une attention toute particulière a été décrite dans le chapitre II 

et III sur le calcul des atténuateurs FIXES placés à l’entrée du FSQ 4 canaux. Les valeurs 

d’atténuateurs sont choisies suffisamment fortes pour que le récepteur fonctionne toujours de 

manière linéaire lorsque les niveaux de puissance sont élevés. Cette contrainte est donc très forte 

et peut se transformer en inconvénient majeur sur ce banc de caractérisation. Plusieurs solutions 

existent pour pallier ce problème. La première consisterait à utiliser des atténuateurs variables. 

Deux procédures de mesure et surtout d’étalonnage sont alors possibles. 

a) Caractériser en paramètre [S21] des différentes positions d’atténuateur et corriger les 

différentes matrices de correction par ces paramètres S21. Dans cette solution, les 

désadaptations résiduelles ne sont pas prises en compte. 

b) Faire un étalonnage pour chaque position d’atténuateur et lors de la mesure utiliser le bon 

étalonnage en fonction de la valeur de l’atténuateur utilisé. Cette solution permet de prendre 

en compte les désadaptations résiduelles mais peut conduire à des problèmes de raccordement 

des courbes au changement d’atténuateur. Ces problèmes de raccordement sont liés aux 

incertitudes « naturelles » liées à la multiplicité des étalonnages pour obtenir une seule courbe 

paramétrée par rapport à0

~
X . 
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2) Lorsque le banc de caractérisation est soumis à la fois à la présence de signal fort et de signal 

faible (cas DeN ou DsN), il est nécessaire que la dynamique globale du système soit la plus élevée 

possible. Si tel est le cas, alors la mesure des interactions fort/faible signal est précise. Dans notre 

banc de caractérisation, cette dynamique globale est liée : 

a) A la dynamique des têtes d’échantillonnage (elle a été entièrement caractérisée et les résultats 

sont donnés au chapitre II). 

b) Aux gains de conversion des circuits FI : les résultats de leurs caractérisations une fois 

associés aux têtes d’échantillonnage ont été aussi donnés au chapitre II. 

c) A la dynamique des CAN. Celle-ci est liée comme cela été vu au chapitre I au nombre de bits 

sur lequel les CAN travaillent, mais aussi aux gains variables ou fixes des amplificateurs de la 

chaîne de traitement de ces CAN. Elle est liée aussi au niveau de bruit et au S/N de ces CAN. 

Dans le travail de cette thèse les CAN utilisés sont ceux d’un oscilloscope Tektronix 

TDS5104 travaillant sur 8 bits qui, sans technique additive de traitement (moyennage, 

dithering, etc….) limite la dynamique en première approximation à 48 dB. Cette contrainte de 

dynamique maximale pleine échelle est forte et constitue la caractéristique principale à 

améliorer dans le banc de caractérisation développé à ce jour. 

Ces caractéristiques pour l’extraction des modèles comportementales d’amplificateurs de 

puissance n’ont pas pu être menés à terme au cours de cette thèse et constitue une perspective forte à 

donner à ce travail. 

 

III.6 Application du banc de mesure à la réception des signaux modulés 

complexes 

 

III.6.1  Introduction 

 

Dans la partie précédente du troisième chapitre, le nouveau prototype de récepteur 4 canaux à 

sous-échantillonnage large bande (FSQ 4 canaux) a été présenté comme un nouveau outil 
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d’instrumentation pour la caractérisation temporelle large bande des dispositifs microondes non 

linéaires. Pour ces applications, des signaux « simples » utilisés en instrumentation comme les 

signaux CW et les signaux modulés multi-tons ont été utilisés. Dans ce paragraphe, le FSQ 4 canaux 

sera présenté comme une solution efficace pour faire de la réception multi canaux de signaux 

modulés réels de télécommunication. Des mesures d’enveloppes complexes microondes vont être 

présentées notamment des signaux de modulation numérique. Les 2 phases de génération et de 

réception d’une modulation QPSK large bande seront présentées en détail. 

III.6.2  Rappel sur les principes généraux des modulations numériques 

Dans les modulations numériques, le message ( )m t  à transmettre est issu d’une source 

binaire. Le signal modulant, obtenu après codage, est un signal en bande de base qui s’écrit sous la 

forme : 

 ( ) ( )km t m t kTξ= ⋅ −∑  (3.31) 

Avec ( ) ( ) ( )k k km t a t jb t= +  et ( )tξ  une forme d’onde appelée formant ou filtre de mise en 

forme prise dans l’intervalle[ [0,T . Le message est transmis en utilisant une porteuse RF définie par 

l’équation suivante : 

 ( ) ( ) ( )( )0cos 2RF RFx t A A t f t tπ ϕ= ⋅ +  (3.32) 

Cette porteuse est caractérisée par trois grandeurs physiques que sont : 

� L’amplitude ( )A t  

� La phase ( )tϕ  

� La fréquence 0f  

Afin de transmettre le signal utile ( )m t  appelé par la suite signal modulant, une de ces trois 

grandeurs physiques est modulé au rythme de ( )m t définissant ainsi trois types de modulation : La 

modulation d’amplitude, la modulation de phase et la modulation de fréquence. 

D’après l’équation (3.32), tout signal modulé peut donc s’écrire comme : 

 ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )( )0 0cos cos 2 sin sin 2RF RFx t A A t t f t A t t f tϕ π ϕ π= −  (3.33) 
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Cette équation montre que tout signal modulé s’écrit comme une double modulation en 

quadrature à partir de laquelle sont définis les signaux en phase et en quadrature de phase appelés 

respectivement ( )I t et ( )Q t  tels que : 

 
( ) ( ) ( )( )
( ) ( ) ( )( )

cos

sin

I t A t t

Q t A t t

ϕ

ϕ

 =


=

 (3.34) 

Les signaux I et Qdéfinissent ainsi l’état électrique de la porteuse. 

Une modulation numérique consiste donc à définir une correspondance entre un groupe de m  

bits constituant le message à transmettre et le symbole ( ),I Q ou ( ),A ϕ décrivant l’état de la porteuse. 

L’alphabet constitué est formé alors de 2msymboles. A chaque symbole émis va correspondre un 

signal élémentaire. 

Les symboles ka  et kb  prennent respectivement leur valeurs dans l’alphabet ( )1 2, ,... MA A A  et 

dans l’alphabet( )1 2, ,... MB B B . Les différents types de modulation seront caractérisés par cet alphabet 

et par la fonction ( )tξ  qui est ici la réponse impulsionnelle du filtre de mise en forme des signaux 

( )I t  et ( )Q t . 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )0 0 0 0cos sink k ks t a t kT w t b t kT w tξ ϕ ξ ϕ= ⋅ − + − ⋅ − +  (3.35) 

Ce signal peut être représenté dans le plan à travers une décomposition de Fresnel comme le 

montre la figure 3.45. A chaque signal élémentaire, correspond dans l’espace de Fresnel un point kM  

et l’ensemble de ces points associés aux symboles porte le nom de constellation. 

 
Fig. 3.45 – Représentation polaire du symbole 
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Le choix d’une modulation sera fondé sur la constellation qui, suivant les applications, mettra 

en évidence une faible énergie nécessaire à la transmission des symboles ou une faible probabilité 

d’erreur. Ce choix va également se porter sur l’occupation spectrale du signal modulé et surtout sur la 

simplicité de la réalisation. 

III.6.3  Génération d’une modulation QPSK 

 

La génération d’une modulation QPSK se divise en 2 étapes. La première étape dite 

génération numérique du signal en bande de base est effectuée sur le PC. La deuxième étape dite 

analogique est effectuée sur un générateur de signaux modulés. Le générateur utilisé dans notre cas 

est un générateur rohde & schwarz SMBV100A-K02. Comme pour le générateur SMB-B106 utilisé 

pour la génération des signaux multi-tons, ce générateur possède un modulateur I/Q d’une fréquence 

d’échantillonnage maximale de 90 MHz. Sur la figure suivante est présenté le synoptique de la 

génération d’une modulation numérique de type QPSK. 
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Voie I:Séquence NRZ  
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Voie Q:Séquence NRZ  
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Filtrage en 
cosinus surélevé
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BI BQ
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DI DQ

E
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%i%i

A

BI BQ

CI CQ

DI DQ

E

 
Fig. 3.46 – Synoptique de génération de modulation QPSK 

Dans un premier temps, une séquence de valeurs binaires aléatoires est générée. Au point 

« A » du synoptique de génération, une telle séquence peut avoir la forme présentée sur la figure 

suivante. 
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0

1

0

1

 
Fig. 3.47 – Séquence binaire aléatoire 

La séquence binaire générée sera ensuite divisée en deux séquences « NRZ » (No Return to 

Zero). Au point « BI », la première séquence correspond à la voie I d’un modulateur I/Q. La 

deuxième correspond à la voie Q. Un exemple d’une suite NRZ est présentée sur la figure suivante. 

0

1V

-1V

0

1V

-1V  
Fig. 3.48 – Séquence NRZ 

Dans la pratique un signal temporel correspondant à une telle séquence possède un spectre de 

puissance avec des lobes secondaires qui consomment beaucoup de ressources en terme de bande de 

fréquence utilisée. Un exemple de spectre d’un signal NRZ est présenté sur la figure suivante. Il est 

donc nécessaire de supprimer ces lobes secondaires en utilisant des techniques de filtrage adaptées. 

 
Fig. 3.49 – Exemple de spectre de puissance d’un signal temporel NRZ 

Donc, pour réduire la largeur de bande du signal émis, il est nécessaire de faire un filtrage des 

signaux I/Q en bande de base tout en assurant une condition d’IES (interférence entre symboles) 
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nulle. Pour cela, il faut utiliser un filtre au minimum dont la réponse impulsionnelle s’annule tout les 

kTs où Ts est la durée d’un symbole [3.31]. 

Le filtre le plus généralement utilisé dans les normes télécommunications est le filtre en 

racine de cosinus surélevé dont la réponse fréquentielle est représentée sur la figure suivante. 

 

Fig. 3.50 – Réponse fréquentielle d’un filtre à racine de cosinus surélevé 

La fonction de transfert du filtre est définie par l’équation ci-dessous : 
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 (3.36) 

α  est le coefficient d’excès de bande du filtre. La figure précédente montre les variations de la bande 

passante du filtre en fonction de la valeur deα . 

La fonction temporelle de filtrage appliquée sur chacune des séquences de la voie I et Q, 

donnera au signal bande de base sa forme finale. Donc avant d’appliquer cette fonction sur les 

séquences, un sur-échantillonnage binaire de génération est appliqué aux séquences (un extrait du 

signal au point CI (cf. Fig. 3.46) du synoptique de génération est présenté sur la figure 3.51. Quand 

ceci est associé au filtrage, un étalement de la réponse impulsionnelle de chacune des voies du 
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symbole est observé. Cet étalement est très utile au niveau de la réception du signal QPSK. Un sur-

échantillonnage réel va permettre de récupérer le signal avec beaucoup plus de précision. 

0

1V

-1V

0

1V

-1V  
Fig. 3.51 – Séquence NRZ sur-échantillonnée (osr=4) 

Dans le cas d’une modulation QPSK filtrée, les filtres en bande de base de type RRC(Root 

Raised Cosine filter) ont une réponse impulsionnelle qui génère des temps de montée et de descente 

ainsi que des ondulations des signaux rectangulaires idéaux adoucissant ainsi les transitions entre 

symboles. On obtient alors une forte suppression des lobes secondaires sur le spectre du signal 

modulé. Mais en contre partie, la forme temporelle du signal modulé va montrer des variations du 

module de l’enveloppe. 

Dans ce cas, la représentation vectorielle (diagramme vectoriel) des symboles générés au 

point E du synoptique de génération montre des transitions entre tous les états représentatifs de la 

constellation comme le montre la figure suivante. Ces transitions ne sont pas exactes. Cette 

dégradation du signal est aussi visible sur une représentation de type « diagramme de l’œil » d’un 

extrait du signal étalé et filtré au point DI. 

 
Fig. 3.52 – Diagramme de l’œil et diagramme vectoriel de signal modulé à la génération 
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III.6.4  Réception d’une modulation QPSK avec le FSQ 4 canaux 

 

La réception d’une modulation QPSK (3.125 MHz) se réalise à travers deux étapes. Grâce au 

FSQ 4 canaux large bande développé dans ce travail de thèse (1 seul canal est utilisé dans ce cas), 

une première conversion de fréquence du signal modulé autour de la porteuse RF est réalisée. Le 

signal modulé est alors translaté par cette conversion autour d’une porteuse FI à l’entrée des CAN 

qui vont pouvoir le numériser. Après numérisation, il va falloir translater le signal FI modulé en 

bande de base pour avoir accès à l’information numérique. Cette translation est possible grâce à une 

démodulation I/Q logicielle comme celle présentée au paragraphe précédent. La figure suivante 

présente un synoptique de la réception intégrant le bloc analogique et le bloc numérique logiciel. 
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Fig. 3.53 – Synoptique de Réception d’une modulation QPSK (1 canal) 

La figure 3.54 montre les diagrammes vectoriels en entrée et en sortie du récepteur. On 

observe une rotation de 0ϕ  entre ces diagrammes vectoriels. Cette rotation de phase est due au 

déphasage entre les OL d’émission et de réception et au temps de propagation du signal dans le 

récepteur. Un retard ou décalage temporel d’une durée proportionnelle au déphasage entre les 

enveloppes complexes en entrée et en sortie du récepteur est la raison de cette non synchronisation 

entre les signaux à l’émission et à la réception. 
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Fig. 3.54 – Diagramme vectoriel en entrée et en sortie du récepteur 

Une procédure d’étalonnage et de synchronisation logicielle est proposée dans cette partie de 

la thèse. Plusieurs techniques de synchronisation des enveloppes complexes d’un signal dont 

l’acquisition est faite à deux instants différents ont été publiées [3.32] [3.33]. En général, ces 

méthodes utilisent l’inter-corrélation temporelle [3.34]. Les mesures étant discrétisées en temps, le 

retard ne peut être déterminé qu’avec la précision optimale Te où Te désigne la période 

d’échantillonnage. Nous avons choisi de faire une estimation du retard dans le domaine fréquentiel 

où la discrétisation est faite en fréquence afin d’avoir une meilleure précision dans le domaine 

temporel [3.35]. Si )(~ tx  et )(~ ty représentent respectivement l’enveloppe complexe du signal à 

l’entrée et à la sortie du récepteur, la sortie du récepteur peut être approximée au premier ordre en 

fonction de l’entrée dans sa zone linéaire par l’équation (3.37). 

0)(~)(~ ϕτ jetxKty −×=      (3.37) 

K est l’erreur absolue en amplitude du prototype de récepteur 4 canaux large bande. En 

désignant par )(
~

fX  la transformée de Fourier de l’enveloppe complexe à l’entrée du récepteur, la 

transformée de Fourier à la sortie est donnée par l’équation (3.38). « f » est la fréquence équivalente 

bande de base de l’enveloppe complexe. 

)2( 0)(
~

)(
~ ϕτπ +×= fjefXKfY      (3.38) 

La transformée de Fourier de l’inter-corrélation entre les enveloppes complexes d’entrée et de 

sortie est le produit des transformées de Fourier conjuguées et est donnée par l’équation (3.39). 
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fYfXtytxcorrTF
  (3.39) 

Un retard moyen τ  déterminé par cette méthode sur la bande de modulation et la rotation de 

phase 0ϕ  en calculant l’argument de cette inter-corrélation fréquentielle qui n’est autre que le facteur 

de phase de l’inter-corrélation fréquentielle donnée par l’équation (3.39). Sa représentation en 

fonction de la fréquence est donnée par la figure 3.55. Elle montre que cet argument est une fonction 

linéaire de la fréquence dans le domaine des fréquences correspondant à la bande du signal utilisé. La 

phase à l’origine des fréquences correspond à 0ϕ  et la pente de la droite est proportionnelle àτ . La 

figure suivante représente l’évolution de la puissance et de la phase dans le domaine fréquentiel pour 
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un signal de type QPSK centré sur porteuse RF de fréquence égale 1.02 GHz et de débit égale à 

3.125 MHz. 
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Fig. 3.55 – Argument de l’inter-corrélation entrée sortie du récepteur 

Après estimation de τ  et de 0ϕ , les enveloppes complexes entrée/sortie mesurées 

séquentiellement sont synchronisées de façon logicielle par l’algorithme défini par l’organigramme 

représenté sur la figure 3.56. 
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Fig. 3.56 – Organigramme de la procédure de synchronisation logicielle 

Il est à noter que la synchronisation est réalisée dans le domaine fréquentiel. La figure 3.57 

(b) montre la superposition des modules des enveloppes complexes à l’entrée et à la sortie du 

récepteur FSQ 4 canaux après correction et synchronisation. La figure 3.57 (a) montre le diagramme 

vectoriel du signal à la sortie du récepteur après correction de phase et synchronisation. Il est possible 

de constater que les enveloppes à l’entrée et à la sortie du récepteur sont maintenant en phase. La 

constellation est retournée à sa position initiale. 

 
Fig. 3.57 – Diagramme vectoriel de la modulation après synchronisation logicielle et superposition 

des modules des enveloppes à l’émission et à la réception après synchronisation 
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Le prototype de FSQ 4 canaux réalisé au cours de ce travail de thèse permettait de démoduler 

un signal modulé RF comme le font les FSQ commerciaux utilisés par exemple dans la figure 

suivante [3.22]. 
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Fig. 3.58 – Banc de caractérisation temporelle monté autour d’un FSQ commercial 

Tout l’intérêt du prototype de FSQ 4 canaux réside dans le fait qu’il pourrait être utilisé tel 

que présenté dans la figure suivante. 
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Fig. 3.59 – Banc de caractérisation temporelle monté autour du prototype FSQ 4 canaux 

Le récepteur FSQ 8 est alors remplacé par le prototype FSQ 4 canaux entièrement étalonné 

aux fréquences définis par la modulation utilisée. Comme la génération du signal modulé est 

périodique, le spectre associé est forcément un spectre de raies dont le contenu spectral peut être 

parfaitement défini. Une fois déterminée cette représentation spectrale du signal de test, il est 

possible de générer un signal d’étalonnage conforme à ce qui a été conforme au chapitre 2 

(étalonnage de type 4) avec le SMU pour étalonner totalement le banc de caractérisation 

fonctionnelle temporelle d’enveloppe large bande. Par rapport au banc utilisé sur la figure 3.59, cela 

signifie que la procédure de synchronisation liée à l’utilisation du commutateur est entièrement 

supprimée et remplacée par un étalonnage du banc. L’acquisition des ondes d’entrée et de sortie se 

fait donc de manière simultanée et non de manière séquentielle. Cela signifie que toutes les 

techniques de linéarisation mises en place dans les travaux précédents peuvent parfaitement 

s’appliquer au banc de caractérisation conçu lors de ce travail de thèse. Malheureusement, cette 

application n’a pu être mise en œuvre au cours de ces trois années de travail. C’est une perspective 

importante à donner à ce travail. Cela permettrait ainsi de comparer les résultats sur les techniques de 

linéarisation obtenus sur 2 bancs différents en terme de technique de réception et aussi en terme de 

dynamique. Effectivement, le FSQ 8 (1 canal) fonctionne avec le principe de translation de fréquence 

par mélange simple comme pour un analyseur de spectre. La démodulation matérielle I/Q est faite 

ensuite après translation hétérodyne multiple, filtrage et échantillonnage à la fréquence de 80 MHz 

des signaux I/Q sur 14 bits. 

Le prototype FSQ 4 canaux développé au cours de ce travail de thèse fonctionne avec le 

principe de sous-échantillonnage. Dans le cas de cette démodulation d’enveloppe, ce principe est 

réduit à une translation à une fréquence FI plus basse par mélange simple puisqu’un seul harmonique 

de l’OL est utilisé comme le montre la figure suivante. 
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Fig. 3.60 – Banc de caractérisation temporelle monté autour du prototype FSQ 4 canaux 

Une démodulation logicielle I/Q des signaux échantillonnés par les CAN peut alors être 

réalisée. Dans notre cas, les CAN sont constitués par un oscilloscope numérique à échantillonnage 

ayant une fréquence d’échantillonnage de 2Gs/s 8 bits. Compte tenu des circuits FI utilisés et conçus 

pour équiper notre prototype, des CAN fonctionnant à des fréquences respectant le critère de 

Shannon (fe=2fc=320 MHz) seraient suffisants et permettraient d’obtenir une dynamique supérieure à 

celle donnée par les 8 bits du scope. 

III.7 Conclusion 

Dans ce chapitre ont été présentées plusieurs mesures réalisées avec le banc de caractérisation 

fonctionnelle temporelle large bande. 

Des mesures avec des signaux d’excitations CW permettant l’extraction des formes d’ondes 

temporelles aux accès des dispositifs non linéaires telle que celles obtenues avec un LSNA classique. 

Ces mesures permettent une première validation du fonctionnement de la nouvelle maquette. 

Des mesures avec des signaux d’excitation modulés (non prise en compte des harmoniques 

des porteuses) ont été présentées. Plusieurs applications sont alors possibles : 
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Des caractérisations de type transmodulation ont pu être menées dans le domaine temporel à 

partir desquelles de nouveaux critères d’évaluation de la linéarité ont été définis (indice de 

transmodulation en module et en phase). 

D’autres caractérisations ont permis la démodulation I/Q des signaux modulés de type QPSK 

dont la bande passante était égale à 3.125 MHz. 

Enfin, plusieurs applications ont été présentées à titre de perspectives à donner à la suite de ce 

travail de thèse. 
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IV  Conclusion générale 

Le travail de cette thèse est inscrit dans le cadre du projet Lipsys développé grâce au pôle de 

compétitivité Elopsys. Il s’agissait dans le sous-projet « réception directe » de concevoir un outil de 

caractérisation capable de mesurer des signaux modulés larges bandes autour de porteuses 

microondes dont les fréquences pouvaient varier entre 1 et 40 GHz. La conception de cet outil de 

caractérisation devait permettre de construire un instrument de mesure dont les caractéristiques 

techniques soient les meilleurs possibles en terme de linéarité, de dynamique et de nombre de canaux 

de mesure. 

Le chapitre I de ce manuscrit a donc permis de faire un rappel des principes fondamentaux 

des techniques d’échantillonnage ainsi qu’un état des lieux des principaux types de récepteurs utilisés 

dans le domaine des radiocommunications comme dans celui de l’instrumentation. Il a aussi été 

l’occasion de définir les principales caractéristiques de ces récepteurs (dynamiques, rapports signaux 

à bruit, facteur de bruit, ….). Il a mis en exergue l’intérêt des systèmes à sous-échantillonnage pour la 

conception de récepteur microonde pour l’instrumentation. 

Le second chapitre a présenté une description détaillée de la conception, de la mise en œuvre 

et de l’étalonnage d’une maquette d’un banc de caractérisation fonctionnelle temporelle large bande 

4 canaux. Les caractéristiques des 4 canaux de réception fondée sur le principe de sous-

échantillonnage ont été mesurées en terme de bandes passantes RF, FI, de gain de conversion et de 

dynamique. Plusieurs types d’étalonnage ont été testés sur cette maquette utilisant différents types 

d’étalons pour les étalonnages absolus en amplitude et en phase. Ces étalonnages ont tous été valides 

et le choix du type d’étalonnage dépend du type de mesure et de signaux de test à utiliser pour 

caractériser des dispositifs non linéaires. 

Le troisième chapitre présente différentes applications liées à ce banc de caractérisation. Dans 

un premier temps, des mesures croisées avec un LSNA commercial présent dans le laboratoire ont été 

effectuées permettant de valider l’utilisation de ce nouvel analyseur de réseau fort signal 4 accès avec 

des signaux de type CW. Des caractérisations d’amplificateurs de très fortes puissances ont permis 

d’extraire les formes d’ondes temporelles aux accès de l’amplificateur sous test. 

Dans un second temps, des mesures d’amplificateurs ont été réalisées avec des signaux 

d’excitations plus complexes multiporteuses modulés. Ces mesures ont permis d’extraire des 

caractéristiques de transmodulation présentées dans le domaine temporel, ce qu’aucun autre 

instrument de mesure n’avait permis d’observer pour des bandes passantes de modulation pouvant 
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atteindre 120 MHz. Ce chapitre a aussi permis de balayer le champ de perspectives offert par ce banc 

de caractérisation pour : 

� L’utilisation de cet instrument dans le cadre d’applications de technique de 

linéarisation d’amplificateurs telle que la prédistorsion numérique ou la modulation de 

polarisation. Le banc de caractérisation qui présente 4 canaux synchronisés permet 

alors la mesure simultanée de l’enveloppe des signaux modulés en entrée et en sortie 

de l’amplificateur. Une solution possible pour ce genre d’application est donnée sur la 

figure suivante. 
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Fig. 4.1 – Banc de caractérisation temporelle monté autour du prototype FSQ 4 canaux 

Cela permet de s’affranchir des procédures complexes de synchronisation des signaux 

nécessaires sur les analyseurs de signaux monovoie disponibles actuellement dans le 

commerce. 

� L’extraction de modèles de dispositifs non linéaires présentant des effets de mémoire 

basse fréquence ou haute fréquence. 

 

Cette thèse a permis de montrer le véritable verrou technologique à lever pour que ce banc de 

caractérisation soit plus performant à savoir la dynamique de mesure. Effectivement, si la bande 

passante des signaux mesurés a été considérablement augmentée par rapport aux solutions LSNA 

« classiques », cela s’est fait au détriment pour le moment de la dynamique de mesure. Pour les 
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applications citées ci-dessus, il serait nécessaire que les CAN puissent à l’avenir présenter des bandes 

passantes associées à des dynamiques très élevées. Un état de l’art récent et non totalement exhaustif 

des CAN disponibles en Fin de thèse (septembre 2009) est donné dans le tableau suivant. Il présente 

plusieurs solutions proposées commercialement avec les caractéristiques de nombre de bits, de bande 

passante, de canal et de format (important dans le cadre d’une intégration à un récepteur complet). 

 

Fabricant Nbits Fe Bande passante Nombre de canaux Format 

Linear [c.1] 16 130 Ms/s DC-300 MHz 1 Puce 

Linear [c.1] 14 150 Ms/s DC-800 MHz 1 Puce 

Texas [c.2] 16 200 Ms/s DC-100 MHz 1 Puce 

Texas [c.2] 14 250 Ms/s DC-125 MHz 1 Puce 

Atmel [c.3] 12 500 Ms/s DC-1.5 GHz 1 Puce 

PicoTech [c.4] 12 1 Gs/s DC-250 MHz 2 Oscilloscope 

Caen [c.5] 10 2 Gs/s DC-1 GHz 4 Carte VME 

Signatec [c.6] 14 400 Ms/s 10 KHz-200 MHz 2 Carte PXI 

Ztec [c.7] 16 400 Ms/s DC- 250 MHz 2 Carte VXI 

Ztec [c.7] 14 500 Ms/s DC- 250 MHz 2 Carte PCI 

Acqiris [c.8] 12 400 Ms/s DC- 100 MHz 4 Carte PCI 

Tab. 4.1 – Etat de l’art des CAN 

 

Plusieurs solutions sont actuellement disponibles (ce qui n’était pas encore le cas au début de 

cette thèse) pour améliorer la dynamique du banc de caractérisation fonctionnelle temporelle large 

bande 4 canaux. 

Enfin, un travail important reste à mener concernant la mesure de dispositifs non linéaires 

excités avec des signaux modulés larges bandes autour d’une porteuse et dont les harmoniques sont 

pris en compte à leurs accès. Cela pose alors des problèmes de définitions des bandes passantes des 

signaux de test en fonction du nombre d’harmoniques pris en compte. Cela soulève aussi les 
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problèmes liés à l’étalonnage et notamment à l’étalonnage absolu en phase. Il serait alors nécessaire 

de définir et de créer un étalon dont la représentation spectrale serait la suivante. 

f(GH
z)

|Étalon|

f0 2f0 3f0 nf0

f(GH
z)

∟Étalon

f0 2f0 3f0 nf0

f(GH
z)

|Étalon|

f0 2f0 3f0 nf0

f(GH
z)

∟Étalon

f0 2f0 3f0 nf0  

Fig. 4.2 – Représentation spectrale des modules et phases du nouvel étalon 
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Annexe 1: Test–set 3621A de l’ARV WILTRON 360B 
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Annexe 2 : Amplificateur ultra faible bruit miteq série JS 
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Annexe 3 : Amplificateur FI miteq 
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Annexe 4 : Filtre passe-bas FI 
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Résumé : Face à l’explosion du trafic des télécommunications numériques et leurs volumes 
d’informations associés à transmettre, les bandes passantes nécessaires pour satisfaire aux contraintes 
de débit deviennent de plus en plus larges. Les formats de modulations deviennent eux aussi de plus 
en plus complexes imposant de nouvelles contraintes de linéarité, de puissance et de consommation 
aux amplificateurs de puissance des chaînes émission soumis à des signaux multiporteuse modulés. 
La conception de ces amplificateurs passe donc par la caractérisation et/ou la modélisation des effets 
non linéaires des composants le constituant. La connaissance et l’identification de ces effets suppose 
de travailler dans le domaine temporel pour prendre en compte les effets mémoire liés aux largeurs 
de bande passante mis en œuvre. 

Ce mémoire de thèse présente donc une étude théorique et expérimentale de la conception 
d’un outil de caractérisation avancé de dispositifs microondes dans le domaine temporel. Cet outil est 
fondé sur la mise en œuvre d’un nouveau récepteur utilisant le «sous-échantillonnage large bande ». 
Ce récepteur a été associé à un banc complet de caractérisation de dispositifs non linéaires soumis à 
des signaux radiofréquences modulés large bande (160 MHz) de forte puissance (50 Watts). Ce 
travail a été réalisé dans le cadre du projet Lipsys soutenu par le pôle de compétitivité Elopsys. 

 

Mots clés : caractérisations temporelles, sous-échantillonnage, large bande, multi-porteuse, 
amplificateur de puissance, non linéarités 

 

Development of a Broadband Functional Characterization Bench (Carriers and Envelopes) in 

the Time Domain of nonlinear microwave devices 

 
Abstract: Faced with the explosion of digital telecommunications, traffic and their associated 
information volumes to transmit, the bandwidth necessary to satisfy the flow constraints are 
becoming increasingly broad. The modulation formats become also more and more complex 
imposing new constraints of linearity and power consumption to power amplifiers channels using 
multicarrier modulated signals. Therefore the design of these amplifiers requires to characterize and / 
or to model nonlinear effects of their components. Knowledge and identification of these effects 
involve working in the time-domain to take into account the memory effects related to the 
implemented bandwidths. 

Therefore this thesis presents a theoretical and experimental study of design of an advanced tool for 
characterizing microwave devices in the time-domain. This tool is based on the implementation of a 
new receiver using the”broadband sub-sampling”. This receiver has been associated with a full 
characterization bench of nonlinear devices driven by wideband (160 MHz) high power (50 watts) 
modulated radio frequency signals. This work was performed in the context of the ELOPSYS 
cluster’s Lipsys project. 

 

Keywords: time-domain characterization, sub-sampling, broadband, multi-carrier, power 
amplifier, nonlinearities. 
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