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Il faut bien comprendre que les «veéritables»
scientifiques sont avant tout des étres doues
d’'imagination. C'est-a-dire capables de faire
«rupture» avec I’ordre informationnel qui les
entoure. Il faut de I'imagination pour entrevoir
les structures cachées qui sous-tendent I’ univers,
au-dela de ce que nous donnent a voir nos sens et
Nos instruments.

Maurice G. Dantec






INTRODUCTION GENERALE






Nous avons assisté, au cours des deux derniéres décades, a un essor relativement
considérable des systemes de télécommunications numeériques, de leur diversité et de leurs
performances.

Avec des besoins croissants de transmettre ou d’ accéder a un volume d’information de plus en
plus important, le plus vite possible, avec la plus grande souplesse possible, les systémes de
communications feront I’objet a I’avenir de développements importants pour augmenter
encore les possibilités de communications et les performances. Au sein de ces préoccupations
on trouve par exemple les notions d'interopérabilité, de reconfigurabilité.

Cette nécessité qui sous-entend évidemment un contexte multi-utilisateur, requiert |” utilisation
de techniques de modulations et de techniques d’'acces de plus en plus complexes qui se
concrétisent par la mise en oauvre de signaux modulés compliqués occupant une largeur de
bande de plus en plus importante.

Pour une application traitant ou destinée a traiter un volume dinformations donné, un
parametre essentiel (prioritaire) est |’ efficacité spectrale. L’ efficacité spectrale s exprime en
bitsHz et indique le souci mageur premier : la transmission dans une bande de fréguence
allouée d’un volume d'information maximal.

Sans entrer dans les détails, ce qui ne fait pas I’ objet de ces travaux de thése, I’ acces entre
divers utilisateurs peut sefaire:

- en partageant des créneaux temporels distincts (TDMA : Time Division Multiple

Access) ;
- en partageant des supports fréguentiels digoints (FDMA : Frequency Division
Multiple Access) ;

- enaccédant par un code spécifique (CDMA : Code Division Multiple Access) ;

et en toute généralité en utilisant des combinaisons de ces techniques [1]. Ces techniques sont

schématisées symboliquement figure 1-1.

L’ occupation spectrale naturellement étendue des signaux numérises contenant I’information
sous ses diverses formes de codage et de multiplexage (signaux en bande de base) requiert un
filtrage numérique en bande de base pour limiter |’ occupation spectrale dans le domaine
fréquentiel et donc adoucir les flancs de transitions des signaux d’ enveloppe dans le domaine

temporel.



Les signaux résultants sont «imprimés» a des variations de parametres physiques d’'un ou
plusieurs signaux porteurs HF (paramétres que sont I’ amplitude, lafréquence ou la phase).

Fig. 1-1 — Techniques de multiplexage : TDMA, FDMA, CDMA

Les types de modulations peuvent ainsi ére d’ amplitude (AM : Amplitude Modulation), de
fréquence (FSK : Frequency Shift Keying ), de phase (PSK : Phase shift keying) ou mixte
(Amplitude et phase , QAM : Quadrature Amplitude Modulation).

Les signaux résultants doivent étre amplifiés avant I’ émission.

Et nous arrivons donc a la fonction électronique constituant le théme plus particulier dans

lequel s'inscrivent les travaux de these.

L’ amplification de puissance est une fonction extrémement critique dans la mesure ou elle a
une influence prépondérante sur un bilan global de transmission en terme de::

- puissance;
- consommation (ce qui sous-entend la notion de rendement) ;
- distorsion (linéarité) ;

et les compromis entre ces parameétres.



La difficulté de recherche de compromis entre ces parameétres s accroit avec le besoin de
transmettre un volume d’ informations de plus en plus important puisque cela sous-entend :

- |"élargissement des bandes passantes ;

- la complexité des signaux (dont un caractere majeur est le caractere d’ enveloppe
variable) trés contraignant pour la recherche de compromis entre la puissance, le
rendement et lalinéarité.

Notons au passage que pour des puissances significatives et des valeurs de rendements
contraintes par des problemes de linéarité, les aspects thermiques éroitement liés a la

génération de puissance constituent une problématique supplémentaire.

Dans le cadre de cette introduction générale, nous retiendrons que cette thématique générale
de I’'amplification des signaux dans le contexte des systémes de télécommunication requiert
de plus en plus une connaissance et une analyse des caractéristiques basiques des signaux et
de leur traitement.

Elle n'est pas dans le cadre de ces travaux purement au sens approfondi et spécialisé des
aspects de traitement du signal, mais d avantage sur I’identification des impacts du caractere
des signaux sur les non linéarités (interactions signal — non linéarités).

Ces investigations doivent permettre une contribution a I’améioration du dimensionnement
d’un systéme d’ émission pour une qualité de service requise.

Lestravaux de these présentésici s'inscrivent dans ce contexte.

Le manuscrit est composé de quatre parties.

Dans un premier temps, une présentation générale de problématiques associées a
I”amplification de puissance de signaux modulés est proposée. Ce premier chapitre présente
également les différentes méthodes de caractérisation de modules de puissances et des

principes de modélisation type « boite noire ».

La seconde partie est consacrée exclusivement al’ élaboration de I’ outil de mesure de modules
de puissance en présence de signaux modulés. La structure du banc de mesure ainsi que la

procédure d' étalonnage et le traitement du signal associé sont détaillés.



La troisieme partie présente une premiere application de I’ outil développé : la caractérisation
de lalinéarité en fonctionnement multiporteuse du module de puissance sous test par le critére

du Noise Power Ratio.

Une quatrieme partie traite d'une seconde application possible de I'outil développé: la
modélisation comportementale des modules de puissance sous test pour la simulation de
niveau systeme. Un modéle relativement simple a mettre en place sera établi, et témoignera,
au travers d’'un comparatif de prédictions de réponse d’un amplificateur a divers signaux
modulés, de I'apport engendré par la nouvelle approche de caractérisation temporelle

d’ envel oppes calibrées que nous avons dével oppée.

Enfin, la conclusion présentera les perspectives associées a ce travail : en instrumentation et

en modélisation.
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INTRODUCTION

La multiplicité et la specificité des applications de télécommunications font que les
systemes évoluent vers une complexité de plus en plus grande tant par la forme de I’information
traitée que par latechnologie utilisée.

Les applications sont, par souci de compromis entre encombrement spectral requis et le volume
d’ informations transmises liées a I’ utilisation de technologies de plus en plus large bande en
configuration multi-canaux avec des techniques de modulation et d'acces complexes. Ceci
nécessite I’emploi, pour I'émission de I'information, d amplificateurs de puissance
particulierement performants en terme de linéarité et de rendement en présence de modulations

complexes.

L’amplificateur de puissance, module non linéaire du systeme de télécommunication, peut étre
percu comme un point critique dans une chaine de communication.

Sa parfaite caractérisation, voire sa modéisation afin de permettre les meilleurs prédictions
possibles lors de la conception d’un systéme constitue une thématique de recherche importante
actuellement. Elle peut se concrétiser par une meilleur optimisation du dimensionnement de

celui-ci.

Ainsi, le développement d’'un outil de caractérisation précis pour des signaux modulés devient
essentiel pour toute investigation sur les distorsions non linéaires.
La conception d’un outil pour la caractérisation de signaux a enveloppe variable, amene alier aux

aspects d’ analyse, de réflexion et d’instrumentation, des aspects de traitement du signal.

Cet outil doit permettre d’ une part, d' extraire des nouveaux critéres de facteur de mérite (comme
le NPR) et d’autre part, grace a la mesure calibrée des signaux temporels d’ enveloppe aux acces
de I’'amplificateur de puissance sous test, de devenir un outil pour la modélisation de niveau

systeme (comportementale).

Avant de présenter dans les chapitre Il, 111, IV |e développement et les applications de cet
outil, le chapitre |1 propose une présentation générale des aspects généraux mais essentiels

concernant la problématique de I’ amplification de signaux modulés.



| — Caractéristiques basiques des signhaux

L es aspects essentiels pour notre contexte (amplificateur de puissance) seront dégages et illustrés

ici sur des exemples significatifs.

I.1 — Formalisme d’enveloppe complexe

En toute généralité, un signal HF modulé traité par une fonction é ectronique analogique telle que

I”amplification de puissance peut s écrire sous laforme :
x(t) = A(t).codw, .t + ¢(t))

ou A(t) correspond alavariation d' amplitude instantanée

(t) est lavariation de phase instantanée

w, représente lafrégquence du centre de la bande
Le signal analytique associé X(t) = A(t).e"), appelé aussi signal équivalent passe bas (bande de
base), se décompose généralement en 2 signaux réels aux variations lentes devant celles de la HF
(codea 1)) : x, (t) et x4 (t). Onadors X(t) = x, (t) + jxo (t) = A(t).codo(t)] + j.A(t)-sino(t)]

. J . J
Y Y

1(t) Q)

ou | on associe généralement lanotion de format 1/Q.

Onaains x(t)=OfX(t)e } = x, (t).codw, t) - X o (t)-sin(c,.t).

X(t) est I'envel oppe complexe associée au signal réel x(t) abande limitée.

On adors, pour un dispositif linéaire, conformément a la figure 1-2, les relations de convolution

ensignal réel : y(t) = h(t)Ox(t), utilisable en enveloppes complexes associées : ¥(t) = h(t) OX(t).
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Enveloppe complexe

Signal réel s
associee
xt) h(t) Y X | m (t) )
H(f) H(f)
y(t)=h(t)ox(t) y(t)=h(t)ox ()
H(r) A(r) ofd()
4 ofH (1) 3

- fréq’uences | fréq'uences
s \
\1/
éventuellement
HERMITIEN NON HERMITIEN

Fig. 1-2 — Relationsreliants les accés d’ un dispositif linéaire

I.2 — Caractére d’enveloppe constante ou variable

1.2.1 — Enveloppe constante (exemples)

Parmi les signaux a enveloppe constante, nous présentons un signal monoporteuse mais

également des modulations de fréquence et de phase.

Signal CW
Le signa le plus simple, sans intérét pour le transfert d'information, mais d'un intérét

important pour le test et I’analyse d’un dispositif, est le signal sinusoidal pur, communément

appelé signal CW (Continuous Wave).
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( Signal réel \ (Enveloppe complexe\

associée

Nl z
fréquences fréquences

Q(t):A.cos(wo.t+¢)j \_ %(t)= Ael? y

Fig. 1-3 — Représentation d’un signal CW et de son envel oppe complexe associée

Signal FSK filtrée ou non

Codage NRZ Commande

Signal RF
a(t) v(t) X(t)
——— FILTRE %EATL >
A
" Enveloppe N
complexe Signal réel
alt) v(t) 4 Phasezjv(t).dt\ (" x() ™
R Hiatil 0 p

temporelles t Juu uuu E WY AV Ad a

Module

A1) v(r) (1) (1)

f — A\A

\. J \_ £/ \_

Fig. 1-4 — Représentation d’un signal FSK

Spectres
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La modulation de fréguence, dont le signal bande de base est filtré ou non, constitue une
modulation a enveloppe constante: le module de I'enveloppe complexe associée au signal
modulé RF est constant en fonction du temps. L’information est transmise par la fréguence

instantanée (soit la dérivée de la phase de I’ envel oppe).

Signal PSK non filtrée
On propose I’ exemple d’ une QPSK (modulation a4 états de phases).

Signal réel Enveloppe
complexe

Fig. 1-5 — Représentation d’ une modulation QPSK non filtrée

L’information transportée par la phase de la porteuse permet de conserver, ici aussi un module

d’ envel oppe constant.

1.2.2 — Enveloppe variable (exemples)

Signal biporteuse
Ce signa est également sans intérét pour le transfert d’ informations. Mais avec une

relative simplicité dans sa congtitution et sa mise en oauvre, il permet de soulever des problémes

au rang desquelslalinéarite[2] [3].
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/ Signal réel \

x(t) = Alcos([w -~ Q]t + ¢ ) + cosl[wy + @]t + 4, )]
x(f)

A
_________________ PR T
temps I I >
T T »
£ lo

fo fréquences

/

N\
[ x=alermen)i i)

Enveloppe complexe

Module

v >

X(1)
(‘A _____
- A
Phase | l
k lo fréq:ences

Fig. 1-6 — Représentation d’un signal de type biporteuse

. +¢@
. . - ijH

un cas particulier : la forme du module de I’ enveloppe est indépendante des phases ¢, et ¢,

correspondantes aux fréquences f, et f,.

Signal PSK filtreée

Une PSK filtrée devient une modulation mixte : de phase et d’amplitude. Un exemple de BPSK

filtré est représenté figure 1-7.
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UL A s

Signal NRZ Signal NRZ filtré

Enveloppe \ K _ ] \
f complexe ( Signal réel

\— "\

Fig. 1-7 — Représentation d’ une BPK filtrée

Multiporteuse pure ou modulée

On propose une extension au signal biporteuse: plusieurs porteuses pures (CW) de méme
amplitude et dont les phases sont aléatoires. A partir de 3 porteuses, la valeur des phases est
déterminante sur la forme de I’ enveloppe. Pour 65 porteuses (représentées ici), soumises a des
phases aléatoires, |’ enveloppe est elle méme aléatoire. On constatera (dans un prochain chapitre)
gu’ une augmentation du nombre de porteuses fait tendre I’ enveloppe complexe correspondante

versun pseudo-bruit gaussien a bande limitée.

aléatoires

freq uences

21’;"3?:5 Pseudo-bruit gaussien
a bande limitée
temps temps
fréquences

Fig. 1-8 — Représentation d'un signal & plusieurs porteuses pures

of%(1)}

(amplltudes égales)
/UWMM{WWM Signaux périodiques
lemps temps $
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On peut s'intéresser enfin al’ envel oppe complexe correspondant a plusieurs porteuses modul ées.
Cela correspond a un multiplexage de type FDMA de |’ information.

Ains lafigure 1-9 présente I’ envel oppe complexe d' un signal correspondant a 11 QPSK filtrées
identiquement, de débit identique mais dont les signaux NRZ dorigine (les données

d’information) sont aléatoires et indépendants entre eux.

Signal réel

i

T X (f ,_f/—\ 11 modulations QPSK filtrées

!

Fréguences

i
—
_/

O{x(t)}

Enveloppe
complexe

% w — )Ox(th
\

Fig. 1-9 — Représentation d’un signal a plusieurs porteuses modul ées

L’ enveloppe complexe représentée figure 1-9 est proche d’'un bruit gaussien a bande
limitée. Elle est donc similaire au signal représenté figure 1-8. Cette similitude s’ exprime d’ apres
le facteur de créte et la statistique (gaussienne) du signal. Ces paramétres sont abordés dans les

paragraphes suivants.

I.3 — Puissance moyenne, puissance instantanée et facteur de créte

On pose T, lapériode de I’ enveloppe du signal modul é et I’ impédance de référence normalisée a
1 ohm.

La puissance moyenne est définie par :
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_ 1.7
Px(t) :?J’O |X(tx2dt
ou x(t) représentele signal RF réel
11 T

ST

avec X(t), I’ enveloppe complexe associée au signal RF x(t)

On introduit la puissance instantanée (d' enveloppe) comme la puissance moyenne du signal RF

dans une fenétre de largeur trés inférieure a une période de I’ envel oppe.

I| t)dt
5ix(t) =%|i(t)|2

Cette expression est fonction de la durée d' intégration (trés courte).

Le facteur de créte (ou PAR : Peak to Average Ratio) correspond au rapport entre la puissance
créte d'un signal et sa puissance moyenne. Il s exprime généralement en dB, indifféremment sur

les signaux réels RF ou envel oppes compl exes associées en bande de base [4].

MaX|murr{|x |] -

O
PARdB[X(t)] = PARjB[i(t)] =10.logyo03 0<t<T

O ~y2|E
D\/aleurmoyenngx(t)| ]D
O Oo<t<T 0

Le facteur de créte donne I’ ordre de grandeur (en dB) couramment utilisé du recul impose
aun amplificateur de puissance vis a vis de son point de compression. Ce recul permet de rester
en zone linéaire (indispensable pour les criteres de linéarité) mais dégrade fortement les
performances en rendement et puissance de sortie du module de puissance. C'est pourquoi les
modulations numeériques peuvent étre optimisées afin de diminuer le PAR induit par la
modulation RF [4] [5].

Ces notions de puissance instantanée d’ enveloppe et de facteur de créte sont illustrées ci-dessous

pour différents types de signaux.
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Signal CW et autre signaux a enveloppe constante ( FSK )

Les signaux a enveloppe constante ont une puissance instantanée d' enveloppe qui est la
puissance moyenne du signal et qui est constante en fonction du temps. Le facteur de créte est
alors de OdB.

Signaux a enveloppe variable
Les figure 1-10, 1-11 et 1-12 présentent la puissance instantanée, en fonction du temps,

pour différentes enveloppes complexes. Les enveloppes correspondent a des signaux RF d’une
puissance moyenne de 0 dBm.

Puissance maximale

Signal biporteuse £ -\ A AAAAAANAAN N -
gnatbiporteuse S ALY, § meeeee
() TR
‘g ., Puissance moyenne
{ H—— Lo
Fréguences 0
temps

Fig. 1-10 — Représentation temporelle de la puissance instantanée d’ un signal biporteuse

Puissance maximale

101 porteuses R
phases alésiares g0 b | par-106m
(1) N e " e w—y
RN e A e e B | e
= HEERE =SS A CEEE AT
g 4,5“2}5%%\; ::,j%f S ERInas Ffiﬂ, o
41 A O L VA YA 1111
O . L 8 | |
temps

Fig. 1-11 — Représentation temporelle de la puissance instantanée d’ un signal a 101 porteuses CW
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Puissance maximale

Modulation QPSK @;k;\,f‘ﬁ,\'_ _
N £ AN TEARIL Al pa FI e
(1) B aE e AR
g e ey e
R I R |
Frequences o

Fig. 1-12 — Représentation temporelle de la puissance instantanée d’ une QP filtrée, sans codage particulier

(filtre demi-nyquist blanchissant - roll-off =0,25)

I.4 — Caractéristiques statistiques de I’enveloppe

C’est une notion supplémentaire de distinction que I’on peut définir par la fonction de
densité de probabilité du module de I’ enveloppe ou de I’ amplitude des signaux représentants les
parties réelles et imaginaires de |’enveloppe. Cette densité de probabilité est fonction de la
composition spectrale en amplitude et en phase du signal. Elle sera conditionnée en particulier
par le traitement amont en bande de base du signa d’information aléatoire ou du signal de test
(filtrage).

La figure suivante représente des exemples de répartitions statistiques de signaux pour différentes
modulations: une biporteuse, une QPSK ainsi qu'un signal multiporteuse CW. Toutes les
envel oppes présentéesici ont une méme puissance moyenne : 0 dBm.

Les distributions obtenues sur les parties réelles et imaginaires des envel oppes complexes
utiliséesici, sont similaires. En ce sens, seules les distributions d’ amplitude sur la partie réelle
sont présentées. Par ailleurs, on présente les distributions du module de I’ envel oppe complexe

des signaux.
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Multiporteuse CW }

(
\

0.0

60

(%) susuaqa

(%) susuaq@

(%) susua@

e oy
I
I

(%) sususq@

|i(tx (volts)

Fig. 1-13 — Distributions de module et d’ amplitude de la partie réelle d’ envel oppes complexes pour différents types

de modulation
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Il — Problématique associées a I’amplification de puissance

II.1 — Amplification linéaire — Distorsion linéaires

Dans le cas d'un amplificateur considéré comme quadripdle linéaire, une représentation

simplifiée (modél e unilatéral et adapte) peut étre la suivante :

(t) h(t) y(t)
0 A (e) 0

Fig. 1-14 — Représentation unilatérale d’ un amplificateur de puissance

Cette représentation revient a considérer |’ amplificateur comme un filtre passe bande de réponse
impulsionnelle h(t). Elle est caractérisée par I’ ondulation du gain dans la bande et |a variation de

son temps de propagation de groupe (TPG).

H (f
/ | [§B] )| 9 (f, )
'~ . [degres]

L> \ | Ondulation
—~ | du
N gain
] = >
Fréquences
G0 Ondulation
ot NN | du
| | > TPG
\ J: Fréquences

Bande d' utilisation de
I"amplificateur

Fig. 1-15 — Caractéristiques d un amplificateur linéaire en représentation unilatérale
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Ainsi, ona:
x(t) = A(t).codw, t + ¢(t))
y(t) = B(t).codw, .t +6(t))

Le signal de sortie peut étre également étre exprimé de fagon explicite :

o= e Hapy. OA)  02AGL) . 0y 08(t) 0%0(t). H
%B(t)_leNEA(t)’T’at—Z""’¢(t)’T’ a2 T
O v Ho,y 0Alt) a2At) a¢(t) a%¢(t) [
)= aun ) 2501 A0 g 00 200

fLin €t guin sont des fonctions indépendantes du niveau de puissance. Elles conduisent néanmoins
ades distorsions linéaires dues aux ondulations du gain ainsi qu’ aux fluctuations du TPG dans la
bande, donc aux dérivées du signal dentrée. Ces distorsions linéaires correspondent aux

conversions linéaires suivantes :

n
E&(t); agft) o aaAn(t)E* B(t) : conversion linéaire de type AM-AM
t

EA(t); agt(t) D G”A(t)EH 6(t) : conversion linéaire de type AM-PM

n
(t); o4 1) o 0"¢(t) - B(t) : conversion linéaire de type PM-AM
ot at"

n
(t); L4 .20 o) - 6(t) : conversion linéaire de type PM-PM
ot ot"

Elles constituent lamémoire linéaire du systéme unilatéral explicite.

I1.2 — Amplification non linéaire — hypothése et comportement statique

Cette hypothése est utilisée ici pour présenter, avec le plus de clarté possible, les notions

importantes qu’il convient d’ aborder dans ce chapitre.
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11.2.1 — Gain complexe d’enveloppe statique

Si la caractéristique de transfert en CW (plus précisement la fonction de description en CW au
fondamental) entrée / sortie d’ un amplificateur non linéaire est indépendante de la fréquence dans

une bande d’intérét, on ala représentation suivante :

Gain bas niveau
ﬂlitude du signal CW d 'entrée : A,)

I

I

I

I . .

| Gain fort niveau
I

I

I

]

A Gain

(Amplitude du signal CW d 'entrée : A;)

fo Fréquences
+—>

Bande d'intérét
de l'amplificateur

Fig. 1-16 — Gain d'un amplificateur (modéle statique) en fonction de la fréquence, paramétré en puissance

Une coupe verticale conduit aux caractéristiques de converson AM/AM e AM/PM

indépendantes de |a fréquence, donc prise généralement en centre de bande fo.

A Gain (f,)

. -~ — = <= Conversion de phase

_________ \ <— Conversion d'amplitude

>
A, A, Amplitude CW

Fig. 1-17 — Conversions AM-AM et AM-PM
Ces caractéristiques (AM-AM et AM-PM) seront déterminées point par point, séquentiellement

(statique) avec une analyse (ou une mesure) en mode CW (signa d entrée sinusoidal pur, que

I’on augmente progressivement en amplitude). La détermination du gain d'amplitude et du
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temps

déphasage entrée/sortie est obtenue sur la composante a la fréquence fondamentale du signa de

sortie. En ce sens, il s'agit d’ une fonction de description au fondamental.

11.2.2 — Fonctionnement statique a enveloppe variable

L’ analyse statique d’ envel oppe se présente simplement par |e graphique suivant.
La caractéristique AM-PM n’a pas éte représentée afin de smplifier le schéma. On considere le

module d’ une enveloppe d’ entrée afin d’ en déduire le module de I’ envel oppe de sortie.

‘ ‘ 12 MODULE DE
! : L’'ENVELOPPE DE SORTIE |
|

|
|
|

,,,,,,,,, S
|
|
|

777777777 4 - ___d
|
i

15
(volts)
S S— — ] >
1
L’ENVéAL%lI)DLIiLEEDD’ENTREE Projection
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, instantanée

Fig. 1-18 — Détermination d’ une enveloppe en sortie d’ une non linéarité statique

Ainsi, pour un signal d’ entrée a enveloppe variable dans le temps, on aura, éant donné une

caractéristique de gain et de rendement statique (n7) d'un amplificateur non linéaire, les
caractéristiques moyennes de puissance d’ entrée ( Pz ) et de sortie (Ps), et la caractéristique de

rendement (77 ), tellesque :
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P=f(p) e A=fR) avecq :%LTr](A(t)).dt et P, :%LT Py(A(t))dt

ou T représente une période d’ envel oppe.
L’ utilisation des caractéristiques obtenues en CW sur différents types d’ enveloppes, conduit aux
résultats présentés figure 1-19. Sont représentés, pour différents signaux :
- la puissance moyenne du signal de sortie en fonction de la puissance moyenne du
signal d entrée;
- le gan en puissance moyenne en fonction de la puissance moyenne du signd
d entrée;
- lerendement moyen en fonction de la puissance moyenne d’ entrée.
Les enveloppes utilisées sont constantes (CW et QPSK non filtrée) ou variables (biporteuse,

multiporteuse et QPSK filtrée).

——CW --A--Biporteuse --4--Pseudo-bruit --®--QPSK filtré O QPSK non filtré

33 T T T T T
I I I I I
I I I I I
J I I I I
31 r 0 I I |
w g% w w
— — I : I I
| | RS, |
P,-P, =}
| | |
S € I I T I
(d ) I I I I
27 F I I I X
I I I A
I I I :
I I I I
1Y Lo [ [ -
I I I I
I I I I
| | | |
23 L L L L
-25 -20 -15 -10 -5 0 5
F. (dBm)
——CW --4--Biporteuse --4--Pseudo-bruit --®--QPSKfiltré o QPSK non filtré ——CW --A--Biporteuse --4-Pseudo-bruit --®--QPSK filtré O QPSK non filtré
70 T T T T T
29 r | | | I I
I I I I
27 | 60 I I I I I
! ! - WPASTAREANEARE S 0
,,,,,, Lol _ e pamF R AAAG
25 F %0 I I o
23 I
5 23 ,7 R 7 37 - S i A A
S |
” (%) sof - A%st ]
(dBm)

19 20 O Y I
| | | | |
17 wkF----- L R L 4 d - - -
| | | | |
| | | | |
15 ) " " "
- 25 20 15 -10 5 0 5
P, (dBm)

Fig. 1-19 — Exemples de résultats obtenus par un modéle statique pour différents types de modulations
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A I'évidence, ces courbes sont fonction des caractéristiques d enveloppe (temporelles et

statistiques des signaux).

11.2.3 — Criteres de distorsions non linéaires

En valeur moyenne (autour du fondamental)

Lorsque les distorsions sont jugées en valeur moyenne, donc typiquement sur les spectres
de sortie (FFT) de I’ enveloppe de sortie, autour du fondamental, on obtient un jugement « de type
fréguentiel » lié a la caractéristique de compression de gain du dispositif. La figure suivante
propose, compte tenu de la saturation du gain d’une non linéarité statique (sans AM/PM),
I’ utilisation de plusieurs criteres de linéarité par la mesure des produits d’ intermodulation : le C/l3
(« Carrier to Intermodulation Ratio» d'ordre 3, utilisé avec un signal biporteuse en entrée),
I’ACPR (« Adjacent Channel Power Ratio », utilisé en présence d’ une modulation numérique) et

le NPR (« Noise Power Ratio », utilisé en présence d’ un bruit gaussien a bande limitée).

Spectre du Amplificateur Spectre du
signal d’entrée non linéaire signal de sortie
Signal 2tons T
I\ ________ }ci,
| | l/ L1 | |1
fréquences frequences
\.
o T )
Modulation numérique canal principal ACPR
I\ canaux o \
adjacents o0
fréquences fréquences
canaux «alternate»
\ _J
Bruit gaussien a bandelimitée I\
fréquences fréquences

Fig. 1-20 — Critéres de distorsions non linéaire en valeur moyenne : C/l;, ACPR et NPR



En transitoire del’ enveloppe

Les distorsions sont jugées par les déformations de I’ alure temporelle de I’ envel oppe de sortie
sur des critéres tels que le diagramme de I'odl et de trgectoires d’ enveloppe. La figure 1-21
propose un diagramme de I’ cgl pour 2 niveaux de puissance moyenne observé sur la partie réelle
d’ une envel oppe associée a une modulation QPSK (roll off du filtrage de Nyquist : 0,25) simulé

sur un amplificateur défini par son gain complexe statique.

I:)entrée

Fig. 1-21 — Critéres de distorsions non linéaire : diagramme de |’ cal

En vectorid

Pour une modulation QPSK, les parties réelles et imaginaires de I’ envel oppe transportent
I’information sous laforme d’ une séquence NRZ filtrée. La projection d’ une envel oppe complexe
i(t)dans le plan défini par ses parties réelles et imaginaires constitue la constellation de
I’ envel oppe (cadre a gauche sur lafigure 1-22).

Parmi les points de cette constellation, on peut isoler les symboles constituant
I"'information transmise (cadre a droite sur la figure 1-23). Dans le cas de modulation QPSK,
conformément au respect du 1% critére de Nyquist, I’information est sélectionnée aux instants

correspondants a une ouverture d’ odl optimale (figure 1-21).
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On constate qu’ une non linéarité engendre une erreur d’amplitude et de phase d’ un symbole par
rapport a sa valeur théorique. Cette différence obtenue pour un symbolei est quantifiable, dansle
plan de la constellation, par un vecteur erreur E(i) représentant la différence vectorielle entre un
symbol e théorique et un symbole effectif.

L’'EVM (Error Vector Measurement) est un critere vectoriel de robustesse sur la qualité d’une
transmission. C’'est la moyenne quadratique des modules de vecteurs E(i) obtenus pour tout
symbolei dans une trametelle que:

1 MAX 2
EVM = MEQ
MAX -MIN +1, £

ou MIN et MAX correspondent aux indices du premier et du dernier symbole d' une trame.

oPenyge=—30dBM 0 PFyypee=-15dBm @ P.¢e=0dBm

P.iree=0dB T
eniree " [ b
I | | I 1 | I T I I | | I 1 I
( % b e
| | | | | | | | | | | | | | |
Filtrage ) | | | | | | | | | | | | | | |
cadage | { pemivyouist permbyaus i‘
NRZ Bl?::g';;?m (a=0.25) )"(‘t) ,,i,J,J%J,,L,L,,\,4F,L,L,J,,L,L,J,,L,L,
: R - A
| | | | | | | | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | | | | | | |
4 oix(e) DR
L[ L] e
—] | | | | | | | | | | | | | | | |
= A T e
-t -t -4t - - -t -4 &4 — 14— -~ —
> fT‘ff:ff:ff‘T744”;7474%7;474":7#4u:”;f
= o)} @ T
= e
ooyt p vttt [
| \ @F%
TRAJECTOIRE I

CONSTELLATION

Fig. 1-22 — Influence d’ une non linéarité sur une constellation (ici QPK)

Tracé normalisé par rapport a la puissance d’ entrée

Les jugements et les valeurs des parametres sont intimement liées aux types de signaux
associés.
De ce fait, en non linéaire, le principe de superposition ne s appliquant pas, il est assez difficile
d’obtenir des liens de corrélations et des regles de comparaisons entre les différents parametres
de maniere ssimple. A cela s goute les complexités apportées par |’ existence de phénomeénes non

linéaires dynamiques (mémoire non linéaire).
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[1.3 — Origines des phénomenes non-linéaires dynamiques

Dés lors qu'un dispositif non linéaire est soumis a des signaux d’ excitation d’ enveloppe
variables, des phénomenes non linéaires dynamiques existent [3] [6] [7]. Ce paragraphe a pour
objectif d'attirer I'attention sur les origines de ces phénomenes pour un amplificateur de

puissance.

Une distinction entre les différents types de ces phénomenes (phénoménes de mémoire non

linéaires) peut sefaire a partir des constantes de temps mises en jeu.

Mémoire « HF »

Associée a des constantes de temps courtes, €lle résulte des dispersions fréquentielles des
cellules amplificatrices (transistors) et des circuits HF passifs qui I’ entourent pour réaliser les

fonctions d’ adaptation.

Circuit d’adaptation

Circuit d’adaptation T it et de combinaison
HF d’entrée ransistor de puissance HF
de sortie

Fig. 1-23 — Dispositifsa I’ origine de la mémoire HF dans |a topologie d’ un amplificateur de puissance

Elle se concrétise au 1% ordre par des variations de la caractéristique de transfert en fonction de la

fréguence et du niveau dans la bande passante.
L’identification de son existence peut se faire ssimplement par une analyse avec un signa CW

balayé en fréquence et en puissance dans la bande. On obtient ainsi les caractéristiques

représentée figure 1-24.
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O/ Gain bas niveau

Gain fort niveau

fo ' Fréquences

Bande d'intérét
de I'amplificateur

Fig. 1-24 — Courbes du gain d’un amplificateur de puissance représentées en fonction de la fréquence

€t paramétrées en niveau de puissance d’ entrée

La difficulté essentielle pour caractériser des aspects de dispersions non linéaires HF
réside dans I’identification du couplage non linéaire entre la non linéarité (méme considérée
comme statique) de I’ @ ément actif et les circuits passifs a mémoire linéaire associés.

Cette difficulté s accroit pour des configurations d amplificateurs multi-cellules associés en série

et / ou en paraléle, ainsi qu’'en utilisation large bande.

M émoire « BF »

Associée a des constantes de temps longues devant |a période des signaux porteurs HF, elle est
liée al’ existence des variations d’ envel oppes (lentes) des signaux HF modul és.

Dans ce contexte, les constantes de temps (thermiques ou de piéges) des dispositifs non linéaires
peuvent étre mises en jeu d une part.

D’ autre part, des signaux de battement (BF) sont générés par les non linéarités en présence de
modulations RF et sont donc présents (ou non idéalement découplés) dans les circuits de
polarisation des é éments actifs, entrainant de ce fait, des variations dynamiques de conditions de
polarisation.

Deux illustrations symboliques sont données figures 1-25 et 1-26.
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Signal d’entrée RF Elément actif polarisé Signal de sortie RF

|
»
R

CW pulsé

Fig. 1-25 — Effets mémoire BF : les pieges et la thermique intrinseque au composant actif

. . -  Spectre BF ‘
Elément actif polarisé P
fonction des
impédances BF MODU LATlON
DU POINT DE
) ! POLARISATION
Spectre d’entrée RF
Biporteuse Fréguences
X
X ok
—_ N .
R
' ‘fo Fréq:ences
Spectre en sortie Spectre en sortie
de non linéarité RF
g L1z > 4 >
' K fo “ 2f Fréquences ' fo 2 Fréquences

Fig. 1-26 — Effets mémoire BF : Fluctuation du point de polarisation

La aussi, la difficulté des identifications des phénomenes réside dans le couplage existant
entre lanon linéarité, les circuits HF, les circuit BF (polarisation) ainsi que les caractéristiques de
I’ enveloppe d’ excitation de la non linéarité.

Cetype de mémoire existe et peut exister de maniére significative méme pour un fonctionnement
ou une utilisation en bande étroite.
Enfin pour clore le paragraphe, on imagine aisément la difficulté mais auss la nécessité

d investigations de ces phénomeénes dispersifs pour I’analyse et / ou la conception de modules
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plus complexes intégrant par exemple des linéariseurs et des fonctionnalités telles que le controle

automatique de gain ou le contrdle de température.
Il — Approches de méthodologies de modélisation comportementale

Les outils, moyens et méthodes associées de modélisation que ce soit au niveau
composant , circuit ou systéme sont étroitement liés et interdépendants car la préoccupation
constante est I’identification et la connaissance des phénomenes afin d’ adapter une topologie ou
une fonction de modéisation appropriés au besoin.

Nous ne présentons pas, dans ce manuscrit, les outils et méthodes de modélisation de composants
semi-conducteurs. Nous abordons en revanche ici, de maniere simplement descriptive, quelques
principes concernant des approches de modélisation comportementale de modules non linéaires
destinées ala simulation de niveau systéme.
Dans la présentation de principe qui est proposée ci-apres, 3 hypotheses simplificatrices sont sous
entendues :

* il n'est pas tenu compte des désadaptations aux acces du dispositif (module) non linéaire

considére (dispositif 50 ohms idéalement) ;
» ledispositif est unilatéral ;

» laformulation est supposee explicite.

a(t) by t)
— —

~ Module [ A ~
VE(t)T non linéaire _T Vs(t)

*

Vs(t)= far ~E(t)'M' MH

T f

ot

Fig. 1-27 — Considération unilatérale explicite d'un module non linéaire

en terme d’ envel oppes compl exes associées aux signaux
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1.1 — Approche statique : sans mémoire

Dans ce cas, Vi(t) est une fonction non linésire instantanée de V.(t) :
7001, (7.(0)
Larelation liant les envel oppes des signaux est obtenue a partir du gain complexe sans mémoire.
Avec V(t)=A(t)e*" I'enveloppe complexe d'entrée et G. = G(A)e*®) le gain complexe
statique de conversion définit par le gain de conversion AM-AM G(A) , €t laconversion AM-PM
B8(A), dors: V4(t) = G(A(t)A(t)e 0l quelque soit Ie signal abande étroite V,(t).
Les fonctions G(A(t)) et 8(A(t)) peuvent étre approximées, par exemple, des polynomes.

Par cette technique (gain complexe statique), aucun phénomeéne de dispersion n’est pris en

compte.

1.2 — Méthode de séparation des fonctions - topologie associée

En se donnant une topologie a priori et en identifiant les paramétres associés, on peut
arriver aintroduire des effets de mémoire non-linéaire représentatifs.
En toute généralité, on suppose que I’on peut séparer la non linéarité statique des fonctions de
filtrage aux acces d' entrée et de sortie pour représenter globalement un fonctionnement non
linéaire a mémoire.

Lafigure 1-28 illustre ces propos par un exemple.

’_________~

| 1
x(t) s+ e —{re] o 710

ENTREE I Passe-bas Passe-bas I SORTIE
équivalent équivalent

Fig. 1-28 — Modéle non linéaire a mémoire : non linéarité sans mémoire associées a des mémoires linéaires
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Classiquement, la non linéarité statique est représentée par le gain complexe a la fréquence
centrale, et il convient d’identifier (généralement par optimisation) les coefficients des fonctions
de filtrage (linéaire) a partir de résultats de simulations de type circuit ou de mesures de la
réponse du dispositif pour des signaux d’ entrée donnes.

Cette technique est par nature mise en défaut pour rendre compte des effets de mémoire non
linéaire BF. La répartition des fonctions de filtrage entre I’ entrée et |a sortie est également une
problématique.

Il est envisageable d'intégrer dans la topologie des fonctions de filtrages adaptatives (filtres
ARMA : Auto regressive moving average) [8] [9].

Il est également envisageable de compliquer la topologie en gjoutant des fonctions de filtrage et
des non linéarités statiques en parallele. Néanmoins, ceci complique les procédures
d’identifications des paramétres associés au détriment de I’ efficacité de I’ optimisation de ces

parametres.

1.3 — Approche par série de Volterra

Cette approche consiste a établir une fonctionnelle reliant |’enveloppe de sortie a
I’enveloppe d entrée, donc a priori sans faire au départ | hypothese d’ une topologie particuliére
[10] [11].

Nous ne reprendrons pas ici le concept des séries de Volterra classiques qui, pour prédire le
comportement de dispositifs au caractere non linéaire affirmé, nécessite un nombre de noyaux
élevés et souleve les problemes de convergence et de quasi impossibilité d’ extraction par la
mesure [12] [13] [14].

Cependant, nous présenterons de maniere simplifiée et surtout descriptive le concept des séries de
Volterra modifiées (ou dynamiques) car, tout en limitant le nombre de noyaux a I’ordre 1, une
identification (et vérification) par la mesure est possible. De plus elles permettent de conserver
une représentation exacte pour les non linéarités tres fortes sans mémoire [15] [16].

Les séries de Volterra dynamiques constituent une bonne approximation pour les non linéarités
fortes & mémoire relativement courte ou pour des non linéarités plus faibles a mémoire plus

longue.



Le principe de description par une série de Volterra modifiée appliqué sur les signaux

d’ envel oppe consiste en un développement de Taylor a n dimensions autour d'un point variable
dans le temps X(t) = (X, (t), Xo(t) , ..., Xo(t)) comme décrit ci-aprés, sur une enveloppe réelle d un

signal.

Durée de la
meémoire

<!
T
~

F?

Temps

In—

Fig. 1-29 — Principe descriptif d’ un modéle de Volterra modifié

On considére un instant donné (instant présent), Y(t) = Xqo. Le signal d’entrée de lafonctionnelle,
représenté sur une longueur de mémoire k.1, est le vecteur (X(t), ..., X(t —kr)). Lafonctionnelle

fait alors I'objet d’un développement de Taylor autours du vecteur (x0 xo). En posant
,AX, = (X(t - k.r)-X(t)) pour t fixé, on peut alors écrire :
FOX(1)), e = Fu (Xo s X s Xo) Zak (k.At)AX,

+ Z Z a,, (k1.At)a,, (k2.A1)AX , AX,,

+...

ou les termes a,, a,, a,, sont liés aux dérivées partielles de la fonction F par rapport au

différentes variables que sont les points précédant I’ instant considéré.

Dans cette formulation, F, (X,,X,,...,X,) est la fonction de description STATIQUE du

systeme.
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AX, représente |I'écart par rapport au statique. Le terme en AX,,.AX,, constitue la partie

guadratique du formalisme: ¢'est I'interaction existant entre 2 échantillons d’ enveloppe d’ entrée

du dispositif.

Le passage alalimite (At - O) conduit aune formulation en intégrales :

F(X(t)) = FstatiqudX(t)) + [h(%(t).7)(%(t) - X(t - 7))ar

+ [h(R(0), 7 72 )(%) - X(t - ) (%) - Xt - 72)) iy o

+
L’ approximation de mémoire courte repose sur le fait que I’on néglige (sur la figure précédente)
les produits des écarts M, (AX ). L’ expression revient alasuivante :

- ~ f ~ ~(\ ~
F (R(0) = FotmiqudX0) + [, _(®E).0)X()-X(t-))ar
H_J

Noyau d’ordre 1

FStatique(i(t)) est obtenue simplement a partir de la courbe statique de conversion non linéaire

AM-AM — AM-PM alafréquence centrale fy [17] [18].

IV — Approches de caractérisation fonctionnelle

Les moyens de caractérisation de dispositifs microondes et millimétriques constituent des
outils importants pour contribuer a lafois aux investigations concernant leur fonctionnement non
linéaire et aux étapes de validation de modeles de composants semi-conducteurs (transistors).

Un descriptif des méthodes et des outils associés pour des mesures de transistors est largement
présente dans lalittérature [19] [20] [21] [22].

Nous proposons donc dans ce paragraphe, un descriptif de ces méthodes de caractérisation non
linéaires appliquées aux modules amplificateurs de puissance en commentant succinctement les

informations principales que I’on peut en extraire. Ainsi, ce qui est inclus dans ce paragraphe

36



sous-entend essentiellement des mesures de signaux dans la bande des modules (pas de mesures

aux harmoniques).

IV.1 — Approche de caractérisation fréquentielle

Sous cette détermination nous regroupons les méthodes qui permettent d' accéder a des
caractéristiques spectrales de puissance, rendement, linéarité en valeur moyenne. Les parametres
mesurés seront par exemple des puissances moyennes (de signal et de bruit d’intermodul ation).
On peut rgjouter que dans les types de mesures et les principes de bancs associés que nous
regrouponsici, les relations de phase entre les composantes spectrales des signaux utilisés ne sont
pas mesurées.

On peut aors symboliser ces approches de caractérisation par les synoptiques de principe

présentés ci-aprés. On supposeici les spectres aux harmoniques filtrés.

IV.1.1 — Test en monoporteuse (CW)

SOURCE-PULL
Variation des
impédances
de source
Alimentation DC
e(t) s(t) Wattmetre
Module % e(f s(f
sous test ‘ A () A ()
Analyseur

SOURCE RF de spectre module
Variation en puissance &
eten fréquence phase

| Analyse vectorielle de réseaux |

LOAD-PULL
Vaiation des
impédances

de charge

Fig. 1-30 — Caractérisation en monoporteuse — Source Pull / Load Pull

De ces mesures, on extrait essentiellement les dispersions de gain en fonction de la
fréguence (mémoire non-linéaire HF). La caractérisation ici, a lieu pour un signal de test a
enveloppe constante ne stimulant donc pas les dispersions dynamiques lentes. Les types de

résultats obtenus sont comparables ala ceux du schéma symbolique représenté figure 1-24.
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IV.1.2 — Test en biporteuse

Le processus de caractérisation en biporteuse est représenté figure 1-31. Le principe de
variations d'impédance de source et de charge peut étre conservé. Le type de résultats obtenus
sont des courbes de C/13 [23] exprimées en fonction de la puissance moyenne du signal d entrée
ou de sortie.

Pour ce type de caractérisation, le signal d excitation est un signal a enveloppe variable. Le
rapport puissance créte a puissance moyenne (facteur de créte) est fixe et égal a 3 dB. Ce signal
stimul e des dispersions dynamiques lentes.

Ces dispersions sont stimulées par la fréquence et la profondeur d enveloppe des signaux
modulants. On ne peut, avec ce type de banc, que constater |’ effet des variations de la fréquence
d’ envel oppe (écart fréquentiel entre les 2 raies d’ une enveloppe sinusoidale pure) sur des criteres
de puissance moyenne (C/1 inférieur et supérieur).

En configuration conventionnelle mode-récepteur [22], |’ analyseur de réseau vectoriel ne permet

pas d’ accéder aux relations de phase entre les raies spectrales.

Variation desimpédances
de fermeture aux acces
au fondamental

AI imentation DC

Wattmetre
Module A
/L| sous test ‘
Analyseur
T A.cos(w,t) de spectre
[l
1
. A.cos(w,t)
1
! 7 v VY
1

____________ Analyse vectorielle de réseaux
synchro 10 MHz (mode récepteur)

Fig. 1-31 — Banc de mesure en biporteuse

IV.1.3 —Test en ACPR

Il sagit de qualifier la linéarité d’ un dispositif sous test au travers des distorsions gu'il

génére sur une enveloppe d' un signal modulé particulier (1 porteuse modulée).

38
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Alimentation DC

- Modulateur ¢¢ N >
Génération et st Wattmetre
numeérique @ —L Dispositif _)> As®
de latrame non linéaire
(bande de base) Analyseur
de spectre

e } Transposition HF
>

Fig. 1-32 — Banc de mesure en ACPR : Adjacent Channel Power Ratio

On accéde avec ce type de banc al’information concernant le contenu et larépartition en
fréguence en puissance moyenne des distorsions d’ enveloppes (alure de I’ ACPR).

Les mesures d’ ACPR (puissance moyenne de signaux) dans des fenétres fréquentielles données
sont étroitement liées au format de modulation considéré et généré (de part le facteur de forme et

|a statistique des é éments de signaux caractérisant le signal de modulation).

IV.1.3 —Test en NPR

Cetest est destiné a une caractérisation en linéarité d’ amplificateurs de puissance pour un
fonctionnement en multiporteuses modulées [24] [25] [26] [27].
Dans ce cas (conditions réelles d' utilisation : multiporteuses modulées), le stimulus d’ excitation
S apparente a un bruit gaussien a bande limitée.
De maniere conventionnelle, les systemes de mesures NPR reposent sur la génération d’un bruit
anal ogigue (diode de bruit) et d' un conditionnement adéquat de ce bruit (filtrage).
L e synoptique de principe est représenté figure 1-33.
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Fig. 1-33 — Synoptique d’ un banc de mesure du NPR.

Lesignal d’ excitation aun facteur de créte d’ environ 10 dB. Le critere du NPR revient afaire une
moyenne des effets dispersifs divers (HF et BF) et ne permet donc par leur identification

fonctionnelle.

IV.2 — Approche temporelle

Cette approche permet la caractérisation la plus exhaustive du fonctionnement non
linéaire d'un dispositif puisqu’'elle permet la mesure des distorsions de la porteuse et de
I’enveloppe d’'un signal modulé (transitoires non linéaires obtenus). Elle est également la plus
difficile a mettre en oauvre en tres haute fréguence (domaine microonde).

A la difficulté de mise en ocauvre, se rgoute la difficulté de correction ou d assurance de la

précision des mesures effectuées.

De maniére générale, les moyens éectriques existant a |I’heure actuelle sont |’ oscilloscope
microonde 50 GHz, I'analyseur de transition microonde a 2 canaux : le MTA (Microwave
Transient Analysor) ou encore sa version prototype a 4 canaux synchronises: le NNMS (Non
linear Network Measurement System).

Nous illustrerons leur principe de fonctionnement sur la mesure de signaux périodiques.
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IV.2.1 — Oscilloscope large bande : 50 GHz (HP-54120)

Ce type d' appareil utilise le principe du sous échantillonnage (par exemple a une
fréguence de 40 kHz). Cela induit des temps de mesure particuliérement long. La problématique
d’instrumentation majeure est la connaissance de sa réponse impulsionnelle interne [28] pour la
mesure de signaux modul és.

Signal RF Sous-échantillonnage
(modulé) (grand nombre de périodes d’enveloppe)

ECHANTILLONNEUR
Reconstruction du
signal RF
échantillonné
40kHz

Traitement du signal

Fig. 1-34 — Principe d’ acquisition temporelle par oscilloscope numérique

1V.2.2 — Analyseur de transition microonde

Il utilise le principe de mélange harmonique [29] pour procéder a une compression de
fréguence du spectre microonde et de sa trandation vers un spectre «image» en BF
(typiquement dans une bande de (DC-8 MHZz). Le signa BF image associé est aors échantillonné
par des convertisseurs anal ogique-numérigue synchroniseés.

Le principe du mélange harmonique est représenté symboliguement figure 1-35.
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Fig. 1-35 — Compression de spectre réalisée par un MTA

Le probleme majeur réside dans le fait que la possibilité actuelle de mesure est limitée en
bande étroite de modulation (4 MHz). En effet, les harmoniques sont «compressées» en
fréguence, mais les bandes latérales de modulation sont uniquement translatées, d’ou un
fonctionnement bande étroite en modulation.

Ainsi, pour des bandes de modulation larges autour de chague harmonique, des effet de
recouvrement peuvent apparaitre. On peut également incriminer la dynamique (intégration du

bruit dans une bande large) par rapport aux techniques hétérodynes avec filtrage étroit.

IV.3 — Approche temporelle d’enveloppe

Cette approche apparait comme tres judicieuse pour la caractérisation des distorsions dans
la bande passante du dispositif a tester dans la bande autour de la fréquence fondamentale de la
porteuse microonde. L’ enveloppe complexe associée au signal HF contient I'information utile.
Les distortions de cette enveloppe complexe sont occasionnées au passage de non linéarités.

L’ analyse et |la mesure des distortions de cette envel oppe complexe (signal temporel en fréguence
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basse devant les variations de la porteuse) sont riches d informations. Sans entrer dans une

description détaillée de bancs particuliers, nous décrivonsici les principes.

IV.3.1 — Détection homodyne par réflectometre 6 ports et détecteurs d’enveloppe

associés

Le schéma du principe de mesure est illustré ci-dessous [30] [31]:

4 )

Diode Schottky

, | HF P
O Détecteur de puissance : AN 500 c R TVDC

1T .

—

\.
? 9 ? 9

« 6 portes » Module « 6 portes »
sous test

SOURCE RF 6 6 d) d)
Variation en puissance

et en fréquence

J

AN
)
o)

Variations des impédances
de fermeture aux acceés

Fig. 1-36 — Banc de mesure utilisant des réflectométres 6 ports

La structure interférométrique « 6 ports » permet d avoir acces aux phases des enveloppes
des signaux HF détectés.
L’ enregistrement des formes temporelles des enveloppes sur un oscilloscope connecté en sortie
des détecteurs d’ envel oppe permet donc |’ acces aux distorsions éventuel les de ces envel oppes.
Pour y avoir acces, il est évidemment trés important et nécessaire entre autre, de caractériser la
réponse intrinseque des détecteurs (linéarité, dynamique, constantes de temps vis a vis des
transitoires).



1V.3.2 — Technigue d’hétérodynage — Filtrage étroit et détection synchrone

Sous cette dénomination, nous présentons le principe de mesure de |’ analyseur de réseau
vectoriel en présence d’ une modulation CW pulsée [32] [33].
Le signal carré de largeur et de rapport cyclique donné est certes un cas particulier d’ enveloppe

de modulation.

Le principe d’ instrumentation associé€ est présenté figure 1-37.

Amplificateur Alimentation DC
cwW linéaire ¢¢
Modulateur I;f' \ Module 500
de stimulus Al / sous test
Atténuateur
variable

,_I ,_I « 4 canaux de mesure identiques »

Générateur de signaux > Modulateur d’analyse
carrés de modulation (fenétre étroite synchronisée & glissante)

oL

Translation fréquence intermédiaire

“~—| Filtrage étroit (500 Hz)
a2

v

Détection synchrone

Fig. 1-37 — Principe de mesure par technique d' hétérodynage de CW pulsée

Le filtrage trés éroit procede a une moyenne. L’énergie moyenne d'une raie spectrae
correspondant a un signal pris sur une infinité de fenétres d’ analyse positionnées au méme

endroit dans I’impulsion d’ excitation.

A cette technique est liée une perte de dynamique en 20. IoglOE‘a”Ta'yseE mais la dynamique reste

bonne car il y a un filtrage bande tres étroite (500 Hz) intégrant de ce fait un minimum de bruit.

Lafenétre minimale est del’ ordre de 100 ns.



On a donc accés par cette technique au profil de variation de gain complexe (puissance et

déphasage de la porteuse) dans une impulsion.

( < r R Signal d’entréQ / < r R Signal desorti)
1]

3 e b mr--,
= [

N J Gt
Module
Sous test
A‘é’(t){ N G t
Z:' temps T temps

Fig. 1-38 — Type de résultats obtenus par la technique d’ hétérodynage

~—

On n’a pas acces aux envel oppes absolues d' entrée et de sortie mais au gain complexe G= % .
X

—
N

Les tendances actuelles d' évolution de ces matériels (analyseurs de réseau vectoriel) consistent

en un échantillonnage et un traitement du signal des signaux en Fl par DSP.

1V.3.3 — Mesures temporelles d’enveloppe de modulation apres translation HF . BF

Le principe généra consiste a générer un signal d enveloppe (basse fréquence devant la
fréguence de la porteuse microonde) qui va moduler |a porteuse.
Le signal RF modulé constitue le signal de test d’un dispositif non linéaire. Le signal de sortie du
dispositif est démodulé pour étre analysé temporellement par échantillonnage de I’ enveloppe de

sortie.
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Cet échantillonnage peut étre direct par I’ utilisation d’ un oscilloscope.
Il peut également étre harmonique, sous réserve d’ avoir des signaux d’ enveloppe périodiques. Un
MTA peut étre utilisé pour cet échantillonnage [34] [35] [36].

Translation Translation
« montante » « descendante » MTA
Génération /-\ ; —
Dispositif <N\
' ou
d enveloppe >< non linéaire ><
de modulation ) N
Oscilloscope a
Y\ échantillonnage
N

Fig. 1-39 — Mesures temporelles d’ envel oppes
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Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter les problématiques générales de |I’amplification de
puissance de signaux modulés orientées ici dans un contexte de modules de puissance pour les
systemes de communications.

Une présentation des aspects théoriques, des approches et outils d'investigation sur les
distorsions de signaux a été faite. Dans ce contexte la caractéristique temporelle d’ enveloppe
nous apparaissait la mieux adaptée pour la caractérisation et I'identification des distorsions
introduites par les modules de puissance sur I’ enveloppe des signaux. Un systéme de ce type,
dont la conception et |’ utilisation font I’ objet de ce mémoire, a été développé a I'lRCOM. La
description d'un tel outil et de ses procédures de correction et de traitement du signal appliquées

sur les envel oppes temporelles mesurées vont maintenant faire I’ objet du chapitre 1.
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CHAPITRE I

CONCEPTION D'UN SYSTEME DE
MESURE DES DISTORSIONS NON
LINEAIRES D’ENVELOPPES DE
SIGNAUX MICRO-ONDES MODULES
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INTRODUCTION

La solution technique que nous avons retenue consiste en une génération numeérique

des enveloppes de modul ation au moyen d’' un générateur de fonction arbitraire.

Une trangdlation de fréquence montante et descendante est effectuée au moyen de modulateurs
et démodulateur 1/Q.

La mesure des enveloppes s effectue par échantillonnage direct au moyen d’un oscilloscope

nuMérique.

Les motivations pour le choix de cette solution sont :

laversatilité des formats d’ enveloppe possibles ;

la possibilité de mise en oauvre d’une méthodologie de correction vectorielle
systématique des mesures (aspect étalonnage) ;

la possibilité d'y joindre des fonctionnalités de traitement des signaux pour
I” anal yse de phénomeénes non linéaires ;

I’évolutivité dans le cadre d’un laboratoire de recherche de I’ outil expérimental.

Notons également la similitude (aspects numeérisés) avec les méthodologies a gorithmiques de

simulation pour la confrontation des résultats (simulés et mesurés) et des méthodes.
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| — Architecture du banc de mesure d’enveloppe complexe

Dans ce paragraphe, le banc de mesure d’ enveloppe complexe sera décrit dans son
principe et sa structure. L’étalonnage complet ainsi que I’ extraction de mesures corrigées pour
quel ques exemples de signaux modul és représentatifs feront I’ objet des paragraphes suivants.
Les aspects essentiels des signaux dans les domaines temporels et fréquentiels seront décrits

ici.

[.1 — Principe

Dans le cadre du développement d'un systéme de caractérisation non-linéaire, le
principe de mesures denveloppes complexes de signaux modulés aux accés d'un

amplificateur micro-onde (acces 50 ohms) est décrit dans ce paragraphe.

De maniere symbolique, I’amplificateur de puissance a caractériser est placé, lors de
son utilisation réelle, entre le modulateur (translation de fréquence) et le canal de transmission
d’ une chaine de télécommunication dont un synoptique simplifié de principe est donné figure
2-1.[1]

AMPLIFICATEUR
DE PUISSANCE

CANAL

| source =] mobuLaTEUR | l\ > DE —| DEMODULATEUR |—] RECEPTEUR |

I/ TRANSMISSION

Message Signal émis Signal recu Signal démodulé
m(t) s(t) x(t) y(®)
Bande de base Hyper fréquence Hyper fréquence Bande de base

Fig. 2-1 — Schéma d’ une chaine de communication

L’idée principale du banc de mesures d’amplificateurs de puissance en présence de
signaux modulés, consiste donc a placer ce dernier lors de sa caractérisation dans des
conditions trés similaires a celles auxquellesil est destiné.

Le banc de mesure reconstitue donc |I’application réelle d' une structure de principe d’une

chaine simplifiée de tél écommunication.
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Le synoptique général du banc de mesure qui a été congu est donc « calqué» sur le
schéma d’ une chaine de communication ol on retrouverait :
e |a source, générateur de signal en bande de base, permettant de créer différents
formats de modulations;;
e |e modulateur, permettant de trandater le spectre en bande de base autour d’une
porteuse micro-onde de fréquence d’intérét ;
e |e démodulateur, faisant suite a I’amplificateur sous test, afin de démoduler les
signaux ;
e le récepteur: un oscilloscope a échantillonnage mesurant la forme d onde
temporelle en bande de base.
Comme on ne s'intéresse dans le cadre de ces travaux, qu’aux formes d ondes temporelles
complexes et a leurs distorsions aux acces de |'amplificateur sous test, le canal de
transmission est inexistant (connexion directe entre la sortie de I’amplificateur et I’ entrée du

démodulateur).

En utilisant un format de modulation 1Q (les voies | et Q contenant des signaux a
priori indépendants), on peut accéder aux enveloppes complexes associées aux signaux RF
modulés.
L’utilisation d’'un modulateur 1Q implique I'utilisation de 2 sources en bande de base
indépendantes.
Les 2 signaux bande de base sont générés au moyen d' un générateur de signaux arbitraires a2
canaux : le Tektronix AWG 2021.

Récupérer le signal complet en réception nécessite I’emploi d’ un démodulateur 1Q et

de 2 voies d' acquisition temporelle. On utilise I’ oscilloscope numérique Tektronix TDS 754D

L e synoptique de principe correspondant a notre topol ogie est présenté figure 2-2.
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AMPLIFICATEUR

SOUS TEST
MOD DEMOD
1Q 1Q
Générateur de signaux Oscilloscope numérique
AWG _ TDS
Oscil lateur
Local

—0

Fig. 2-2 — Synoptique de principe de la chaine de mesure d’ envel oppe complexe

|.2 — Structure du banc de mesure

1.2.1 — Synoptigue

Le synoptique général du banc de mesure d enveloppe complexe est représenté figure
2-4,
Le principe du banc reste le méme que celui illustré par la figure 2-2: une enveloppe
complexe est générée par I'AWG (via I’ utilisation de 2 canaux pour les parties réelles et

imaginaires), et cette enveloppe est mesurée en réception par I’ oscilloscope numérique (TDS).

La chained émission :

L’AWG génére les parties réelles et imaginaires de I’enveloppe complexe (signal

bande de base) injectée aux acces | et Q d’ un modulateur.
Le modulateur 1Q n’est pasidéal : il présente entre autre une isolation non idéale entre

son oscillateur local (OL) et son signa RF de sortie. Cela se concrétise par une raie a la

fréquence de I’ oscillateur local dans le signal de sortie.
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Signal’fomplexe BF E}{{i(t)} —l M Odu Iateu r Signal réel RF
() " e L ")
3{X(t)} —> Q
Fuite d'OL :
( } R Isolation OL-RF
X(f Y (f
X() | 1 P
; /k > . . | j\\h'

£, | 0 f; fréquence foLf; foL foL+ fi fréquence

Fig. 2-3 — Effets du modulateur 1Q lors de |a transposition de fréquence

On utilisera donc des modulations n’ayant aucune composante spectrale a la fréquence de
I’ oscillateur local. On se permet alors d annuler laraie spectrale correspondant a la fréguence
d OL présente dans le signal de sortie RF du modulateur. Pour cela, on utilise un combineur
de puissance pour sommer le signal de sortie RF a une partie de signal sinusoidal pur issu de
la source (oscillateur local) de fréquence notée fo.. L' annulation du parasite a la fréquence
d oscillateur local alieu pour une sommation en opposition de phase. Ce réglage en amplitude
et en phase de la porteuse pure de fréquence fo, passe par I’ utilisation d’ un atténuateur et d’un

déphaseur variables constituant le bloc « rejection d’ OL ».

Le signal obtenu en sortie du combineur de puissance, va servir pour générer le signal
d excitation dentrée de I’amplificateur de puissance a tester. Cependant la puissance
moyenne de ce signal est fixe et d’un niveau insuffisant (environ —30 dBm).
Un amplificateur linéaire d'instrumentation va servir a amplifier le signal pour présenter une
puissance moyenne suffisante dans le plan d'entrée du dispositif a tester. L’utilisation
d’ atténuateurs programmables va permettre, en outre un balayage en puissance moyenne lors
de la caractérisation du module de puissance sous test.
Par ailleurs, un filtre passe-bande centré sur la modulation permet d’ augmenter la rejection

d’image du modulateur.
Le signa modulé peut alors étre conjointement mesuré au wattmetre (mesure de la

puissance moyenne du signal modulé présent en entrée du dispositif sous test) et injecté au

dispositif sous test a caractériser.
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La chaine de réception :

Deux mesures sont a distinguer : les mesures d enveloppes complexes d entrée et
celles de sortie de |I’amplificateur sous test. Nous verrons plus tard que seule la chaine de
réception est étalonnée. Ces deux types de mesure se font actuellement par la méme chaine de
réception : les enveloppes d’ entrées sont mesurées lors d’ une connexion directe entre les plans
de référence RF et celles de sortie lors de la présence du module a caractériser. Le plan de

référence RF du banc est donc I’ entrée de |a chaine de réception.

Afin de conserver les mémes niveaux de puissance dans la chaine de réception, les
mesures des signaux d’entrée et de sortie du dispositif sous test, sont réalisées en présence
d’ un couplage et d'un atténuateur. Le rble de cet atténuateur est d atténuer suffisamment
I’onde a mesurer. Ce coupleur et cet atténuateur constitue le bloc passif RF de la chaine de
réception. Il permet de présenter au bloc démodulant du banc de mesure une puissance
moyenne correspondant ala zone linéaire du démodulateur 1Q. Ce bloc permet également des
accés 50 ohms pour des mesures au wattmeétre (puissance moyenne du signal RF), ainsi

gu’ une visualisation de sa composition spectrale.

Le bloc démodulant est constitué d'un circulateur, du démodulateur 1Q et de
I’ oscilloscope numérique (TDS). C'est un élément solidaire, qui fait I’ objet d’un étaonnage
particulier conduisant a la fonction de transfert existant entre le signal RF (plan de référence

RF du démodul ateur) et les enveloppes échantillonnées par le TDS.

L’ ensemble du banc est piloté par un PC. Un programme développé sous le logiciel
HP VEE (logiciel de programmation graphique) gere les positions des atténuateurs
programmables, |'acquisition aux wattmetres mais aussi les générations de signaux pour

I’AWG ainsi que |’ aquisition des enveloppes complexes apres |I’échantillonnage du TDS.
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Atténuateur Variable par Pas

Coupleur bidirectionnel

Modulateur
1Q - ———
° /| —
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| \
0 e £
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. .
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Atténuateur
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H % . directionnel
n
: L : BLOC
- &L LA CRERER . .
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Oscilloscope | B :
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1Gsals !
8bit 9 :
4 Cannaux o
Q

Fig. 2-4 — Synoptique du banc de mesure d’ envel oppes complexes

|.2.2 — Descriptifs des éléments constituant du banc

Les ééments congtituant le banc sont fonction de la bande de fréguence d’intéret : les
bandes passantes des circulateurs peuvent étre 1-2 GHz ou 2-4 GHz. L’amplificateur linéaire
d’instrumentation utilisé dépend également de la bande de fréquence d’ utilisation mais aussi
du gain nécessaire pour atteindre le niveau de puissance souhaité aux acces du dispositif sous
test.

Les modulateurs et démodulateur 1Q utilisés sont fonctionnels dans la bande 1-4 GHz.

Leurs caractéristiques sont présentées ci-apres :

- Modulateur Miteq SME0104L11Q (Modulateur 1Q) :
Bande passante : 1 GHz — 4 GHz
Rejectiond’ O.L. : >21.6 dB

FI =20 MHz Sortiedanslabande| Sortie danslabande
latérale haute latérale basse

Pertes de conversion <9.8dB <9.6dB

Rejection d’'image (Fo + FI) >28.5dB >27.2dB
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- Démodulateur Miteq IRO104L C1Q (Démodulateur 1Q) :
Bande passante: 1 GHz — 4 GHz

Isolation LO-RF : >36.8 dB

FI =20 MHz Sortiedanslabande| Sortie dans la bande
latérale haute latérale basse

Pertes de conversion <9.4dB <9.1dB

Rejection d’'image >18.5dB >18.1dB

Ces données, proposées par le constructeur correspondent a un signal de modulation

sinusoidal pur. La rejection d OL du modulateur est assez bien vérifiée en monoporteuse,

mais elle n'est plus valable en multiporteuse: le niveau d’OL peut ére bien supérieur a

chacune des raies de la modulation utile présente. L’ utilisation de la rejection d’OL devient

indispensable.

Par ailleurs, on pourra optimiser la rejection d’ image gréce au filtre passe-bande RF présent

dans le banc si les signaux générés sur les voies | et Q sont en fréquence intermédiaire. C'est

la configuration que nous appellerons par la suite configuration hétérodyne.

L’AWG utilisé est le Tektronix AWG 2021. |l possede 2 canaux indépendants.

Chague cana permet le stockage d’un signa temporel numérique. Compte tenu d'une

fréguence d’'échantillonnage qui est précisée al’ AWG, le signal analogique correspondant au

motif numérigque stocké est présent ala sortie du canal correspondant.

Les caractéristiques de I’ AWG sont les suivantes :

- Tektronix AWG 2021 (Arbitrary Waveform Generator) :

2 voies indépendantes

Fréguence d échantillonage : 10 Hz a 250 MHz

Longueur d enregistrement : jusqu'a 262144 points

Codage du pas de quantification : 12 bits

Amplitude du signal de sortie (50 £2) : 0.05 V., a5V,
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Le TDS est utilisé a une fréguence d’'échantillonnage de 500 MHz. Cela est suffisant
pour apprécier I'éventuel repliement de spectre en sortie d AWG (dont la fréguence
d'échantillonnage est de 250 MHz). Les caractéristiques du TDS sont présentées ci-dessous :

- Tektronix TDS 754D (Oscilloscope a échantillonnage) :

4 voies

Largeur de bande analogique : 500 MHz

Taux du numérisation maximum: 1 GS/s

Longueur d’ enregistrement : 500 Kpoints répartis sur les 4 voies

Résolution par voie : 8 bits

Echelle verticale minimale : 1 mV/carreau (Le signa doit faire au minimum 10
mV damplitude créte-créte afin de bénéficier
d’ une résolution optimale).

": Une longueur d'enregistrement de 2 Mpoints est possible, mais elle n’est pas utilisable

simultanément avec une acquisition en «moyennage» par le TDS L’acquisition en

«moyennage » est nécessaire pour minimiser I'influence du bruit sur les formes d’ondes

récuper ées.

Dans la configuration actuelle du banc, ou 2 canaux servent a I’acquisition: ainsi 250 000

points sont récupérabl es.

I.3 — Descriptif et format des signaux

Des définitions de termes employés dans la suite du rapport sont présentées ici. A
savoir, les algorithmes de transformée de Fourier utilisés, ains que le format de fichier de

donnée qui sera utilisé par le banc de mesure d’ envel oppe complexe.

1.3.1 — Signaux d’enveloppe et FFT associées

[.3.1.1 — Transformées de Fourier réelles et analytiques

Les transformées de Fourier qui sont rapportées dans ce mémoire sont a fenétrage

rectangulaire.
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Pour une précision optimale des résultats offerts par le spectre en amplitude et en phase, cela
implique que le motif temporel qui est soumis a la FFT présente un nombre ENTIER de
périodes de chacune des fréguences qui composent |e spectre.

On distinguera, dans la suite du rapport 2 types de FFT : laFFT rédle et la FFT anaytique.

La FFT analytique (ou bilatérale) correspond a une projection du signa sur une base

en €. Le signal temporel peut étre réel ou complexe (ce qui est le cas, lorsqu’ on manipule
les enveloppes complexes) : la FFT présentera auss bien les fréquences positives que
négatives.

A un signal tempore définit sur N points, correspond un spectre également définit sur N

points. Les fréquences définies vont de —%‘ a +%’3 . (fe : fréguence d'échantillonnage).

LaFFT analytique d’'un signal purement réel présente un spectre HERMITIEN : e module est
une fonction PAIRE de la fréguence et la phase, une fonction IMPAIRE.

La FFT réelle (ou unilatérale) correspond a une projection du signal sur une base en
cosQ.t). Elle n'est utilisable que pour des signaux réels. Cette FFT est celle proposée par le

logiciel HPVEE. Les fréguences définies sont uniquement les fréquences positives.

A un signal temporel définit sur N points, correspond un spectre représenté par % points. Les

. oo f
fréquences définies vont de O (continu) a + Ee .

La figure suivante illustre les résultats obtenus par FFT analytique ou réelle. L’ agorithme

utilisé par défaut, dans le cadre de ces travaux est la FFT analytique.
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Fig. 2-5—FFT réelle et analytique d'un signal temporel réel comportant 20 échantillons

A titred exemple, lesignal laFFT du signal A.cos(Q.t+¢) est représentée par :

FFT réelle FFT analytique
1 raie a la pulsation 2 raies aux pulsations
+Q —Q +Q
Amplitude A Al2 Al2
Phase +0 -0 +0

1.3.1.2 — Format de stockage des données

Les enveloppes complexes acquises et traitées par le systeme de mesure sont

sauvegardées sur ordinateur. Afin de faciliter leur traitement, le type de donnée sauvegardé est
un de ceux proposé par HP VEE : ‘binblock complexe'.
Ce type de donnée, bien gu’étant tres volumineux, présente I’ avantage d’ un accés simple et
rapide (procédures compilées) en lecture comme en écriture sous le logiciel HP VEE. Par
ailleurs, ce type de données est trés facilement implémentable dans d autres langages (Visual
C++t).

Lors des mesures, les enveloppes complexes transférées au PC sont sous forme d'un tableau
de complexes contenant autant d’éléments qu’il y a d’échantillons (temporels ou fréquentiels)

asauvegarder.
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Lastructure d’un ‘binblock complexe’ est décrite figure 2-6. Les accés en lecture/écriture a de
tels fichiers ont été fais en langage C. En effet, HP VEE est un langage interprété
particulierement lent lors de calculs itératifs. Les opérations de calculs sur les enveloppes

sauvegardées avec HP VEE se font par un programme C compilé.

, . .
Forme d’onde Structure du fichier
, . L ,
temporelle ou frequentielle binblock complexe
(20 échantillons complexes)
correspondant
[Z—Partie réelle —o Partie ] (1 octet par symbole)
- p—
T A H] < 1¢ octet : caractére ASCI «#»
AN AN
’ AY / AY
/ \ / \ < 2% octet : caractére ASCI | donnant lataille
°*1; N 7 T 3 - de la chaine de caractere ci-dessous
\ / Chaine de caractére ASCI| informant sur lataille en octets
/ TEM PS des données brutes. Ici, on a 20 complexes soit 40 vaeurs.
7 N 3 2 ¢ Chaque valeur est un doubl e codé sur 64 bits : 8 octets.
; /] L es données occupent donc 8 x 40 = 320 octets.
N N i i i i i1
e Données binaires : 1 double (64 bits) Point O : Partie réelle
nnnnnnnnnn IL IL IL IL Il IL 1
—e—Partie réelle —o- Partie Données binaires : 1 double (64 bits) Point 0 : Partie imaginaire
el el el el e e e
Données binaires : 1 double (64 bits) Point 1: Partieréelle
IS | NS | NS ) S ] SS— ) — ] —

-
A
m
Q
-
m
pd
@)
m

| m | s | s | o | s | |

Point 19 : Partieimaginaire

Données binaires : 1 double (64 bits)
| S ) S ) S | S | S ] S

zzzzz

Fig. 2-6 — Structure binaire d’ un fichier de type ‘ binblock complexe’

Le transfert des données (64 bits) vers des données codées sur 12 bits compatibles pour

I’AWG est effectué de maniére transparente pour |’ utilisateur.

1.3.2 — Génération des signaux (partie émission)

Les enveloppes complexes utilistes par le banc de mesure sont préalablement
calculées sur PC.
La partie réelle de I’ enveloppe est prévue pour le canal 1 (voie | du modulateur), et la partie
imaginaire, pour le canal 2 (voie Q du modulateur).
Les variations de puissance moyenne des signaux sont obtenues par modification matérielle
du banc de mesure (positionnement des atténuateurs programmables) aprés la transposition

dans le domaine RF.
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Lors de la génération des enveloppes complexes, il faudra respecter les contraintes
imposées par I’ AWG : avoir un nombre d’'échantillons qui soit un multiple de 8 d’ une part, et
inférieur ou égal 4262144 d’ autre part.

Les motifs ainsi créés pour I'AWG seront périodisés par ce dernier. Un motif
d enveloppe complexe doit donc posséder un nombre entier de périodes de chacune des
fréquences qui le caractérise.
D’une facon générale, on transmet a I'AWG, une période exacte du motif temporel
correspondant a la modulation souhaitée. Cela permet de minimiser le nombre de points a

transmettre al’ AWG, et donc les temps de chargement lors des mesures.

La génération sur PC des enveloppes complexes peut se faire dans le domaine
temporel (modulations QPSK par exemple) ou dans le domaine fréquentiel (génération de
signaux pour la mesure du NPR: c.f. chapitre Ill). La génération fréguentielle d une
modulation devra étre suivie d’ une transformee de Fourier inverse (IFFT) afin de retrouver un

motif temporel qui serachargé dans!’AWG.

La fréquence d'échantillonnage généralement utilisée est de 250 MHz, soit la
fréquence d'échantillonnage maximale de I’ AWG. Aucun filtre anti-repliement interne n’est
appliqué. L’ utilisation d une fréquence d’échantillonnage inférieure peut nécessiter I’emploi
de filtres anti-repliement. L’ AWG propose certes, des filtre anti-repliement internes, mais le
mangque de diversité de leurs gabarits ne permet pas une utilisation souple de

I’échantillonnage.

L’ utilisation d’un modulateur 1Q implique une enveloppe modulante définie sur les 2

canaux del’ AWG. On peut donc réaliser 2 types de modulations avec le modulateur 1Q :

e Lorsgue les signaux sur les 2 canaux de I’AWG sont indépendants: le spectre de
I’ envel oppe complexe est défini en double bande latérale. La modulation RF, en sortie du
modulateur apparait de part et dautre de |'oscillateur local. On parlera aors de

configuration HOMODYNE du banc de mesure. Dans ce cas, le spectre des signaux
" . f f N . . . :

genérés est compris entre — Ee et + Ee (ou fe désigne la fréquence d’'échantillonnage de

I’AWG).
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L’avantage de ce type de modulation est gu'elle laisse a disposition tout le domaine
spectral utilisable par I' AWG (soit une bande de 250 MHz). Cependant, le modulateur 1Q
n’'étant pas parfait, il va déformer |égerement la modulation en placant I'image de chacune
des bandes latérales dans les bandes latérales opposées symétriquement par rapport a
I’OL : C'est adiredansle signal.

Lorsgu’ une modulation est définie sur le cana 1 et que le cana 2 est en quadrature de
phase : chaque composante spectrale est déphasée de +90° (ou —90°) par rapport au canal
1. Le spectre de I’enveloppe complexe n’est défini que dans une bande latérale unique
supérieure (ou inférieure). Il en est de méme pour le signal RF de sortie du modulateur 1Q.
On parlerade configuration HETERODY NE du banc de mesure.

Ce type de configuration permet d’éliminer I'image produite par le modulateur 1Q gréace
au filtre passe bande sélectif HF de la chaine d’émission du banc de mesure.

( Y N\
Spectre de | 'enveloppe complexe générée pour | 'AWG Spectre du signal RF en sortie du modulateur 1Q

Positionnement du filtre passe-bande
] accordable en fréquence

MY

o 0
N .
4 .
h .
. .
N .
N .
I
» . | < >
T »

| )
oo \ f

|
N5

Y
Configuration HETERODYNE | Configuration HOMODYNE

Positionnement du filtre passe-bande
accordable en fréquence

T(fl V() o,
VA A

h L f nj t
’ A N

\ Image Fuite d OL Signal utile

f

Fig. 2-7 — Spectres d’ enveloppes complexes injectées au modulateur dans différentes configurations du banc

Les mesures d’ enveloppes complexes se font généralement dans une configuration
hétérodyne du banc. Lorsque I’ on souhaite appliquer une envel oppe complexe en entrée d’ un
module de puissance sous test, |’enveloppe est calculée sur PC en bande de base, puis
trandatée dans le domaine fréquentiel (modulation autour d’une fréquence intermédiaire Fl)
de facon logicielle. La représentation temporelle d'un tel signal (dont les parties réelles et
imaginaires sont en quadrature) est sauvegardé en ‘binblock complexe'.

La génération d'une QPSK destinée a I’AWG pour une caractérisation d'un module de

puissance a 2 GHz est présentée figure 2-8.
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I Séquence NRZ aléatoire '—}I /\ |/\‘

F CHIER POUR L’AWG

BINBLOCK
COMPLEXE

l 1(0) +].Q® =
I Séquence NRZ aléatoire '—}I f\ I\}
1000 bits Filtrage
8 points/bit Demi-Nyquist
80000 points Blanchissant
3,125 Mhit/s si f,=250 MHz =022 A4 = CONFIGURATION
E] T et O indépendants HOMODYNE
j fo, =2 GHz
! T
v

Translation de
7999 Echantillons | +12800 échantillons

CONFIGURATION

Spectres

»

v
Echantillons

11500

Le signal est uniquement en HETERODYNE
bande |atéral e supérieure
auoursde fo. = 2 GHz - 40 MHz

Fl = 40 MHz(si f =250 MH2)

= 1,960 MHz

IFFT

BINBLOCK
COMPLEXE

| et Q en quadratures
FICHIER POUR L’'AWG

Fig. 2-8 — Exemple : génération d’une modulation QP filtrée

1.3.3 — Acquisition et traitement des signaux (partie réception)

[.3.3.1 — Précautions d’emploi

La fréquence d'échantillonnage utilisee du TDS est de 500 MHz, et sa longueur

d enregistrement est fixée a 250 000 points. A chague acquisition, le TDS transfert les formes

d ondes au PC pilotant le banc.

v" Moyennage

Toutes les acquisitions du TDS se font en mode * Average' : plusieurs enveloppes (environ 40)

sont acquises avant d’ en extraire I’ envel oppe moyenne afin d’éliminer du bruit de mesure.

v Synchronisation

Ce mode d'acquisition du TDS nécessite une synchronisation stable vis a vis de I’ enveloppe

complexe mesurée. Le TDS est donc synchronisé al’ AWG. L’ AWG possede une sortie ‘CH1
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sync’ qui envoie une impulsion a chaque période du motif temporel du canal 1 qui lui a éé

soumis. Le TDS, se synchronise sur cette impulsion.

v Longueur d’enregistrement

L’AWG a une fréquence d'échantillonnage fixée a 250 MHz, le TDS a 500 MHz. Les
enveloppes récupérées par le TDS correspondent a un nombre entier de périodes du motif
temporel généré par I’ AWG.

v" Dynamique
Le codage des signaux par I' AWG (sur 12 bits) ou le TDS (sur 8 hits) provogue une limitation
théorique de la dynamique. Ainsi, I'AWG permet une dynamique maximale théorique de

20.10g,,(22) = 720B..

La dynamique du TDS est théoriquement limitée a 48dB. Néanmoins, par |’utilisation du
mode d’ acquisition en «moyennage» du TDS, associé a un grand nombre de périodes
d enveloppe échantillonnée, on peut aboutir a une amélioration (on peut avoir, pour une

caractérisation en biporteuse, des mesures de C/1 de 48 & 65 dBc).

v' Anti-repliement

Pour un échantillonnage d AWG de 250 MHz, on constate que le TDS récupére correctement
le signal lorsgu’il a un échantillonnage de 500 MHz. Un échantillonnage inférieure de la part
du TDS conduirait &un recouvrement de spectre.

Pour des signaux tres basse fréguence, ou la limitation en profondeur mémoire possible de
I’AWG nécessite une modification de la fréquence d’échantillonnage, il convient d’ utiliser
des filtres anti-repliement et de vérifier le spectre des signaux BF de sortie de I' AWG al’aide

d un analyseur de spectre.

1.3.3.2 — Principe d’acquisition
Les 2 voies du TDS récuperent des signaux réels I(t) et Q(t). Ces signaux sont

convertis en enveloppe complexe y(t) telle que: ¥(t)=Q(t)+ j.I(t). L’ enveloppe complexe

est adors sauvegardée au format ‘binblock complexe'. Compte tenu des précautions
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concernant la génération décrite précédemment, cet enregistrement correspond a une

configuration homodyne ou hétérodyne du banc de mesure.
La structure et le principe du banc ainsi que les données temporelles et fréquentielles

étant décrits, il convient de se pencher sur la correction des envel oppes complexes mesurées

par le TDS afin de connaitre celles présentes dans | e plan de référence RF du banc de mesure.
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Il — Etalonnage de la chaine de réception

Dans cette partie, nous allons caractériser la partie réception du banc de mesure. Cette
partie réception comprend 2 blocs distincts : le bloc passif RF et le bloc démodulant. Cette
caractérisation est bien entendu valable pour un oscillateur local fixé en fréquence et niveau.
Elle doit étre effectuée sur la plus grande largeur de bande de fréguence utile a la

caractérisation d’ enveloppe envisagée.
Le banc de mesure peut étre représenté de la fagon suivante :
EMISSION RECEPTION

DMod 1Q 9 BINBLOCK

- jo o0 ® COMPLEXE

TDS Fe=500 MH ( )
V. (t

BINBLOCK 9
COMPLEXE

AWG Fe-250 MHz

ﬁ

BLOC
BLOC N LINEAIRE LINEAIRE BLOC
MODULANT RE RF DEMODULANT

Fig. 2-9 — Représentation du banc de mesure d’ envel oppes complexes

Cette représentation est une chaine de transmission adaptée sous 50 ohms entre une tension
complexe générée pour I’ AWG et une tension complexe obtenue par le TDS.

Le but de I'étalonnage est de déterminer les tensions complexes qui existent aux bornes du
dispositif sous test (DST). Il conviendrait alors de caractériser chaque élément du banc, en

S

- Vv [ 2 .
terme d' envel oppe complexe. La caractéristiques A d un éément passif est :

- 1+ 1=5,
v, 1+S,
\7_e - 2 21
_ "y , v
[l vient, pour un éément adapté sous 50 ohms : \7—5 =S,,.

e
Ainsi, les blocs linéaires peuvent étre caractérisés en Sy;. La caractérisation du bloc RF
d’émission nécessiterait autant de mesures qu’il y a de positions d’ atténuateur programmable

utilisées. Le bloc RF de réception ne nécessite que 2 mesures du parameétre Sp; puisgu’il n’en
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existe que 2 configurations : avec et sans |I’amplificateur sous test (atténuation o = o et o =
op + G). Aing, seule la chaine de réception sera éaonnée: |'enveloppe d entrée étant
mesurée lors d’ une connexion directe des plans de référence.

Des mesures faites avec un analyseur de réseau vectoriel nous permettront de
connditre I" enveloppe complexe dans le plan de référence du DUT a partir de celle présente en
entrée du bloc démodulant.

Une procédure d'étalonnage spécifique décrite dans les paragraphes suivants nous
permettra de connaitre I’ enveloppe complexe présente en entrée RF du bloc démodulant, a

partir des mesures au TDS.

II.1 — Caractérisation d’une translation de frégquence par un mélangeur

La méthode décrite ici, provient de la caractérisation d’'un mélangeur lors d une
tranglation de fréquence. [2] [3] [4]
L’idée principale consiste a accéder aux coefficients de transfert complexes: les facteurs de
conversions (FI<>RF et FI<>RFg) en utilisant des signaux RF CW que I’on balaye en
fréguence dans la bande considérée de part et d’ autre de lafréguence de I’ oscillateur local.

Par la suite, on étendra son principe ala caractérisation d’ un modulateur et d’ un démodul ateur

1Q.

11.1.1 — Principe

Partons du fait qu'un mélangeur i trandate une fréquence intermédiaire vers le
domaine RF. On aura aors idéalement 2 fréquences autour de I’ O.L ., chacune ayant subit une

atténuation K; et un retard T;.
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Mélangeur 1 |
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I fl“: fréquence fol fréduence
AccasFi AccésRF

(Fréquence I ntermédiaire)

AccésOL

Fig. 2-10 — Trandlation de fréguence (IF — RF) : Mélangeur 1

Lors de la premiére modulation, en utilisant le mélangeur numéro 1: (trandation FI — RF),
ona:

al’accésFl :  x,(t)=cogQt) ;

al'acces RF -y, (t) = K, cosl(w, - Q)(t - 1,))+ K cos{(w, + Q)(t - 7,)
N\ N J . ~ J

Bande latérale inférieure Bande latérale supérieure

Considérons le schéma représenté figure 2-11.

On place un second mélangeur (mélangeur 2), en cascade au premier. Le second mélangeur

fera une trandation de fréguence du domaine RF au domaine Fl (translation descendante) :
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Spectre FI Spectre RF
I M1 | | >
f fréquer fo fréq f
X,(t) y(t)

(P Déphaseur de 0° ou -90°
OL alafréquenced OL

|
|
|
|
|
I
\/

OL

A

Fig. 2-11 — Trandation de fréquence (RF — IF) du mélangeur 2 mis en cascade au mélangeur 1

Lorsque le déphaseur, o, est sur une position de 0°, on a aux acces:

RF:  x,(t)=K, cos((0, —Q)t—1,))+K; cos(w, + Q)t—1,)) ;

Fl:  y,(t)=K,K,cod(w, - Q)(t—1,—1,)}cos(m,t)+ K K, cos[(coO + Q)(t —-1, - t'z)lcos(mot)

YZ(t) = K12K 2 [COS((Z(’JO - Q)t - ((’30 - Q)Tl - ((Do - Q)rz)"' COS(Qt + ((Do - Q)Tl + ((Do - Q)Tz )]

i % [cosi(200, + Q)t ~ (@, + Q)1, ~ (@, + Q)T )+ cos(t — (5 + Q)t; ~ (05 + Q)1 |

En occultant le produit de la modulation présent autour de 2.amo, on obtient pour |a partie basse

fréguence du signal y,(t) :

vl = 5 oo+ (0, ~ @), + (0~ @) )+ K2 oot 0, + )5 (0, + 2, )

y,(t) = [Partieissue de bande INF|+ [Partie issue de bande SUP]
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Si, pour cette méme configuration (figure 2-11), I'acces d oscillateur local du second

mélangeur est déphasé de % . On obtient alors:

X, (t)= K, cosl(e, — Q)(t - 1,))+ K, cos{(w, +Q)(t - 7,))

y;(t) = KlK 2 COS[((DO - Q)(t —L =T )]-Sin(mot)"' KiKé COS[(COO + Q)(t —1 =T )]-Sin(wot)

yo(t)= %[co{(zwo — Q) - (0, - Q) — (0, - Q)1, —g)+ cos(Qt +(0, - Q)1, + (0, - Q)1 —gﬂ

KK,

[co{(Zcoo +Q)t— (0, +Q)t; — (0, + Q) —g)+ CO{Qt — (05 +Q)1; — (0 + Qr, +g)]

En occultant le produit de la modulation présent a 2.y, on obtient :

v = 2 a0t + (0, -0 + (0, - @)1 KL snl (0, + @), (0 + ) )

y,(t) = [Partieissue de bande INF| - [Partie issue de bande SUP]

Ainsi, en mettant les deux mélangeurs en cascade, et en exprimant les enveloppes complexes

(signaux en bande de base) associées aux signaux RF précédents (notation majuscule pour les
enveloppes), on a:

X, (t)=e""

YZ (t)(POL =0° = [eth {[ K 12I< 2 }ei(ﬂ)o—g)(f1+12) )+ [% }e—](wo+§2)(ri+r'2))]

Yé (t )(POL —op° — [eth [e_jg :||:( K 12K 2 }ej(%_g)(ﬁﬂz) )_[ K 12K 2 }e—j(mﬁg)(ﬂﬂé))]

11.1.2 — Extraction des coefficients de transfert caractéristigues

En utilisant les relations précédentes, lors des étapes de caractérisation linéaire de
mélangeurs (recherche des coefficients de conversion complexes), il faut utiliser un troisieme

mélangeur (mélangeur de référence) qui doit étre absolument r éciproque.
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La réciprocité du méangeur impliqgue que le mélangeur a strictement les mémes
caractéristiques (atténuation et retard) lorsqu’il est utilisé en modulation (FI — RF) et en
démodulation (RF — FI).

Six mesures réalisées avec un tel mélangeur permettent la solvabilité d un systéme dont les

solutions sont les coefficients de conversion complexes de tous les mélangeurs mis en jeu.

M1 REF REF M2

Fig. 2-12 — Utilisations d’un mélangeur réciproque (REF)
pour la caractérisation des mélangeurs M1 (BF —RF) et M2 (RF—BF)

Cette procédure de caractérisation des mélangeurs peut étre appliquée au
démodulateur 1Q utilisé dans la chaine de réception du banc de mesure. Dans ce cas, chaque
mélangeur du démodulateur doit étre traité indépendamment impliquant ainsi 12 mesures
nécessaires.

A titre d’exemple, on illustrera la procédure conduisant aux coefficients complexes de

conversion des voies | des modulateurs et démodul ateurs.

On s'intéresse aux mélangeurs:
e delavoiel du modulateur I/Q : coefficient K; en modulation ;
e delavoiel du démodulateur 1/Q : coefficient K, en démodulation ;
e réciprogue de test: coefficient Kz en modulation ET en démodulation (hypothése

nécessaire pour la solvabilité du systeme d’équation ci-dessous).

Pour la caractérisation, I’ oscillateur local est constant en niveau, et en fréguence (ay fixé€).
On réalise 6 mesures successives de Sy; en fonction de la fréguence intermédiaire (notée Q).
Les configurations des mélangeurs mesurés ainsi que les équations des signaux mis en jeu

sont représentés ci-apreés :
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} m0+Q ‘|:1+1:2
K1K2 (00_Q T +T,) K —j(wy+Q) 1:1+1:2))
2

T— V. s, - K12I<3 }ej(%_ [ } oo,
| (KlK 3 }ej(%_g)(rms))_{m}e—i(wwﬂ)(ﬁﬂé))]
2 2
%_ M, =S, = K32Kz }ei(mo—sz)(rgﬂz)) _,_(%}e—i(wom)(féﬂé))
2_ M, =S, = e—% :||:[ K32Kz }ej(mo—sz)(rwz))_(%}e—j(mom)(féﬂé))]
5 i

A partir des mesures ainsi réalisées, on peut extraire les coefficients du filtre passe bande

équivalent caractérisant chacun des mélangeurs mesurés :

M, + MM, + M, | IM; = iM,[M; = jM,| ~ My + MM + M |
Kl 1 KZ_

|M +JM6| |M5_jM6| |M3+jM4|
K’ _\/|M1_JM2|-|M5_JM6| K _\/|M3+jM4|-|M5+jM6| K _\/|M3_jM4|-|M5_jM6|
2 = . 3 = . 3 = .
|M4_JM4| |M1+JM2| |M1_JM2|
1 . . .
Tl=2(—[Arg{M1+JM2}+Arg{M3+JM4}—Ar9{M5+JM6}]
mo_Q)
. 1 . . .
tl=—M[Arg{Ml—jM2}+Arg{M3—JM4}—Arg{M5—jM6}]
1 . . .
T, = [Arg{M1+JM2}+Arg{M5 +JMG}_Arg{M3+ JM4}]
2(030_9)
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1

T, :_M[Arg{Ml — M, }+ArgM — M }-ArgM, - jM, }]
1 , . .
T3 = [Arg{M3+JM4}+Arg{M5+jM6}—Arg{M1+jM2}]
2(w, — Q)
: 1 , , ,
T,=— )[Arg{M3—JM4}+Arg{M5—JMs}—Afg{Ml—JMz}]

2w, +Q

D’un point de vue pratique, la mesure du S,; des deux mélangeurs cascadés peut se

faire a des fréguences BF ou RF.

Si les mesures se font a des fréquences BF, cela signifie que la conversion de
fréquence du premier mélangeur est haute, et celle du second est basse. Cela correspond a
I’ exemple décrit jusgu’ici.

Dans ce cas, la fréquence minimale du modéle équivalent passe-bas des mélangeurs est
définie par la limite fréquentielle inférieure de I’ appareil de mesure (analyseur de réseau
vectoriel).

Néanmoins, on peut se libérer de cette contrainte en utilisant I’AWG pour |a génération du
signal BF et le TDS pour récupérer le signal BF issu des deux mélangeurs cascadés.

Afin de limiter le nombre d’ enveloppes a générer pour I’ AWG, on peut généré un bruit blanc
et analyser les 2 mélangeurs cascadés comme le fait un analyseur a FFT. Cela suppose les
mélangeurs parfaitement linéaires.

L’ utilisation d’un filtre passe bande placé entre les 2 mélangeurs est souhaitable. Elle permet,
entre autre, de s assurer qu’ aucune composante BF n’est présente entre les 2 mélangeurs (en

y,(t) sur lafigure 2-11).

Si les mesures du S, des 2 mélangeurs cascadés ont lieu a une fréguence RF, elles se
feront avec un analyseur de réseau vectorid. Il est a noter, que dans une telle configuration, le
premier mélangeur réalise une conversion de fréquence basse, alors que le second en réalise
une haute.

Le raisonnement décrit précédement reste juste a condition d’ utiliser un filtre passe bas entre
les mélangeurs cascadés. Ce filtre permet d’éliminer toute composante fréquentielle autre que
BF apres le premier mélange, étant susceptible de se retrouver a une fréquence voisine de

I’OL (RF) aprés le second mélange.
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En placant un filtre entre les mélangeurs au cours des mesures, on obtient 1a fonction
de transfert du filtre dans la mesure du S,; du systéme constitué des 2 mélangeurs et du filtre.
Ainsi, les coefficients de conversion complexes obtenus des mélangeurs doivent étre divisés
par la racine carrée du S21 du filtre placé entre les 2 mélangeurs. Ainsi, d aprés les

coefficients K; et ; trouvé précédemment, on a:

Ki et TFILTRE

KiVRAI = Tivea =T — 2

‘821 FILTR E‘

Néanmoins, cette manipulation permet la caractérisation de mélangeurs. Si elle est
intéressante pour les systemes dont la démodulation se fait par un mélangeur unique, elle est
particulierement longue et fastidieuse & mettre en cauvre, dans le cadre de la caractérisation du
démodulateur 1Q du banc. Il faut 12 mesures fréquentielles pour caractériser chacun des 2
mélangeurs du démodul ateur.

Retenons, tout de méme, que les opérations précédemment décrites sont nécessaires dans le
contexte d’'un systeme de méme type a plus haute fréguence (bande Ka) utilisant une double
translation de fréquence.

[I.2 — Considération du démodulateur IQ comme 1 seul élément de translation
de fréguence.

En considérant le démodulateur comme un éément de trandation de fréquence dont
on recherche la caractéristique passe-bas équivalent, on réduit par 2 le nombre de mesures a
effectuer. Pour cela, on considére les signaux dentrée et de sortie du modulateur et du

démodul ateur en tant qu’ envel oppe complexe.

MODULATEURIQ Y(f)
Module (f)
/ &

Phase (f)

Passe-bas équivalent a o, fixé

>
T »

Q Q f o f

Fig. 2-13 — Trand ation de fréguence du modulateur 1Q caractérisé comme un passe-bas équivalent.
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Pour déterminer les passe-bas équivalents des éléments de tranglation de fréquence, on réalise
les configurations de mesures que I’on aurait avec un modulateur/démodulateur 1Q «test »
réciproque au moyen d’un mélangeur simple réciproque en 4 étapes séquentielles.

Le modulateur/démodulateur 1Q test réciproque n’existe pas physiquement, mais sa réponse
est représentable en sommant les signaux issus du mélangeur simple réciprogue suivant le
déphasage d'oscillateur local qui lui est appliqué. La figure 2-14 représente les 4 étapes

séquentielles (réalisables en 6 mesures).

A partir des signaux obtenus, tel qu'il est o |lAws] LT0S | —|Sod 0
représenté ci-contre, on peut determiner les o | | AWGH ModH Demod |5 TDS [ Signal 1
fonctions de transfert de couples de
trand ation de fréquence. o |[AwGH MOd)—%—‘TDﬂ {Re}

~ Signal 2
Ains, Ml(f)=% reresente la | \Eel o o] ’
fonction de transfert (module et phase en ()

fonction de la fréquence) du modulateur en

()
cascade avec le démodul ateur. o AWG&-%—‘ Demod |- TDS
[> Signal 3

Fig. 2-14 — Synoptique des mesures conduisant au |AWG (im DemodI_ITDS‘—T
passe-has équivalents des é éments mesurés

L’étape O (conduisant au signal 0) permet d’ englober les fonctions de transfert intrinseques de
I’AWG et du TDS. Aingi, en calculant des rapports entre les FFT des mesures obtenues par
les étapes 1, 2 et 3 et celle qui a été obtenue a I'étape 0, on observe bien la fonction de
transfert des ééments de trangation de fréguence mis en cascade. La figure 2-15 illustre ce

propos dans le cadre de I'étape 1.
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4 H,() H,() ETAPE 1

AWG [ Mod(f) | Demod(n) [ TDS ﬁ

Sign';l(dl?fi)énéré Illg;g = Hl(f )MOd(f ).Demod(f ).H 2(f ) Signa\t}g;&suré

/
H.() () ETAPEO

AWG TDS Déduction de
‘() | Mod(f).Demod(f)

Sign';l(do?fi)énéré X o(f ) Hl(f )H z(f ) Sign,:-\x{lolg;esuré

Fig. 2-15 — Analyse de Fourier pour récupérer les fonctions de transfert des trand ations de fréquence en 2

étapes
|\/|1=G1~2 ~1:C—:‘"‘1~2 ==
En posant Mi(f):m, ona: M, S 2M,=G,G,} G,= MM,
TF[Signal 0] a2l s a= 2.M,
|\/|3:G3G2 M3_G3 2

ou 61 représente le gain complexe du modulateur 1Q ; 62, celui du démodulateur 1Q et 53,

le gain complexe du mélangeur de référence avec accés OL 0°/90°.
On peut ainsi récupérer lafonction de transfert des trand ations de fréquences.
Le gain complexe obtenu pour chacun des ééments ne dépend pas des fonctions de transfert
internesde I’ AWG et du TDS.

Dans cette procédure, on raisonne en enveloppe complexe. Le spectre est donc non-
hermitien. Latransformée de Fourier a utiliser doit étre analytique.
L’ enveloppe injectée par I’ AWG doit étre complexe et couvrir le domaine fréquentiel ou I’on
souhaite caractériser les ééments de trandation de fréguence. Sa nature importe peu, et
conduit aux mémes résultats en ce qui concerne les ééments de trangation de fréguence. Il
faut juste Sassurer que les ééments soient en fonctionnement linéaire (pas de bruit
d’ intermodulation) afin de permettre I’ utilisation du théoréme de superposition. Le signal le
plus simple pour I'’AWG est un bruit blanc périodique, dont le spectre présente des raies
d'égales amplitudes et de phases aéatoires. Les phases aéatoires permettent de minimiser la
valeur créte du signal temporel correspondant et de s assurer ainsi du comportement linéaire
des éléments de trandlation de fréquence.
Si I’on souhaite caractériser un élément en double bande latérale, il convient de caractériser

indépendamment |es bandes | atéral es supérieures et inférieures.
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La procédure revient ainsi a connaitre les gains complexes en fonction de la fréguence

intermédiaire des é éments de trandlation de fréquence. En termes d' enveloppe complexe, on

(Q)=G(Q)V,

a: V.. V., .(Q) avec Q positive et négative.

Cette méthode est valable si le modulateur et e démodulateur sont considérés comme
étant quasiment idéaux, car on néglige toute dissymétrie existante entre les voies | et Q des
éléments testés, en amplitude et en phase.

Si cette simplification ne peut étre faite, comme c’est le cas avec le démodulateur 1Q utilisé
dans la réalisation du banc de mesure, il faut caractériser chacune des voies | et Q du
démodul ateur indépendamment.

Une troisiéme méthode de caractérisation du démodulateur 1Q est donc présentée. Il s agit de

celle qui serautilisée lors des mesures d’ envel oppes complexes avec le banc.

I1.3 — Procédure d’étalonnage retenue pour la chaine de reception

Dans cette procédure d'étalonnage, chacune des voies | e Q est caractérisée
indépendamment par des filtres équivalents passe-bas. Pour cela, on représente le

démodulateur par latopologie suivante :

i®
K€
FI : Q
C /\/ Partieréelle
/ T
+7
RF
FI
Partieimaginaire

Fig. 2-16 — Topologie du démodulateur 1Q : les 2 voies & modéiser par le gain complexe
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Dans cette topologie, Kq et K; représentent les pertes de conversions de chacune des
voies entre |’ accés RF et I'acces Fl ; ¢ et ¢; |es déphasages respectifs des voies.
Comme dans les procédures décrites précédemment , la caractérisation se fait pour un niveau
et une fréguence d’ oscillateur local FIXES.

11.3.1 — Principe

Pour cet étalonnage, I'étalon de mesure de référence en amplitude est le wattmétre.
Le but de cette manipulation est d’injecter un signal RF monoporteuse, issu d’une source
micro-onde dont la pulsation ® est décalée de Q par rapport a la fréguence de |’ oscillateur
local (wo), en entrée RF du bloc démodulant du banc de mesure (acces RF figure 2-16) et de
mesurer les signaux BF issus de la conversion a |’ oscilloscope TDS (acces Fl | et Q, figure
2-16) [5] [6].
Nous expliquerons plus loin pourquoi nous N’ avons pas besoin d’étalonner le bloc modulant.

L’enveloppe complexe dans le plan RF du bloc démodulant est donc de la forme:
X(t)= A€ e ol Q=(ow-wo,) est la pulsation de la fréquence intermédiaire FI (écart de
fréquence entrelaRF et I’OL).

La phase de la porteuse RF ne peut pas étre mesurée (origine de temps to de la mesure) par
contre, la puissance du signal, donc indirectement |’ amplitude de I envel oppe complexe Argr,
peut étre mesurée avec un wattmetre.

Au TDS, les canaux 1 et 2 vont contenir les formes d’ ondes BF associées aux acces | et Q du

démodul ateur soit :

Lapartierédle: Q(t) = KAy .cosQt + 9 +,)

Lapartieimaginaire: 1(t)= K,.A..Sin(Qt + @ + @)

Comme il n’existe pas, dans I'état actuel du systeme de mesure, de synchronisation entre la
source RF, la génération BF par I' AWG et |’ oscilloscope numérique TDS, on fixe la phase de
Q(t) comme étant la phase de référence. 1l est aors fait I’hypothese que la fonction de

transfert de la voie Q du bloc démodulant possede un TPG constant sur la bande de

fréquence considér ée.
Il vient : Q(t) = K,.Axe.cos(Qt)

1(t) = K, .Ag.Sin(Qt + 9, - p,)
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Ainsi, pour la manipulation d’étalonnage, le TDS se synchronise sur son canal 1 ( soit Q(t) ).
Une transformée de Fourier de chacun des signaux récupérés au TDS nous donne acces, pour

un Q donné, aux amplitudes K .A, et K,.A ains qua la différence de phase entre les

voies| et Q (goi —goq).
On récupere alors les signaux issus des voies | et Q du démodulateur au TDS. En analysant
ces signaux, et en connaissant parfaitement I’amplitude du signal RF entrant dans le bloc
démodulant (mesure au wattmeétre), on peut déterminer les caractéristiques de conversion du
bloc démodulant (le démodulateur 1Q cascadé au TDS), a la fréguence d’enveloppe Q : K|,
Kq et (¢i-9q) [7].
En résumé, le démodulateur est caractérise par :

K, : lespertesde conversionsdelavoiel ;

Kq : les pertes de conversionsde lavoie Q ;

(9i-9q) : le déséquilibre de phase entre lesvoies | et Q.
On émet par ailleurs une hypothése indispensable : le TPG de la voie Q du bloc démodulant

doit étre constant dans la bande de fréguence considérée.

11.3.2 — Procédure associée

Durant cet étalonnage, le niveau de la source RF est choisi de telle sorte qu'il
corresponde a la puissance moyenne observée en entrée du bloc démodulant lors de mesures,
avec assurance lors des mesures que les variations dynamiques de puissance pour les signaux
modulés que I’ on aura utilisés restent dans la zone de fonctionnement linéaire de la chaine de
mesure.

Les enveloppes complexes, lors des mesures, éant échantillonnées a 500 Méga-échantillons
par secondes, |'anayse se fera dans une bande de 500 MHz autour de la fréguence
d oscillateur local. La source RF placée en amont du bloc démodulant procédera a un

balayagede fo v = fo, =250 MHZ & fp\a = foL +250 MHzZ.
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f \ [Bloc démodulant} \

SOURCE RF @L ﬂ 1 DEMOD TDS
— 1Q (500 M §/sec)

P==-17 dBm I

(variation de fréquence) | \\/gttmeétre —
fe=1.285 - 1.785 GHz ) J

OSCILLATEUR
LOCAL

@ . | Kal| [ kil [or oq

fo=1.535 GHz Connections au banc

Po.= 16 dBm v v

Rejectiond’OL Modulateur

Fig. 2-17 — Synoptique d’ un éalonnage du bloc démodul ant

La procédure décrite par le synoptique ci-dessus a été automatisée avec |e langage de

programmation visuel HP VEE.

Le pilote de la procédure d'étalonnage, développé sous HP VEE 5.0 permet d’ automatiser le

balayage de la source RF et |’ acquisition de coefficients qui conduiront aux valeurs de Kq, K;

et (pi-9q) pour chaque valeur de fréguence d enveloppe. Son utilisation se déroule par étape

SUCCESSIVES :

L’ utilisateur configure la source RF en donnant la fréquence de I’ oscillateur local,
labande d’' analyse et I'incrément fréquentiel.

L'utilisateur configure ensuite le TDS, en sdectionnant la fréquence
d'échantillonnage et la longueur d’enregistrement (généralement 250 000 points
possibles avec 2 canaux utilisés).

L’ utilisateur choisit le nombre de points que comportent les signaux qui seront
récupérés par HPVEE. Les valeurs possibles de ce nombre de points, sont
discrétes et imposées par le programme. En effet, il est important d avoir un
nombre ENTIER de périodes du signal afin d’éviter tout phénomene de fuite lors
des calculs de transformées de Fourier (les signaux sont traités en fenétrage
rectangulaire). Par ailleurs, un grand nombre de périodes rend I’ acquisition du
spectre plus précise. Ainsi, 100 000 points récupérés avec un échantillonnage de
500 MHz permettent d’ obtenir 100 périodes pour une enveloppe de 500 kHz.

Le programme procéde a un balayage de la source RF. Pour chaque fréquence, il récupeére les

signaux présents sur les 2 canaux du TDS soient : Q(t) et I(t). 1l applique une transformée de
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Fourier réelle a chacun de ces signaux afin d’ en déterminer, a la fréguence intermédiaire
Q= |f RE —fOL|, le module et la phase. Dans un fichier texte sont conservées les données:
fréguence RF ; puissance lue au wattmétre ; amplitude de la voie Q ; amplitude de la voie | ;
ainsi que la différence de phase entre les signaux provenant desQ et I.

Pour chaque fréquence RF, telle que frr = fo. + Q, on déduit a partir des mesures du
wattmeétre, le module de |’enveloppe complexe réellement présente en entrée du bloc
démodulant lors de I’étalonnage : A -.

Pour chaque fréguence Q, un simple rapport entre les amplitudes des signaux I(t) et Q(t)

enregistrés au TDS par le programme pilote de I’étalonnage et de module A, récemment

obtenu (mesure au wattmétre corrigé) permet d obtenir les coefficient Ki(€2) et Kq(€2).

11.3.3 — Fichiers des coefficients de calibrage du bloc démodulant

Un exemple de résultats issus de la procédure d’étalonnage sont présentés ci-apres :
e Lespertesde conversion Kq et Kj;
e Ledéphasagedelavoiel par rapport alavoie Q : (¢i-9q)
e Ledésequilibre de phase (par rapport au 90° ideal), delavoiel, Ao :

A¢:(¢i_¢q)+% (f > fOL)

A¢:_(¢i _¢q)+% (f < fOL)
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Fig. 2-18 — Pertes de conversion K; et K,
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Fig. 2-19 — Déphasage entre les voies | et Q lorsde |’ étalonnage : (¢1-¢,)
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Fig. 2-20 — Erreur de phasedela voiel : A¢p

Pour un niveau de puissance et une fréquence d’'OL fixe, les pertes de conversions

doivent rester indépendantes de la puissance arrivant sur I’ accés RF du bloc démodulant.

La caractérisation se fait différemment suivant la configuration du banc.
En configuration homodyne, on doit faire une caractérisation sur une bande 500 MHz autour
del’OL : c’est un étalonnage en double bande latérale.
En configuration hétérodyne, une caractérisation sur une bande de 250 MHz d’un coté unique

del’OL doit étre réalisée : ¢’ est un étalonnage en bande latérale.

L es résultats obtenus pour K, K ainsi que (¢; - ¢q) peuvent éventuellement étre interpol és par

un polynéme dans chaque bande latérale afin d’ adoucir I’ aspect des caractéristiques obtenues.

Suite a ces résultats d'étalonnage, des fichiers sont générés afin de permettre la
correction des enveloppes complexes enregistrées lors des mesures. Ces fichiers sont la
succession des points (dans I’ ordre des fréguences) obtenus par |a procédure d’étalonnage de

Kq et K. Voici comment sont définis ces fichiers:
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«VoieQ » contient des complexes de module K et de phase nulle (référence)

«Voiel » contient des complexes de module K; et de phase (i - ¢q).

Le nombre de points contenus dans ces fichiers dépend du choix de la résolution fréquentielle

qui aété utilisée lors de I’ utilisation du pilote de la procédure d’étal onnage.

Dans le cas d'une configuration homodyne du banc, une transformation des fichiers

d étalonnage du bloc démodulant est faite en 3 étapes.

Etape 1: Dans les caractéristiques Ky, Ki et A¢ obtenues par I'étalonnage, nous ne

conservons que la bande latérale utile.

Etape 2 : Pour ces 2 fonctions de transfert (Kq et Ki.€2?), la bande latérale non-utilisée

est reconstruite afin d’ assurer les propriétés d’ hermiticité.

Etape 3 : Lesfichiersainsi obtenus serviront ala correction des enveloppes obtenues lors
des mesures. |ls sont sauvegardés au format binblock complexe.

Lafigure 2-21 illustre ces propos dans le cas d’ une modulation hétérodyne en bande latérale

supérieure.

[
—i
: /
4 :
L fréquence fréquence
- : IS | ; >
0,250 MHzZ § fo 250 MHZ . fo +250 MHZ
oL oL
I
[
A Ka Reconstruction R
symétrique
0] ; L : L :
m : fréquence £,,-250 MHz \O fréquence
: T > T + >
0,250 MHZ § fo +250 MHZ v ; fo +250 MHZ
oL oL
I
A Module
Phase
o™
%
L échantillons | | | || | | ectanions
I

Fig. 2-21 — Création des fichiers de correction du bloc démodulant dans le cas d’ une modulation hétérodyne en

bande latérale supérieure
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11.3.4 — Fonction de transfert équivalente passe-bas pour le bloc RF de la chaine de

réception

La fonction de transfert est obtenue par mesure du S,; du bloc passif RF de la chaine
de réception dans les 2 états d' atténuateur possible : oo = o (pour la correction des enveloppes
mesurées en entrée de DST) et o = 0p+G (pour la correction des enveloppes mesurées en
sortiedu DST de gain G).

La mesure des S;; se fait par ARV, étalonné en technique SOLT. La fréquence centrale est
alors la fréguence de I’ oscillateur lors des mesures. La largeur fréquentielle est de 500 MHz :
identique alafréguence d'échantillonnage du TDS lors des mesures.

Un programme réalise avec le logiciel HP VEE 5.0 pilote |’ appareil via le bus GPIB dans sa
phase d'étalonnage et récupére le S,; des € éments mesurés pour les sauvegarder en ‘ binblock

complexe de 201 points.

o <R, f-250 MHz
. o =
2 blocs passifs Pree
amesurer “ .

012 ...50...90... ... 200 échantillons

>
fréquence

CONVERSION
GPIB EN
o BINBLOCK
> PC
2 fichiers
‘ binblock complexe’
\
-=—=0 O @ = 0 —0 O= == Configuration pour la mesures de
BLOC i

S’I\‘STP%E:TEI)E m| DEMODULANT I'enveloppe en ENTREE du DST
SOUSTEST

BLOC LINEAIRE RF
J— D:O O @ — 0(40+G 0 O= oc Configuration pour la mesures de
DISPOSITIF m| DEMODULANT I’enveloppe en SORTIE du DST
SOUSTEST

BLOC LINEAIRE RF

Fig. 2-22 — Récupération du S,; des blocs passifs présents au cours des mesures
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I1.4 — Vérification de validité

11.4.1 — Vérification de linéarité et dynamique dans des conditions de mesures d’un
DST

Une méthode pour vérifier |'exactitude des valeurs de K; et K, obtenues par
I’étalonnage du bloc démodulant est décrite ici. Rappelons que tout le banc de mesure est
adapté sous 50 ohms.

Pour cela, on va mesurer la courbe Ps/Pe en CW d'un amplificateur 50Q en
monoporteuse. L’amplificateur MLA MTSAT 4 Watts d'Alcatel Space Industrie est mesuré
paralélement sur le banc du Load-Pull et sur le Banc tédécom (ici en CW) a titre de
vérification de I’étalonnage.

Les mesures sont obtenues uniquement par des sondes de puissance. Simultanément,
on récupere les enveloppes complexes au TDS. Pour chague point de mesure, une
comparaison entre la puissance réellement présente dans le plan du DST et les signaux
récupérés au TDS est faite pour déduire les pertes de conversion du bloc démodulant et les
comparer ains a celles obtenues lors de I’ étalonnage.

Lamesure seréalise en 2 étapes :

e Une mesure «a vide », en connexion directe, permet de connditre |’ enveloppe

complexe en entrée du dispositif sous test.

e Une seconde mesure, en présence de I'amplificateur a tester, nous fournit

I’ envel oppe complexe de sortie.
La caractérisation Ps/Pe se fait a une fréquence fre = 1.535 GHz. La fréquence d’ oscillateur
local utilisée pour le bloc démodulant est fo,.= 1.527 GHz. La fréguence intermédiaire
obtenue au TDS est donc Q2 = 8 MHz.

Le signa monoporteuse d’ entrée est généré par une source RF, et non pas par I'AWG
afin d'assurer une plus grande pureté spectrale et permettre une comparaison plus fine entre la
caractérisation de I’amplificateur réalisée par la procédure décrite ici, et celle obtenue par le

systéme load-pull del’ Ircom (utilisant un analyseur de réseaux vectoridl).

[1.4.1.1 — Descriptif
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Le montage correspondant a la caractérisation de |’amplificateur de puissance
(AM/AM) est présenté figure 2-23.

Mesure de la puissance d entrée disponible :

L’ atténuateur du bloc passif RF vaut o = o dB.
On réalise une connexion directe au niveau du dispositif sous test (DST). Cela nous permet de
connaitre |’écart de puissance APs entre |le plan du DST et la mesure de puissance de sortie au
wattmeétre. Cet écart correspond aux mesures en Sy, faites parallelement du bloc passif de la
chaine de mesure placée apresle DST.
Lors de cette mesure, nous récupérons les envel oppes complexes au TDS, afin d’en déduire,
les pertes de conversions K; et Kq correspondant aux puissances mesurées.

Pour chacune des voies I(t) et Q(t) lues au TDS (impédance d’ entrée de 50 ohms), on

récupére les amplitudes A; et Aq du signal (sinusoide a 8 MHz). Il vient, les puissances

A2 A?
P =10.lo — |et P, =10.10 —3 | correspondant a ces amplitudes.
i 910(100) q glo[lOOJ eSp p

Les pertes de conversions peuvent étre déduite compte tenu que I’ on connait la puissance RF
incidente au démodulateur 1/Q.
Ps mes + APs = =S, [Bloc Passif RF]-Kq +Py

Ps mes + APs = =S, [Bloc Passif RF]-K, +P

Mesure de la puissance de sortie:

Laméme manipulation est réalisée lorsque I’ amplificateur a mesurer est connecté dans
la chaine de mesure. L’ atténuateur du bloc passif RF vaut o = o + G (ou G désigne le gain,
en dB, de I’amplificateur sous test). On déduit a nouveau dans cette configuration les pertes
de conversion telles que la puissance donnée par les enveloppes enregistrée au TDS

correspondent a celles mesurées au wattmeétre.
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Fig. 2-23 — Mesures de I’ amplificateur en caractérisation CW.

11.4.1.2 — Résultats

On peut tracer la courbe Ps = f(Pe disponible) a la fréquence f=1,535 GHz du MLA
MTSAT obtenues par le wattmétre. Cette courbe est comparée aux résultats obtenus par le
banc de Load Pull de|’|RCOM.
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N .
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P entree disponible (dBm)

Fig. 2-24 — Courbe AM-AM (en dBm) de |’ amplificateur MLA MTSAT & 1.535 GHz
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Fig. 2-25 — Courbe AM-AM (en mW) de I’ amplificateur MLA MTSAT a 1.535 GHz

Les courbes sont homogenes. La courbure en fort signal des courbes AM-AM est
provoquée par une autopolarisation du 2°™ étage de I’ amplificateur (détection de grille).
Au cours des mesures de I’ amplificateur, les envel oppes récupérées au TDS et |es puissances
mesurées au wattmetre ont permis de déduire les valeurs réelles de K; et K pour chaque point
de mesure. Ces valeurs sont alors comparées a celles obtenues lors de I'étalonnage du bloc
démodulant (réalisé a niveau de puissance fixe). Le signal utilisé lors des mesures a une
fréquence intermédiaire de +8 MHz.
L’étalonnage du bloc démodulant, dans la méme configuration que celle utilisée lors des
mesures (méme niveau, et fréquence d'oscillateur local) conduit pour une fréguence

intermédiaire de +8 MHz aux valeurs suivantes :
K,=-10,4 dB et Ko=-11,5dB.

On présente, ci dessous les courbes des K| et des Kq déduites lors des mesures (en

connexion directe et en présence de I’ amplificateur sous test).
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Fig. 2-26 — K, en fonction de la puissance moyenne RF incidente au bloc démodulant
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Fig. 2-27 — Ko enfonction de la puissance moyenne RF incidente au bloc démodulant
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Ces courbes constituent une vérification en puissance moyenne de la procédure
d'étalonnage. En effet, si la valeur des coefficients obtenus par étalonnage dépend fortement
du niveau et de la frégquence d' OL, elle est indépendante de la puissance moyenne présente a
I’ acces RF.

La plage de valeurs de la puissance moyenne RF utilisée correspond aux puissances présentes
a l’accés RF du bloc démodulant lors des mesures. Pour des puissances inférieures a —30
dBm, la dynamique du TDS n’est pas suffisante pour récupérer les signaux I(t) et Q(t) issus

du bloc démodulant dans de bonnes conditions.

11.4.2 — Vérification de I'hypothése de TPG constant sur une voie

L’étalonnage utiliseé sous-entend |’ hypothése du TPG d'une voie du démodulateur
constant sur la bande considérée. Il convient donc de vérifier lavalidité de cette hypothése.
Nous avons testé les voies du démodulateur 1/Q avec I'analyseur de réseau vectoriel a trois
acces MA4623B de la société Anritsu. Cet analyseur permet la caractérisation du TPG d'un
mélangeur sous test [8].

Apres un bref descriptif des potentialités de I’ appareil, nous présenterons les résultats des

mesures réalisées avec |’ analyseur M $4623B sur |es é éments démodulants du banc.

[1.4.2.1 — Principe

Cet analyseur de réseau vectoriel est opérationnel dans le domaine frégquentiel
[ 10 MHz - 6 GHz]. Il permet des mesures de paramétres [S] comme un analyseur de réseaux

vectoriel classique.

Par alleurs, I’ Anritsu M $4623B possede 3 ports de mesures, et 2 sources internes.

De part sa structure intégrant un récepteur étalonné, I’ Anritsu permet de mesurer entre autre le
temps de propagation d'éléments de trandation de fréquence. Pour ces caractéristiques, les 3
ports sont connectés aux acces RF, OL et FI du mélangeur sous test (cf. figure 2-28). La Fl

minimale est de 10 MHz (limitation due ala bande passante de I’ appareil : 10 MHz — 6 GHz).
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ANRITSU SCORPIO MS4623B

Fig. 2-28 — Caractérisation de la voie Q au M$4623B

11.4.2.2 — Résultats

Les mesures de TPG réalisées sur le bloc démodulant avec |’analyseur de réseau

vectoriel Anritsu MS4623B sont présentées figure 2-29.

=—\/oie Q Voie |

30

fOL

25

N
o

Temps de groupe (ns)
=
(4}

[
o

o "\‘\..

1,3277 1,4277 1,5277 1,6277
Fréquence (GHz)

Fig. 2-29 — Temps de groupe des voies | et Q mesuré au MS 4623B

Le temps de propagation de groupe est bien constant sur chacune des voies du bloc
démodulant dans une bande de fréquence bien plus large que la bande maximale d’ utilisation

(250 MHZz) imposée par la génération de signaux de I’ AWG.
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On notera une imprécision de I’analyseur Anritsu pour des fréquences intermédiaires trop
faible: la limite fréquentielle de I’ appareil est a 10 MHz, et les résultats ne sont pas d une
grande précision jusqu'a une Fl de 20 MHz. En effet, cet appareil est davantage dédié a la

mesure de mélangeurs que de démodulateurs.
Notre procédure d’'étalonnage étant validée, elle peut étre exploitée dans le but de déterminer

les envel oppes complexes associées aux signaux RF aux acces de |I’amplificateur non linéaire

sous test lors des mesures a partir des envel oppes complexes mesurées au TDS.
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lIl — Traitement et exemples de mesures

Etant en possession des fichiers caractérisant la partie réceptrice du banc, nous
sommes en mesure de corriger les enveloppes complexes mesurées directement au TDS au
cours de la caractérisation d amplificateurs sous test, afin de déduire les enveloppes
complexes associées aux signaux HF dans les plans de référence choisis.

Les fichiers ‘binblock complexe d’'étalonnage a notre disposition sont les fichiers associés au

bloc RF passif de la partie de réception ainsi que lesfichiers de calibrage du bloc démodul ant.

Quelque soit le signal de test généré, le traitement est le méme pour la
mesure/correction de I’enveloppe d'entrée du DST (mesure a vide soit a=0p) et pour la

mesure/correction de |’ enveloppe de sortie (mesure avec le DST donc o=0,p+G).

[1I.1 - Principe

111.1.1 — Recomposition de I'enveloppe complexe incidente lors d’'une configuration

hétérodyne

Rappelons que |’étalonnage mis en cauvre nécessite 2 hypothéses :

e LeTPGdelavoie Q est constant, celaimplique qu’il existe un retard d’ enveloppe
pur, sans distorsion linéaire de I’ enveloppe des signaux sur cette voie. Ce retard
importe peu. Le signal sur la voie Q constituera notre phase de référence, notre

instant initial temporel.

e Lebloc démodulant et donc le démodulateur 1Q, est LINEAIRE, de fagon a ce que
le théoréme de superposition puisse étre appliqué. Ainsi, la caractéristique de
trandation du démodulateur déterminée par des mesures d'étalonnage en
monoporteuse, sera celle employée pour des modulations multiporteuses dont les

variations de puissances instantanées seront comprises dans la plage de linéarité.
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La procédure d'étalonnage décrite précédemment (11.3) nous a permis de définir les

termes d’ erreur suivants caractérisant la chaine de réception :

Sy

Ki:
0i-Pq -

le coefficient de transfert complexe équivalent passe-bas des ééments

passifs connectés entre e plan de référence de sortie du DST et le plan
RF d’ entrée du bloc démodulant ;

les pertes de conversion en amplitude sur lavoie Q ;

les pertes de conversion en amplitude sur lavoiel ;

le déphasage de lavoie | par rapport alavoie Q. La phase de référence

étant celle fournie par lavoieQ ;

L’étalonnage a montré que chacune des voies de la trandation de fréquence mise en jeu dans

la démodulation 1Q du banc de mesure est représentable par un passe-bas équivaent non-

hermitien. Il convient alors de séparer lors du traitement, les fréquences positives et les

fréquences négatives lorsqu’ on se ramene en passe bas équivalent.

L e synoptique suivant correspond ala manipulation d'étalonnage (en équivalent passe bas) :

( Spectre

N

[oX:

On pose:

Q:|(DRF_(DOL| :

Kg et Ki:

" g Q(t)= K .cos(Q1t)

—o |(t)=K;".sin(Q.t+Ag)

Fig. 2-30 — Manipulation d’ étalonnage du bloc démodul ant

La pulsation récupérée sur les voies | et Q du bloc démodulant lors de
I’étalonnage.

Les pertes de conversion en amplitude des voie Q et | lorsque Q > 0.
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Kq et Ki: Les pertes de conversion en amplitude desvoie Q et | lorsque Q < 0.

On prend comme origine des phases, la phase du signa arrivant sur la voie Q (hypothése du

TPG constant sur lavoie Q).

Pour f >0, soit une enveloppe complexe e"** en entrée du bloc démodulant

On récupére sur lavoie Q, lesignal : Qt)=K¢ Im{ei-ﬁ-t}
= K cosQut) ;
Et sur lavoiel : I(t)= Kf.ﬂt{ej-g-t lej-(wi—cpq)}

.TU
=K .E)i{ej'g't e 2 gkt }

= Kﬁ.co{Q.t—g+A(p)

=K;.sin(Q.t + Ag)
A@ représente le déséquilibre de phase correspondant alavoie | par rapport ala phase

(prise comme référence) delavoie Q.
Physiquement, cette erreur S'interpréte non seulement par une différence de TPG entre

les mélangeurs des voies Q et |, mais auss par le déphasage de I'OL qui n’est pas

rigoureusement de 90° entre les 2 mélangeurs du démodulateur.

Pour f <0, soit une enveloppe complexe e
Ona: Q(t)= K;_g{{e—i-ﬂ-t}

= K, .cogQt)

Et: I(t)=K _g){{e—j.m .ej.((pi—(pq)}

T
— K- %{e—j.QI e"} ej.Aq;}
O : )

o (21500

102



= Ki‘.cos(Q.t +%—A¢)

=-K;.sin(Qt-Ap)
Ainsi, lors de I'étalonnage, |’ erreur de phase de lavoie | par rapport alavoie Q est définie de

lafagon suivante :

>0 0" =(pi~9q)+7
f<0 —a¢ =(o—0q)-3

Pour une modulation hétérodyne, par exemple une modulation en bande latérale supérieure,
retrouver I’ enveloppe complexe a partir des signaux relevés au TDS est relativement simple.
En effet, dans ce cas, on peut négliger le signal pour f < 0 (les fréquences images sont
rejetées). Aingi, onaf = Q.

En posant :

Qf)=TF{QM)}  1(f)=TF{I®)} K= K= gl K- = K- e

Les parties réelles et imaginaires de I’ enveloppe complexe en entrée RF du bloc démodulant

sont :

Pour une modulation en bande latérale supérieure (f >0) :

Reft)=TF ‘1{ Q@) } Im(t)=TF -1{ 1@ }

K (Q) K (Q)

q i

Et une modulation en bande latéraleinférieure (f <0) :

Re(t) =TF -1{ Q_(Q) } Im(t)=TF -1{ 1©) }

K, (Q) K (Q)

I
On reconstruit ainsi les signaux correspondant aux parties réelles et imaginaires comme s'ils

avaient été filtrés par chacune des voies du démodulateur 1Q.
Les filtres équivalents du bloc démodulant sont HERMITIENS. Leurs caractéristiques sont
celles mesurées lors de I'étalonnage dans la bande latérale B ou se trouve le signal avec B

définietelle que:
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FoL +FI—Q'\"%<B<FOL +FI+QL2AX
Dans le cas ou on utilise une transformée de Fourier analytique lors des calculs, la réponse
dans la bande latérale opposée doit étre construite de telle sorte que les filtres soient
hermitiens. Soit, pour une modulation en bande |atérale supérieure : K (- Q)= K (Q) et

¢

Ky (-2)=[Kr @)

/Transinrmée te Fourrier Iléellh ﬁransiormée e Fourier Analvtilm

% 4 I(Q) h A.e“” % é.e—j.(p 4
s : - (
i Q_ '
w0 i
o T {\/\
= ) L-Fl
> = L -
= 8 K "
c 4
% & Rfj
4 3 i

Rapport fréquentiel
Transformée inverse

Construction de laréponse dans la bande latérale opposée

Rapport fréquentiel
Transforméeinverse

Im(t)

Partie imaginaire de I’enveloppe compl exe I m (t)
Partie imaginaire de I’ enveloppe complexe

Fig. 2-31 — Précautions a prendre avec la transformée de Fourier Analytique

Ainsi, I’enveloppe complexe est reconstituée via la caractérisation des filtres équivalents des
voies| et Q.

Cependant, cette méthode marche uniquement pour des modulation hétérodynes. Pour une
modulation homodyne, il convient de distinguer si la pulsation Q récupérée dans I(t) ou Q(t)

correspond a une fréquence f positive ou négative (composante RF supérieure ou inférieure a

lafréquence d’ OL) afin d' affecter la correction appropriée (K} (Q)ou K (Q) ?).
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111.1.2 — Recomposition de I'enveloppe complexe incidente lors d’'une configuration

homodyne

Pour expliquer le principe de correction, supposons que le bloc démodulant est excité
en entrée par un signal RF biporteuse, dont les raies ont des amplitudes et des phases

différentes. Le spectre de ces 2 porteuses est centré autour de lafréquenced OL.

TSpectre (module & phase)
Spectre (module & phase) KgiKg ‘ Ae
X,.é.'(p’ ) Q(t) | >
X, e Q Fréquence
TSpectre (module & phase)
Be#
fo Fr>' 1(t)
éguence R- R | >
Q Q Q )
Fréguence
Fig. 2-32 — Bloc démodulant en configuration homodyne
L’ enveloppe complexe de ce signal est: X(t)= X, .eH &0 4 X gll-2tre)
On récupererad un tel signal, d'une fagcon générale, Q(t) et I(t) telsque:
Q(t) = AcodQt + ) et | (t) = B.cogQt + 3)

Les amplitudes et phases des composantes de I(t) et Q(t) proviennent des trandations de

fréguence représentées symboliquement figure 2-33.

5 Ae®
Spectre (module & phase) b
Q(t) &
X_% @
j 8
+ & Q Fréquence
]
| =3
3 B
It 3 5
E
3
& Q Fréquence

Fig. 2-33 — Démodul ation multiporteuse en configuration homodyne
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Or, d'apres la procédure d'étalonnage et le théoréme de superposition, on peut établir les

égalités suivantes :
Acos(Qt +a) =K. X,.cosQt+g, )+ K;.X_.cofQt—¢_)

B.cosQt + )= Ki*.X+.co{Q.t +o, —%+A¢+ )+ Ki‘.X_.cos(Q.t —¢_ +%—Ago‘)

Dans ce systeme d'équation,

Kgr Kgo K, K, Ap™ et Ap™ sont les coefficients obtenus par la procédure

d étalonnage.
A, o, B e B sontissusdessignaux Q(t) et I(t).
X,, X_, ¢, e ¢ sont les inconnues a déterminer pour connéitre la véritable

envel oppe complexe présente al’ entrée RF du bloc démodulant.

On doit donc résoudre un systeme de 4 équations (modules et phases) a 4 inconnues.

Ae'® =K. X, e +K . X_ e

Bel’ = Ki+.X+.ej[¢++(M_zH + Ki_.X_.e_j[W[Aw_zH

On pose:
~ i A¢+—£ ) + — ) _ )
Ki=K;  K,=Kje 3] Koo X=X, % = Ael*
~ —j|ApT— ; - _ ; ~ i
K,=K;  K,=Kje ) K-eo) X~ =X_e o %, = Bel’
Il vient :

On retrouve ains les composantes spectrales de I’ envel oppe du signal RF (module et phase) a
la pulsation Q, en entrée du bloc de démodulation grace aux paramétres obtenus lors de la

phase d'étalonnage et aux mesures Q(t) et I(t).
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[11.2 — Programme de correction

Une fois que toutes les enveloppes directes, capturées par le TDS au cours des
mesures, sont enregistrées au format ‘binblock complexe’, il reste a les transformer de telle
sorte gu’elles correspondent aux enveloppes associées aux signaux HF dans le plan du
dispositif sous test.

Pour cela, un programme compilé en C a éé développé. Il contient toutes les fonctions
nécessaires a la transformation des enveloppes complexes. Ces fonctions sont appelées par

une interface graphique congue avec HP VEE 5.0.

111.2.1 — Présentation des fonctionnalités de traitement

Ce programme permet de travailler sur une enveloppe complexe sauvegardée au
format ‘binblock complexe'. Il demande a I’ utilisateur de sélectionner le fichier qui contient

I’ envel oppe a transformer, puis propose alors le menu suivant :
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Fig. 2-34 — Menu général du programme « Traitement d’ envel oppe »

Ce menu affiche dans 4 fenétres, les modules, phases, parties réelles et imaginaires en

fonction des échantillons du tableau de valeurs complexes précédemment chargées. Les

options de traitements d’ envel oppe que propose le programme sont :

FFT

Rédlise la transformée de Fourier du signal. Le résultat de I’ opération est un tableau
de complexes de méme taille que le tableau initial. A noter que les fréquences

négatives apparaissent « apres » les fréquences positives (FFT analytique —fig. 2-5).

IFFT

La transformée de Fourrier inverse. Le tableau de complexes avant I’ opération doit

représenter une forme spectrale analytique dont la position des fréguences négatives

satisfait alaforme spectraeillustrée figure 2-5.
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ROGNAGE (Troncature)
Permet de séectionner et d’isoler une partie du tableau de complexes. Permet, sur les
formes d' ondes temporelles de prendre un nombre exact de périodes avant de

procéder aux calculs de transformée de Fourier afin d’'éviter les phénomenes de fuite.

TRANSLATION
Provogue une trandation dans la grille des fréguences d'un signal. Cela provoque
une (démodulation logicielle a une fréquence intermédiaire égale a la fréquence de
trang ation.
Cette option est utilisée pour trouver |I’enveloppe complexe bande de base d’'un
signa d'une acquisition en mode hétérodyne (donc autour d'une fréquence

intermédiaire) en le centrant autour du continu (point zéro).

DEBRUITAGE PAR TRI FREQUENTIEL
A utiliser sur une forme fréquentielle. Multiplie le tableau de complexe par un
peigne de Dirac paramétrable associé a une fonction porte également paramétrable.
Permet d’annuler toutes les raies du spectre qui ne sont pas placées aux fréguences
voulues (par exemple, filtrage des parasites de produits d'intermodulation du
démodulateur 1/Q).

DEBRUITAGE PAR VALEUR SEUIL
A tiliser sur une for me fréquentielle. Annule les raies d' un spectre lorsqu’ elles ont
une amplitude inférieure a un seuil définissable (par exemple, lissage d enveloppe
complexe temporelle correspondant a une modulation biporteuse, en ne considérant
gue les raies spectrales donc la puissance est supérieure a —40 dBc de laraie de plus

forte amplitude).

FONCTION PORTE
Utilisée principalement dans le domaine fréquentiel. Permet d’annuler I’ effet du

plancher de bruit, dansleszonesou il 'y apasdesignal.

CORRECTION $21
Effectue le rapport entre un spectre denveloppe et la fonction de transfert

équivalente passe bas d’ un bloc RF passif linéaire. Pour rendre le rapport possible, la
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caractéristique Sy du bloc passif est re-échantillonnée afin d’avoir les mémes
dimensions que le spectre de I'enveloppe a corriger (bande et résolution
fréquentielle).

CORRECTION DEMODULATEUR (BLU) : CONFIGURATION HETERODYNE
A utiliser sur une forme temporelle. Le signa courant doit étre |’enveloppe
complexe temporelle mesurée directement au TDS. L’utilisateur doit alors
sélectionner les fichiers de corrections «Voie Q» et «Voie | » obtenus par
étalonnage dans le cas d’'une modulation hétérodyne. En retour, le programme
fournira le spectre fréquentiel de I'enveloppe complexe en entrée RF du bloc

démodulant ainsi éaonné.

CORRECTION DEMODULATEUR (DBL) : CONFIGURATION HOMODYNE
L’ opération est la méme que la précédente: le programme retrouve a partir de
I’enveloppe complexe temporelle mesurée directement au TDS, le spectre
fréguentiel de I'enveloppe complexe en entrée RF du bloc démodulant. Cette

correction est a utiliser dans le cas de modulations homodynes.

Ce programme permet de suivre les étapes une a une de la correction de I’ envel oppe
complexe capturée au TDS jusgu’'a |’ obtention de I’ envel oppe complexe présente dans le plan
du dispositif sous test. Il permet al’ utilisateur de bien vérifier les opérations de correction a
réaliser, ains que les opérations de débruitage permettant d’ obtenir des courbes temporelles
plus fines. Cela permet d'analyser |’ occupation spectrale du signal mesuré, pour vérifier, par
exemple, la largeur de la porte fréquentielle que I'on souhaite appliquer au signa ou la
trandation fréquentielle a appliquer afin de lui faire subir une démodulation logicielle en

fréquence intermédiaire.

Nous connaissons aors la marche a suivre pour |’ obtention des bonnes formes d’ ondes
temporelles, mais pour I’ ensemble des mesures réalisées en présence d’ une méme modul ation
en entrée et sortie d’un amplificateur, le traitement « manuel » des donnés prendrait trop de

temps. C’est pourguoi, une correction automatique des envel oppes est effectuée.
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111.2.2 — Organigramme du logiciel de correction

La correction automatique d enveloppe est un programme sous HP VEE 5.0. Il est
congu autour d’une boucle itérative afin que tous les fichiers de mesures soient lus.

A chague itération, le programme réalise une lecture d’un fichier « mesure directe »
puis procede a la correction des enveloppes tel que I'utilisateur aurait pu le fare

manuellement avec le programme « Traitement d’ envel oppe ».

[11.2.2.1 — Organigramme de la correction d’enveloppe

La correction des enveloppes qui ont été enregistrées au TDS est symbolisée de fagon
générale figure 2-35. Elle consiste en une transformation des fichiers de mesures gréace aux
parameétres issus de I’étalonnage.

En premier lieu, un traitement du bloc démodulant génere le spectre de |’ enveloppe
complexe associée au signal RF présent al’ entrée du bloc démodulant lors des mesures.

La seconde étape réalise une correction de Sy; : un rapport entre le spectre obtenu a I’étape
précédente et |a fonction de transfert équivalente passe-bas du bloc RF passif de la chaine de
réception. On obtient alors le spectre de I’ enveloppe complexe associée au signal RF dans le

plan de référence RF du banc de mesure (acces d entrée ou de sortie du DST).

L’enveloppe temporelle associée a I’onde RF dans le plan de référence de mesure étant
obtenue, on peut la modifier pour un lissage de sa représentation (débruitage) et I’analyser
(déduction de la puissance moyenne pour comparaison avec les mesures au wattmetre et

mesures de facteur de créte, intermodulation... etc...).
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Fig. 2-35 — Organigramme général de la correction d’ envel oppe

Les fonctions de traitement de correction font appel a un programme externe compilé

en C.

La «Correction S;; » du bloc RF passif est donnée figure 2-36 ; le « Traitement du bloc
démodulant » est présenté figure 2-37 (pour une configuration hétérodyne du banc de mesure)
et figure 2-38 (pour une configuration homodyne).

Dans ces organigrammes détaillés sont présentés de fagon visuelle les structures de données

mani pul ées.

La fonction « Correction Sy » réalise un rapport entre le spectre du |’ enveloppe complexe
associé al’onde RF présente en sortie du bloc RF passif et 1a fonction de transfert du bloc RF.
Les largeurs de bande sont les mémes (500 MHz), mais le nombre de points est différent entre
les 2 fichiers, c'est pourquoi la caractéristique issue de I'ARV est re-échantillonnée, puis

remise en forme afin de présenter un format spectral compatible avec la FFT anal ytique.
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Fig. 2-36 — Organigramme de la fonction « Correction S21 »

Le traitement concernant le bloc démodulant lors d'une configuration hétérodyne du

banc réalise la correction d’ envel oppe définie théoriquement au paragraphe I11.1.1.

Les fichiers d'étalonnage « Voie | » et « Voie Q » correspondent a des réponses fréguentielles

qui ont été préalablement rendues hermitiennes. Ainsi, la correction de chaque voie du bloc

démodulant s approche de celle réalisée par « Correction Sy; ».

Le traitement pour corriger le bloc démodulant lors d’ une configuration homodyne

génére le spectre corrigé a

a partir des coefficients d’étalonnage en utilisant les relations

obtenues au paragraphe 111.1.2. Dans ce cas, les fichiers d'étalonnage « Voie | » et «Voie Q »

ne correspondent pas forcément a des réponses frégquentielles hermitiennes.
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Fig. 2-37 — « Traitement bloc démodulant » lors d’ une configuration hétérodyne
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[11.3 — Exemples de résultats

Dans cette partie, sont présentés quel ques exemples d’ envel oppes complexes mesurées

par |e banc, puis corrigées selon les procédures décrites précédemment.

111.3.1 — Enveloppe en configuration homodyne

Afin de vérifier I’ exactitude de la correction d’ enveloppe, nous comparons ici, atitre

d exemple, un signal a4 porteuses dissymétriques.

Une enveloppe complexe présentant 4 porteuses (aux pulsations Q, 2.Q2, -Q, et -2.Q)
de différentes amplitudes est générée par I’ AWG pour une mesure sur le banc. On s'intéresse
al’enveloppe complexe présente dans |e plan RF du bloc démodulant.

Les puissances moyennes obtenues par |’enveloppe corrigée du TDS (-13,22 dBm) et le
wattmeétre (-13,2 dBm) sont similaires.

Une comparaison des spectres du signal mesuré par |'analyseur de spectres et par le TDS
(I"'enveloppe directement capturée, et I'enveloppe corrigée) est présentée ci-dessous. Les
niveaux de puissances n'étant pas les mémes (entre les enveloppes avec et sans correction),

les spectres sont référencés par rapport au niveau de laraie de plus haute amplitude.

-10

-15

-20

-25

-30

-35

fl f2 fOL f3 f4

‘DAnaIyseur de spectre BTDS corrigé OTDS direct‘

Fig. 2-39 — Comparatif des mesures relatives de spectres entre le TDS et |" analyseur de spectre
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Dans ce cas, nous avons f1=fo -20 MHz, fo=f -10 MHz, fa=fo +10 MHz, f,=fo +20 MHz

Ains la correction d’enveloppe utilisée permet une bonne lecture différentielle des

spectres issus des envel oppes complexes.

111.3.2 — Enveloppe en modulation hétérodyne

La méthode de correction en modulation hétérodyne n’étant qu’un cas particulier de la
méthode de correction en modulation homodyne (dans I’ hypothése ou il N’y a pas ou tres peu

de signal en bande latérale image), sa précision est similaire, ce qui a pu étre vérifié.

Les enveloppes complexes mesurées sur le banc sont généralement soumises a des
modulations en fréguences intermédiaires réalisées de facon logicielle avant le chargement a
I’AWG.

Cela permet une meilleur rgjection physique d'oscillateur local et d'image du modulateur
gréce au filtre passe bande accordabl e en fréquence présent dans e banc.
Les mesures présentes dans les prochains chapitres ont donc toutes été réalisées en

configuration hétérodyne, en bande latérale supérieure.
Un exemple d’ envel oppe complexe issue d’ une modulation en biporteuse est présenté

figure 2-40. Ces enveloppes ont fait I'objet d' un débruitage fréquentiel afin de lisser les

caractéristiques.
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Fig. 2-41 — Puissance instantanée d’ une enveloppe QP filtrée mesurée aux acceés d’ un amplificateur de
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Nous présentons également un exemple de comparatif entre les puissances moyennes

mesurées au wattmetre et celles obtenues a partir des envel oppes complexes corrigées :

lors de mesures sur des signaux biporteuses (pour différentes enveloppes) ;

lors d’une mesure avec une modulation QPSK (pour quelques niveaux de

puissance).
Battement Pe (dBm) Ps (dBm) Position Pe moyenne (dBm) Ps moyenne (dBm)
(KHz) Wattmétre | Enwveloppe | Wattmétre | Enweloppe d'atténuateur Wattmeétre Enveloppe Wattmétre Enveloppe
64 1,78 1,649 33,51 33,48 0 5,02 5,018 33,55 33,56
128 1,89 1,861 33,4 33,41 ; g’gg ;ggg 3;058 gjgg
250 11'79 1’375 33’21 33’111 3 2,1 2,075 34,08 34,07
500 .78 763 33,43 33, 4 1,04 0,9835 33,49 3348
1000 191 1,88 33,51 33,52 5 0,04 -0,005449 32,83 32,83
1500 1,7 1,677 33,44 33,45 6 0,9 -0,9266 32,16 32,17
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De plus, les enveloppes corrigées correspondent a une mesure faite a |I’analyseur de
spectre dans le plan de référence RF du banc de mesure. La correction des enveloppes nous
permet la détermination des envel oppes complexes associées au signal RF d’intérét.
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Conclusion

Discussion sur la configuration homodyne/hétérodyne

Les deux procédures de correction d’ envel oppes, sont associées au type de modulation
qui a éé employé avec I’AWG.
Le choix du type de modulation utilisée avec I'AWG est empirique: il dépend de la

caractérisation souhaitée avec le banc de mesure.

Une modulation hétérodyne est analysée au TDS de fagon précise. Les
correspondances entre le wattmetre et |’ enveloppe corrigée sont correctes. La technique de
correction d’ enveloppe suppose gqu'il n'existe pas de fréquence image, ce qui est vrai et
vé&rifiable a I'analyseur de spectre dans les plans de mesure du banc (emplacement de
I’amplificateur sous test) car les fréquences images sont filtrées par le filtre passe bande

étroite de la chaine d'émission du banc de mesure.

Une modulation homodyne permet une plus grande précision d’ analyse des phases de
I’enveloppe complexe a fréguence d'échantillonnage fixée (généralement 500 MHZz). Par
conséquent, lalargeur de bande de la modulation utilisée peut étre 3 fois plus importante pour
une méme précision de mesure.

Cependant, le niveau continu présent en sortie du démodulateur 1/Q (offset DC) n'a pu étre
modélisé correctement. Ce dernier est dépendant de la puissance du signal et de la fréquence.
En présence d’un signal modulé, ce niveau continu (en amplitude et phase) se combine a la
trandation fréguentielle du signal RF présent ala fréquence d’ oscillateur local.

C’est pourquoi, lors des mesures en modulation homodyne, on préférera négliger, dans le
spectre RF, la porteuse présente ala fréquence d’ oscillateur local.

Pour des signaux simples (comme une modulation de type biporteuse), on définit un signal tel
gu’ aucune raie d’ intermodul ation ne « tombe » sur la fréquence d’ oscillateur local.

Pour des signaux plus complexe (type QPSK filtrée) mais restant des séquences pseudo-
périodiques, deux cas se présentent :

- On serefuse qu'une raie d' intermodul ation se place ala fréguence d' oscillateur local.
Cela nécessite | utilisation judicieuse d'une fréguence intermédiaire faible afin de décaler le

centre du spectre de la modulation par rapport alafréquence d’ oscillateur local.
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- On néglige I’influence de I’ information transportée par la fréguence correspondant a
celle de I’ oscillateur local. Cela revient & négliger une raie du bruit d’intermodulation, si le
signal d’excitation de |I’amplificateur sous test ne présente aucune information a la fréquence
d oscillateur local.

Cette condition est respectée sur des modulations QPSK (génération numérique) lorsque le
nombre d'états « 1 » est rigoureusement le méme que le nombre d’états « -1 » sur une pseudo-
période entiere.

Cette approximation peut étre réalisée sur des signaux contenant un grand nombre de
porteuses (modulation QPSK ou signaux type «NPR») afin que le poids de la raie
dintermodulation a la fréguence d oscillateur loca puisse étre négligeable face au bruit

d intermodulation total de |’ enveloppe.

Discussion sur le débruitage

La correction des enveloppes complexes actuelle et décrite précédemment utilise un
débruitage a seuil sur latransformée de Fourier de I’ envel oppe complexe entiére. Néanmoins,
des méthodes d’analyses tempo-fréquentielles issues du traitement du signal offrent une
perspective intéressante dans le développement logiciel ultérieur pour le traitement des

mesures d’ envel oppes complexes[9].

Suite a la correction des enveloppes, un débruitage des enveloppes complexes
corrigées est effectué. Il consiste en I’ application d’ une porte fréquentielle et d’ un débruitage
aseuil.

La porte fréguentielle permet de focaliser la caractérisation dans la bande fréguentielle
souhaitée.

L’ utilisation d'un étalonnage pour des configurations hétérodynes implique une annihilation
de la bande latérale non utilisée par le signal. La porte fréquentielle permet entre autre la
suppression des composantes spectral es dans la bande latérale rejetée.

Ce fenétrage permet également d’éliminer les raies parasites, non présentes dans le cana a
caractériser (par exemple, les harmoniques du démodulateur I/Q qui n’est pas idéalement

linéaire).
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Le débruitage a seuil, permet d’ annuler toute composante spectrale inférieure a un seuil que
I’on définit. Cette suppression spectrale a pour effet de lisser les courbes temporelles
représentant les envel oppes complexes d’ entrée et de sortie du dispositif sous test.

Le « débruitage » appliqué sur les enveloppes complexes mesurées, est indispensable
pour I’ exploitation numérique des enveloppes complexes (modélisation comportementale du
module mesuré).

Ce débruitage, ici réalisé, est basé sur la transformée de Fourier des enveloppes complexes.

C’est un outil minimal et suffisant pour des modul ations simples.

Un des ééments de perspective offerts par le banc décrit dans ce chapitre, est le
traitement du signa qui lui est associé. Les « débruitages » les plus performants utilisés en
traitement du signal font appel, non pas aux transformées de Fourier, mais aux transformées
dans un espace conjointement temporel et fréquentiel [10] [11] [12]. Ceci sera abordé dans la

conclusion générale de ce manuscrit.

Conclusion du chapitre

Ce chapitre a montré les travaux de développement de I’ outil de mesure, tant sur le
plan de I’ architecture matérielle que sur la structure de pilotage et de traitement automatique
des données.

On pourra retenir en particulier, les efforts portés sur la mise en cauvre d un étalonnage
vectoriel pour la correction des envel oppes complexes.

Sur les mémes principes, un second démodulateur 1/Q peut étre rgjouté et éalonné pour avoir
simultanément les mesures de |I’enveloppe du signal d'entrée et du signal de sortie d’un
dispositif sous test.

Une des applications potentielles de cet outil concerne la caractérisation de la linéarité des
amplificateurs de puissance « multi-porteuses » par le critere du NPR : « Noise power ratio ».

Ceci fait I’ objet du chapitre |11 suivant.
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CHAPITRE III

MESURE DU
« NOISE POWER RATIO »
POUR LA CARACTERISATION
D'AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE
NON-LINEAIRES
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INTRODUCTION

Compte tenu de la génération numeérique des signaux opérée sur le systéme de mesure
gue nous avons développé, la congtitution du « stimulus » nécessaire pour la mesure de NPR
sera un pseudo-bruit.

Ses caractéristiques en puissance moyenne et en répartition fréquentielle de cette puissance,
ses caractéristiques en terme de facteur de créte, ainsi que les caractéristiques statiques de
I’enveloppe complexe associée sont extrémement importantes et seront donc détaillées en
début de ce chapitre.

Suite a cette présentation du conditionnement du pseudo-bruit, quelques exemples
démonstratifs de mesure du NPR seront montrés et commentés.

L’ extension au domaine millimétrique et le transfert de la méthodol ogie de mesure du NPR et
des fonctionnalités logicielles de traitement des données sont effectués au sein du département
hyperfréquence du CNES de Toulouse.

La présentation du systéme implémenté au CNES est présentée en fin de chapitre.
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| — Génération du signal dédié a la caractérisation en NPR

I.1 — Principe

Comme nous |’avons vu dans le chapitre | [1], la caractérisation en linéarité d' un
module de puissance par le « Noise Power Ratio » (NPR) repose sur I’ utilisation d'un bruit
banc gaussien a bande limitée (spectre continu) comme stimuli d’ excitation en entrée d’un
amplificateur de puissance.

Compte tenu de la structure du banc de mesure décrite au chapitre 11, générant et mesurant des
enveloppes complexes a motif temporel périodique (donc de spectre discret), nous ne
pourrons pas analyser de spectres continus. Néanmoins, le recours a un grand nombre de
porteuses présentes dans la bande fréquentielle utile du signal de test permet de S'en
approcher avec précision s le conditionnement de ces raies spectrales en amplitude et en
phase est adéquat.

Il sagit donc, comme nous allons le voir d'une caractérisation en NPR par génération

numerique de pseudo-bruit.

I.1.1 — Discrétisation du signal — approche numérique

En générant un spectre discret représentant un signal type pour la caractérisation en
NPR, on s apercoit, par FFT inverse, que le caractére gaussien du bruit ainsi obtenu est assuré
si on utilise un grand nombre de porteuses de méme amplitude associé a une distribution

aléatoire des phases suivant une loi uniforme sur [0 ; 217 .

Amplitudes[Volts] Phases [Rad]
A
A-}------- 9900090000000 000 o S — @
0 > 0 L4 N Py T [ ® Py T X >
fy fv Frequences f I Fréquences

Fig. 3-1 — Représentation spectrale d’un stimuli pour la caractérisation en NPR

En effet, I’ expression analytique d’ un tel bruit, contenant N porteuses peut s écrire :
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x(t) = %.iA.cos(w, t+d,)

avec ¢, designant une variable aléatoire uniformement répartie sur [0 ; 21(.

Lamoyenne (moment d ordre 1) de ce signal est :
N
m = E[x(t)] = %Z Elcodw, t+d,)]

m=0

Lavariance (moment d’ ordre 2) de x(t) est :

o2 = E[(x(t)— E[X(t)])zj

2 N

o? =AW.E cos(ml.t+¢i)§§

On peut alors considérer la suite constituée des N échantillons du signal x(t) que I’on nomme
Xi (oui est un entier naturel compris entre 1 et N). Les échantillons X; peuvent étre assimilés

a des variables aéatoires indépendantes suivant une méme distribution d espérance m et de

variance ¢2.

Lue | L r L1l 2

L b

Fig. 3-2 — Représentation temporelle d’ un stimuli pour la caractérisation en NPR

Le théoréme de lalimite centrale permet alors de connaitre la convergence statistique de cette

suite.
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Théoréme de la limite centrale:
Soit (Xn)nom UNe suite de variables aléatoires indépendantes, de méme loi de

variance finie ¢®. Notons S,= X+ Xo+ .. + X,

S, —E[S : : g :
Alors, ”—[“] converge en loi vers la loi normale centrée réduite (loi de
O-Sn

Laplace-Gauss) N(01).

D’apres la linearité de |'espérance, on peut déduire que pour notre suite (Xp)nop 1; N

X-m
o/VN
moyenne des N variables, converge vers une variable aéatoire qui suit laloi normale centrée
réduite N(01).

d’espérance m et de variance o2, la variable aéatoire réduite X = ou X est la

Avec un grand nombre de raies N, la densité de probabilité du signal tend verslaloi normale.
Ainsi, la représentation discréte d’un bruit blanc peut bien étre obtenue par la somme d'un
grand nombre de porteuses de méme amplitude et de phases al éatoires uniformément réparties
sur [0;21.

|.1.2 — Détermination du NPR par la méthode du trou

Cette méthode permet de mesurer le rapport Signa utile/Bruit d'intermodulation
obtenu en sortie d’un dispositif non linéaire. Le signal dit utile est le pseudo bruit amplifié
obtenu en sortie.

Les produits d'intermodulation retombant sur les raies du signal utile, on crée un trou
fréguentiel au centre de la bande du signa utile qui sera injecté a I’ entrée de |’ amplificateur
sous test, pour accéder au bruit d’intermodulation.

En sortie d’amplificateur, on pourra détecter la partie des produits d’ intermodulation générée
par la non linéarité et retombant dans le trou préalablement établi comme symbolisé sur la

figure 3.3.
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Puissance Sgnal/\
X
0 N porteuses
—>
R Ml ‘h W,
L
—

] mplnﬂca eur
fréquence Non-linéaire

L
fréquence
M porteuses rejetées

Pwssance Bruit

Fig. 3-3 — Représentation spectrale des signaux d’ entrée et de sortie d'un amplificateur lors d’'une

caractérisation en NPR

Le NPR est défini par le rapport entre les puissances moyennes issues du signal utile et du
bruit d’ intermodulation [2] :

P. _
NPR =10. IoglOESIgLWE ol P désigne une puissance moyenne
Bruit

Dans le cas d'une génération d’'un signal a spectre discret, le signa utilisé pour la
caractérisation en NPR, présent en entrée d’ un amplificateur sous test peut étre exprimé de la
facon suivante :

N_M
2 2

ZACOS(ZTEfi-H(P ZAcos(Zth t+¢,)

|——+—

_/ —
~—

Bande utile inférieure

_/
~—

Bande utile supérieure

ou (N-M) est le nombre de porteuses présentes dans la bande et M le nombre de porteuses
idéalement rejetées, constituant ainsi le trou (ou notch)

Le signa temporel obtenu en sortie de |’amplificateur sous test peut alors s exprimer
delasorte:

N M E M
y(t) = ZZZAi cos2mf, £+ ei) S A, codamt, 1 + ei) 2A “cod2nf, 1+6))
Signal + bruit d’intermodulation

Bruit d’intermodul ation dans le trou
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Il vient aors |I'expression du NPR, en considérant la puissance de chaque porteuse qui

constitue le spectre du signal de sortie y(t) :

oM 0
H 1 [ A7 N A-ZDH
] iy N
ON-M E 2 ZM 2 EB

NPR,,. =10.log, U 2 2 U

O ovM O O
0 1032 AlD 0

MH&y 20 ﬁ
ﬁ a2 B

Il Sagit d’un rapport signal a bruit dont la puissance de signal est obtenue a partir de N-M
échantillons fréquentiels et la puissance de bruit, en analysant les M échantillons du spectre
de sortie remplissant partiellement le notch en sortie.

Cette détermination ne correspond pas exactement a un rapport signal a bruit compte

tenu du fait que le signal total correspondant au numérateur du rapport précédent contient du
bruit d’intermodulation. Néanmoins, elle correspond aux mesures réalisees de fagon
conventionnelle (al’ analyseur de spectre).
On pourrait s approcher du véritable rapport signal a bruit en retirant a la puissance moyenne
du signal du numérateur, la puissance moyenne estimée du bruit d’ intermodulation (d’ apres
celle mesurée dans le trou). Cela n"a pas pour autant d’influence tres significative sur la
valeur finale du NPR des lors que le NPR est supérieur a 10dB.

Par ailleurs, la présence du trou perturbe la statistique du signal. Un biais sur la valeur
du NPR apparait en fonction de la largeur du trou. Ce biais devient négligeable pour un trou

dont lalargeur fréquentielle est inférieure a 10% de la bande totale du signal. [3]

D’une part, le trou doit étre étroit pour ne pas entrainer de biais sur les valeurs de
NPR; dautre part, il doit étre assez large pour permettre d’ acquérir suffisamment de
composantes d’intermodulation afin de ne pas faire d’ erreur sur I’ estimation de la puissance

moyenne correspondant aux porteuses présentes dans ce troul.
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1.1.3 — Détermination du NPR par la méthode d’intercorrélation

Une méthode par intercorréation entre les signaux d’ entrée et de sortie d’'un module
de puissance non-linéaire permet de le caractériser en terme de NPR. Cette méthode ne
nécessite pas |’ emploi d un trou fréquentiel dans le signal d excitation d’ entrée.

Si I’on considére les enveloppes complexes des signaux (la fréguence de référence étant au

centre des spectres considérés), on a:

X(F)

B

()

dB

Fig. 3-4 — Exemple de spectres conduisant a |a caractérisation en NPR par intercorrélation

Le principe de calcul de NPR par cette méthode consiste a considérer le signal de sortie
comme la somme d'une réponse linéaire de I'amplificateur au signa d entrée a laquelle
s goute du bruit dintermodulation. En décomposant ainsi le signal de sortie, on peut en
déduire le rapport signal abruit : le NPR.

La puissance moyenne du bruit d’intermodulation est obtenue sur toute la bande du signa
utile. On aaors acces a un grand nombre de raies d’ intermodulation (la mesure de puissance

moyenne du bruit est plus précise) sans pour autant créer de biais sur la valeur du NPR (pas

de trou).
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[.1.3.1 — Cas d’'un amplificateur sans mémoire [4]

L’ analyse du NPR par intercorrélation d’ un amplificateur de puissance se fait par la
connaissance des signaux présents & ses accés. Considérons X(t) et ¥(t) les enveloppes
complexes associées aux signaux RF présents respectivement en entrée et sortie de
I’amplificateur. L’enveloppe complexe du signa de sortie peut étre assimilée a une
amplification du signal d’ entrée sommeée au bruit d’ intermodulation tel que:

y(t) =AX(t)+A(t)
ou A représente le gain complexe équivaent de I’ amplificateur et ﬁ(t) I" enveloppe complexe
associée au bruit d’ intermodulation.

Une illustration des spectres associés a ces envel oppes complexes est donnée figure 3-5.

\niﬁxﬁwww‘u

Ll

_m: ‘ I\‘\ |

Fig. 3-5 — Extraction du bruit d’intermodulation présent en sortie d amplificateur

Dans le cas d'une non linéarité sans mémoire (représentable finement par une courbe

AM/AM — AM/PM), les expressions fi(t) et X(t) sont décorrdiées: E[fi(t)X" (t)|= 0. On peut

El(t)%"(t)
X

EX(t)x (1)

alors exprimer le gain complexe équivalent : A =
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Connaissant  y(t), X(t) et A, on peut déterminer I'expression temporelle du bruit
d'intermodulation :

Aat) = ¥(t) - AX(t).
Les représentations spectrales des signaux mis en jeu permettent de calculer le rapport signal

abruit :

. gmfi)r
B i\ﬂ(fi)r

Ce rapport ne correspond pas exactement au NPR.

En effet, la puissance moyenne du bruit est calculée pour toute la bande utile du signal
d entrée afin d’ avoir 20 fois plus d’ échantillons de bruit que la méthode du trou utilisée avec
un trou a 5%, et donc d’augmenter la précision du NPR. Mais la répartition de puissance du
bruit d'intermodulation n’ est pas constante dans toute la bande du signal.

Densité spectrale de puissance

du bruit d’intermodulation
A Bande utile du signal

Puissance moyenne —p) N\ 1 Q 0,53 dB

du bruit / \ 1,8 dB
4

Fréquence

Fig. 3-6 — Densité spectrale de puissance du bruit d’intermodulation

Il apparait que le bruit présente une décote de 1,8 dB entre le centre et |e bord de la bande de
facon indépendante de la non-linéarité. Par ailleurs, il existe un facteur de forme constant de
0,53 dB reliant la puissance moyenne de bruit en centre de bande avec celle obtenue sur toute
labande. Il vient dlorsle calcul du NPR:
38 9 )2 O
DZJYGX

NPRmC=1ngmDE————?E}053dB

2N
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[.1.3.1 — Cas d'un amplificateur présentant des effets mémoire HF [5]

La méthode sans trou faisant appel au gain complexe équivalent suppose que
I’amplificateur n’admet aucune dépendance en fréguence dans la bande du signal. Pour un
module qui ne peut ére parfaitement caractérisé par le gain complexe, il convient de faire
apparaitre la notion de fonction de description dépendante du type de signa d entrée
(puissance, forme temporelle). Dans ce cas, on peut proposer la formulation suivante :

y(t)=h, () Ox(t) + A(t)
ou X(t), y(t) et nt) désignent les enveloppes complexes correspondant aux signauix
respectifs d’ entrée, de sortie et de bruit d’ intermodul ation.
h«(t) représente un équivaent de réponse impulsionnelle complexe du module de puissance en
présence du signal associé al’ enveloppe )?(t) a son entrée (fonction de description).
Il vient I’ expression :

Sa(f) =S, ~H.(f)Sa(F),  pour [f| < Bandedu signal

oi S, (f)=FFT{E|a’ (t)b(t +1)} représente la densité spectrale croisée des processus

aéatoiresaet b.

D’ une fagon générale, en présence de signaux a bande limitée, la fonction de transfert H, (f)

présente de faibles variations: €elle est représentable par un développement polynomia de

degrés Ptel que:

P
H,(f)= Zai.fi
Fixer P=0 revient a considérer lafonction de transfert constante dans la bande du signal : ¢’est

la méthode du gain complexe décrite précédemment.

Pour une valeur fixe de P>0, les coefficients g du polynéme décrivant lafonction de transfert,
peuvent étre trouvés en exploitant le fait que X(t) et n(t) sont décorrélés. Cela revient a

minimiser I’ expression :

2
P.(ay,....ap) = i‘H[fk]—%:—k% pour un signal de N porteuses
= k
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Cette analyse se fait par la technique des moindres carrés. La valeur optimale de P est obtenue
lorsgue I’expression du NPR ne varie plus lorsque P augmente. Le NPR est donné par
I’ expression suivante :

© ey

NPRg. =10.l0g,, .

ﬁ;‘v(fi)‘ﬁ(fi)i(fi)(

0,53dB

2

I:I:I]:II:III:II:D

Les techniques de détermination du NPR par intercorrélation permettent en simulation
un gain de temps de calcul par rapport a la méthode du trou. Il apparait que la technique du
gain complexe équivalent n’est pas fiable pour un NPR supérieur a 35 dBc. On préeférera donc

I” approche en tenant compte des dispersions HF de la non linéarité.

En ce qui concerne les mesures, la méthode de déduction du NPR par intercorrélation
permet d’ accéder a tous les échantillons de bruit (raies d’ intermodulation) présents dans le
signa soit, a titre d’exemple, 20 fois plus que la détection offerte par un trou de 5%. Ce
nombre d’ échantillons de bruits a considérer est important car influant sur la précision des

mesures du NPR.

Ces méthodes de calcul de NPR peuvent étre une alternative intéressante pour des
systemes de mesures ne pouvant générer gu'un nombre restreint de porteuses pour une
caractérisation rapide en NPR [8] [9].

I.2 — Variance du NPR (méthode du trou)

La génération de I’ envel oppe complexe associée au stimuli HF pour |a caractérisation
en NPR consiste en la création d un spectre de bande limitée dont toutes les raies ont une
méme amplitude mais des phases aléatoires réparties uniformément sur [0 ; 21]. Deux tirages
de phases différents vont conduire a des représentations temporelles du signal différentes. Les
statistiques du signal temporel d excitation n’'étant alors pas les mémes, la différence

correspondante aux réponses de la non linéarité a ces signaux peut se traduire par une
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variance sur le résultat en NPR. Cela provient du fait que nous travaillons avec des signaux
spectralement discrets, et non un veéritable bruit a spectre continu.

Lafigure 3-7 illustre ces propos.

x0)
LINEARITE

a0 T

ZX6) w""mm"m“h"mmﬂmmm \

Rédlisation du tirage £
des phasesn°1 >
efx(y]
Rédlisation du tirage ( puissance moyemne d entrée)
des phasesn°2 -

Fig. 3-7 — Influence de |a suite aléatoire déterminant les valeurs de phase du signal d’ entrée sur le NPR d’ une

non linéarité - Représentation en envel oppe complexe (Bande de base).

Le NPR apparait donc comme une variable aléatoire dont la variance est a minimiser.

1.2.1 — Nombre d’échantillons de bruit & considérer

Pour cela, émettons | hypothése que les puissances liées aux échantillons de bruit (les

raies présentes dans le trou du spectre de sortie) sont des variables aléatoires indépendantes

suivant une méme distribution statistique d’ espérance m et de variance 0.
En appliquant le théoréme de la limite centrale énoncé précédemment, il apparait que la

variable al éatoire réduite suivante suit laloi normale centrée réduite N(0,1) :

Predune - \/E I:)Bruit -m

Bruit
o

oll P désigne le nombre de raies du bruit d’intermodul ation considéré (dans le trou) et P, 1a

ruit
puissance moyenne du bruit déduite des P échantillons.
L’ écart entre le NPR obtenu sur une mesure (spectre discret) et la vraie valeur de NPR que

I”’on aurait avec un bruit anal ogique (spectre continu) peut étre notée :

ANPR =10. |ogl Eﬂ E 10. |0g10 Signalréel H
Bruit Bruit réel H

ol 'U|
]
flav] 'UI

- J —
Y Y
NPR NPR
(spectre discret) (spectre continu)
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La variance du NPR dépend principaement de I’erreur faite sur la puissance moyenne du

bruit d’ intermodul ation qui est obtenue par peu d’ échantillons (5 4 10%). Ainsi :

P ruit rée H ﬁréduite
ANPR= 10.|0910E%7"E: 10.Iogmg — m . E: _10_|0910%%% i/_r % 1@
Bruit .Prfljiitjlte +m H P

Bﬁ B

Il a été montré [6] [7], pour des mesures a 16 porteuses (2 groupes de 8 porteuses séparés par

un trou), que le rapport m est de |’ordre de 0,6 a 0,9 soit environ 0,75. Des simulations de
o

NPR ont montré que compte tenu du grand nombre de produits d intermodulation
s additionnant vectoriellement (amplitude et phase), le rapport m était proche de 1, laissant
o

paraitre lavaleur mesurée (0,75) pessimiste [7].

On se place dans le cas ol la variable aéatoire P%™ a une valeur comprise entre

(= 3.0 requite = —3) €t (+3.0,4; require = 3) SOIt 99,5% des cas possibles. On peut alors trouver

P, le nombre de raies de bruit d’intermodul ation nécessaires pour avoir ANPR=+1dB C'est a

dire avoir un NPR correct a 1 dB prés pour 99,5% des cas.
On calcule pour m_ 0,75 (cas pessimiste) :
o

ANPR=+1dB pour P = 379 échantillons de bruit
ANPR=-1dB pour P = 239 échantillons de bruit

Ainsi, environ 400 échantillons de bruit sont nécessaires pour avoir une valeur a 1dB pres du
NPR dans 99,5% des mesures.

Le NPR est donc une variable aléatoire. Pour un nombre de porteuses fixé dans le trou, la
précision de la valeur de NPR obtenue est, dans 99,5% des cas, comprise dans la zone claire

delafigure 3-7.
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Erreur sur le NPR (dB)

0 500 1000 1500 2000 2500
Nombre d’échantillons du bruit d’'intermodulation

Fig. 3-8 — Erreur sur le NPR a £30(99,5%) en fonction du nombre de porteuses dans le trou

|.2.2 — Moyenne du NPR

Une mesure de NPR précise a 1 dB nécessite une analyse de 400 échantillons
fréguentiels du bruit d'intermodulation. Une grande précision des résultats de NPR implique
une largeur de trou proportionnelle au nombre d' échantillons de bruit a analyser. Cependant,
afin de ne pas créer de biais sur la mesure du NPR, le trou ne doit pas dépasser 10% de la
bande totale du signal. Par ailleurs, 1a profondeur mémoire des appareils utilisés dans le banc
de mesure limitent le nombre de porteuses du signal NPR. Il se peut qu’ on ne puisse pas
réaliser un trou permettant I’accés a un nombre de raies d’intermodulation suffisant. Pour
cela, il existe une aternative utilisée en simulation (pour optimiser les temps de calcul
[3][5]) : générer plusieurs signaux de type NPR dont les tirages aléatoires des phases sont
indépendants entre eux et caractériser |’ amplificateur avec chacun de ces signaux.

Ainsi, s I’on souhaite une précision de 1 dB, les 400 porteuses présentes dans le trou peuvent
tout aussi bien étre obtenues par une mesure unique d' un signal a 4000 porteuses présentant
un trou de 10% de la bande totale que par 10 mesures (dont on fait la moyenne) d’un signal a

4000 porteuses dont le trou représente 1% de la bande.

Une mesure de NPR correspond a un bal ayage en puissance moyenne pour un méme tirage de

phases.
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Pour obtenir le NPR a partir de plusieurs mesures, 3 méthodes sont possibles:
. Réaliser une moyenne des courbes de NPR en dB ;
. Réaliser une moyenne des courbes de NPR en linéaire ;
. Faire une moyenne des densités spectrales de puissance des signaux de sortie
avant d’en déduire le NPR.

Les 2 premiéres méthodes peuvent créer un |éger biais sur la courbe de NPR. Ce biais est plus
important lorsqu’ on réalise une moyenne en linéaire. Si le nombre de porteuses dans le signal

de test est suffisant (plusieurs milliers), ce biais devient négligeable.

La 3°™ méthode est la plus précise (pas de biais sur le NPR), mais n'est utilisable qu’en
simulation car elle requiere plusieurs mesures (plusieurs stimuli NPR) a une méme puissance
moyenne d enveloppe. En effet, dans le cas des mesures, 2 signaux correspondent a 2 tirages
aléatoires de phases différents. Ces 2 signaux n’ont pas le méme facteur de créte. Pour une
méme configuration du banc de mesure , les valeurs crétes des signaux sont identiques. Aingi,

leurs puissances moyennes sont différentes.

I.3 — Génération des signaux de NPR

La génération des signaux de caractérisation consiste a générer |’ envel oppe complexe
qui sera utilisée par le banc de mesure. Cette enveloppe est générée sur calculateur dans le
domaine fréguentidl.

Ce conditionnement préalable détermine la bande du signal, le nhombre de porteuse, leur
amplitude et |e tirage de phases associé ainsi que lalargeur du trou.

La distribution aléatoire des phases doit étre uniforme. L’ enveloppe complexe éant mis en
forme dans le domaine fréquentiel, on obtient son correspondant temporel, utilisable pour

charger I' AWG du banc de mesure, par FFT inverse. L’ enveloppe complexe temporelle est

2 2 ]
X(t) = A.Diej(z”'fi't+¢i) + iej(zn'fi't+¢j) O oufi<Oetfi>0
o = .

2
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1.3.1 — Définitions des signaux

On s'intéressera a différentes facons de générer les signaux.

Considérons un signal aN porteuses.

Pour obtenir une distribution de phases parfaitement uniforme, on peut imposer des valeurs de

phases telles que ¢, = %.k radians avec k entier compris entre O et N-1.

X1
A~
—
N—

-
=

[ [ =

(P(fl) 4%

-— %
o) olfu) :
0 >
0 2n
Répartition des phases (polaire) Densité de probabilité associee

Fig. 3-9 — Génération d'un spectre NPR dont les phases s expriment linéairement en fonction des fréquences

Une répartition linéaire des valeurs de ¢, en fonction de la fréquence (représentée

figure 3-9) conduit a une distribution uniforme des phases, mais a un signa temporel
présentant le facteur de créte maxima réalisable pour un signal a N porteuses:

PAR, =10. IoglO(N) . Cetype de signal ne convient évidemment pas pour une caractérisation
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de linéarité multiporteuse. De plus le signal, présentant un spectre hermitien, est purement
réel.

Par ailleurs, |’ absence de processus al éatoire engendre une modification de la distribution de
phase lors d' un retard T de I’ enveloppe temporelle : la distribution des phases ne suit plus une

loi uniforme entre O et 21T
On se propose de générer des signaux faisant intervenir un processus al éatoire.

Un premier type de génération de signal consiste a utiliser les valeurs de phases

obtenues précédemment (¢, = %.k ) afin de conserver une distribution uniforme des phases

entre 0 et 21t Chacune de ces phases déterministes correspondra a une fréquence du signal.
L’ allocation fréquentielle des phases se fera en fonction d’une suite de valeurs obtenues par
tirage al éatoire suivant une loi uniforme notée f(0).

Ce type de génération sera dit de «type 1 » et conduit a une enveloppe complexe temporelle

gue nous noterons il(t) . Le synoptigue correspondant a cette génération est présenté figure

3-10.

Un second type de génération consiste a générer un spectre NPR et de déterminer pour
chacune des fréguences, |a phase correspondante. Les valeurs des phases sont obtenues par
tirage a éatoire suivant une loi uniforme f(8).

Cetype de génération sera dit de « type 2 » et synthétise une enveloppe complexe temporelle

notée X, (t) par lasuite. Le synoptique de cette génération est illustré figure 3-10 également.

Pour un méme tirage aéatoire selon une loi uniforme f(8), les formes temporelles il(t) et

X, (t) sont extrémement proches.

La génération d' un bon signal de NPR passera donc par I’ utilisation de séquence aléatoire
uniforme de qualité. Dans ce sens, plusieurs générateurs ont été testés sur la qualité de la loi
suivie par la variable aléatoire produite. Les générateurs aléatoires de phases ont été jugés par

la comparaison des 2 premiers moments de leurs lois (théoriquement, une loi uniforme sur

[0;2r] a pour moyenne m =T €t pour variance G° =§ ). La génération utilisée est du
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«type 2 » : génération aléatoire directe des valeurs de phases au moyen de I’ instruction rand()

en langage C (Visual C++ sous PC).

/GENERATION DE TYPE N /GENERATION DE TYPE A

Valeurs des phases ordonnée Valeurs des phases aléatoire
Allocation fréquentielle aléatoire des phases Allocation fréquentielle ordonnée des phases
Repartition des phases Densité de probabilité Répartition des phases  Densité de probabilité

(polaire) associée (polaire) associée

4 01 “— 0 .
W [ 4%
1 [ Py e 2%
] | , R

> (Yad 0 on

0 2n

Affectation des phases

aléatoire
Affectation des loi uniforme f(6)
phases ordonnée P1 P2 --r Py Oy
j l l l Allocation fréquentielle
Allocation fréquentielle £ ; ¢ ordonnée

aléatoire 1 12 el IN

loi uniforme f(6) —
x0)

Fig. 3-10 — Génération des signaux de NPR de types 1 et 2

Enfin, on se propose de générer un signal dont les bandes latérales droite (fréquences

positives) et gauche (fréquences négatives) du signal sont corrélées entre elles telle que
X(f)=X"(-f). Cela correspondrait & I’enveloppe complexe d'un signal NPR qui serait

obtenue par génération en BF d’une bande latérale unique, et transposée en fréquence par un
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mélangeur (sans filtrage des fréquences image) et dont la fréquence d’OL se retrouve au

centre du trou [10] [11]. Nous noterons cette génération X ,(t), dite de « type 3 ».

Allocation de
phasealeatolfe MELANGEUR Enveloppe Complexe
SIMPLE Associée
Spectre, Signal Signal Spectre
‘ ‘ ‘ ‘ Basse Freéquence RF
] >
Frequence Oscillateur Fréquence
L ocal

Corrélation entre les bandes

Fig. 3-11 — Configuration matérielle amenant a une envel oppe complexe NPR de type 3

Nous allons visualiser les résultats obtenus par les 3 types de générations en terme de

distribution d’ amplitude, et de facteur de créte.

|.3.2 — Distribution statistique des signaux

Nous nous proposons de visualiser, figure 3-12, la convergence d'un signd
multiporteuse vers une caractéristique gaussienne. Pour cela, nous présentons dans différents
cas (2, 10, 100 et 2000 porteuses) la constellation offerte par une enveloppe complexe de
«type 1» (identique a celle fournie par un signa de «type 2»), normaisée afin de
correspondre a une puissance moyenne de 0 dBm (les constellations sont comprises entre —1

et 1 volt).

Le caractére gaussien du signal se vérifie a partir quelques centaines de porteuses.

Traditionnellement les mesures se font avec des signaux comportant 1000 a 10000 porteuses.
La constellation du signal Y3(t), présentée figure 3-13, rappele qu'il sagit d'un

signal purement reel. En conséquence, il ne présente aucune modulation aléatoire de phase. Il

ne représente donc pas un stimulus valide pour une caractérisation en NPR.
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~ lm{i(t)}‘l 1T Distribution Distribution
. Sy Sy
==
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Fig. 3-12 — Constellations, distributions d’ amplitude et facteur de créte d’un signal NPR de type2 en fonction du
nombre de porteuses

Xs(t)

2000 porteuses

PAR =11,67 dB

- Constellation
Il Il

Fig. 3-13 — Constellations, distributions d’ amplitude et facteur de créte théoriques d' un signal NPR de type 3
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1.3.3 — Facteur de créte des signaux

On se propose de visualiser le facteur de créte obtenu sur des signaux de stimuli NPR
en fonction du nombre de porteuses qu’ils contiennent.
A partir de 3 porteuses, le facteur de créte est conditionné par les phases de chacune des
porteuses. La figure 3-14 illustre les valeurs de facteurs de créte obtenu sur 50 signaux (50
suites aléatoires différentes) detype 1, 2 et 3.

....... - ~
...... X,(t) e X.(1) ] %0
s T T T T T
****** TN [ **********’***7\** e . e ——
| | | |
| | | |
A .. | yessssens . ateetens T S PO PPPP P T L L XS L) desooceneass
O escscscaccccsscces, essestecsstececessrrensesneetsess
S O @y R i e A AR R AASARRERR SRR RARS [AARERARREN
14 i O I N O N IO
< W I I I I I
o | | | | |
I I I I I
| | | | |
y -~~~ T -~~~V "«—f"7""~"~"~""®"~"""™"~"~F""""™"""""™®™"™"*""™""~""“""™"™"""*‘®VW~ """ ""&7"7"7"7"71°~"7>"7""7>"~°
******* r---———f-~"~""~"~>""~°"~-~"~"~"~"""~""~“[“~"~"~"~"~“"~"¥7(°-"~"~"~"“~"~"(~"~"~"~"~"*"7/ " ~"~"~"~"~*"(~"~"~"~"¥*~"*"7/-~—~"~"°=°=°
******* [ Al il it pl il M e i S
0

N : Nombre de porteuses

Fig. 3-14 — Facteurs de créte obtenus pour 50 signaux différents de type 1, 2 et 3 en fonction du nombre de

porteuses

Le facteur de créte moyen d’ un signal NPR et d’ environ 10 dB.

On remarque par ailleurs que le signal réel de type 3 (is(t) ou les bandes latérales gauche et
droite sont corrélées), présente un facteur de créte en moyenne 2,5 dB au dessus de ceux
provenant des pseudo-bruits complexesX, (t) et X,(t). Si X,(t) est utilisé comme stimulus
d’ une caractérisation en NPR a puissance moyenne identique, la non-linéarité sera balayée
plus profondément par X,(t) que par X,(t) ou X,(t). Le calcul du NPR donnera une valeur

pessimiste par rapport alavraie valeur du NPR [12].

Il est indispensable que les 2 bandes latérales du spectre des stimuli de NPR soient
décorrél ées.

Les formes d ondes complexes utilisees par I'’AWG lors des mesure correspondent aux
signaux de type 2, dont la génération a été présentée figure 3-10.
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Amplitude (dBm)

[l — Mesures de NPR

Le banc de mesure denveloppes complexes permet la caractérisation en NPR

d’amplificateur de puissance en bande S et L (entre 1 et 4 GHz).

Lors des mesures, le NPR est déduit de I’enveloppe complexe corrigée du signal
modulé présent en sortie d’amplificateur sous test, conformément a la description de
I’ étal onnage faite au chapitre 1.

Ains le NPR calculé fait intervenir la puissance de chacune des raies congtituant la
modulation, elles mémes obtenues par FFT des enveloppes complexes temporelles extraites

par le banc [13].

Les premieres acquisitions doivent permettre |a caractérisation en NPR de la chaine de mesure
a vide (en connexion directe) pour I’ensemble des points de puissance utilisables
ultérieurement en présence du dispositif sous test.

Le NPR «avide » de la chaine de mesure est compris entre 40 et 45 dB. Cela constitue notre

dynamique de lamesure du NPR.
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T T T T T T A T A O O A N T O A R I T N Ny S A Y
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Fig. 3-15 — Spectres typiques observés a I’ analyseur de Spectre dansles plans d entrée et de sortied’un

amplificateur en caractérisation de NPR

II.1 — Comparatif des résultats obtenus avec un banc de NPR doté d’'une source

analogique.
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11.1.1 — Mesures sur I'amplificateur HP 87415 A

Une premiere validation de caractérisation en NPR réalisée avec le banc de mesure
d’ envel oppes complexes a été faite a partir d'un amplificateur en classe A du commerce: le
HP 87415A.

Cet amplificateur afait I’ objet de mesures sur le banc de NPR a source anal ogique développé
par Francis Brasseau [14] [15] au sein de la société Alcatel Space Industries.
La structure du banc a source analogique, ainsi que la méthode de mesure du NPR associée

ont été présentés dans e chapitre |.

Les mesures ont été réalisées pour une fréguence centrale (milieu du trou) de 2,040
GHz. La bande du signal NPR utilisé par Alcatel est d environ 20 MHz, avec un trou central

de largeur inférieure a0,5% de celle de la bande totale du signal.

Les mesures faites a I’IRCOM, avec le banc de mesure d’ envel oppes complexes, ont
utilisé des signaux de NPR de 20 MHz de largeur de bande, comportant 10000 porteuses et
présentant un trou de 0,4%.

Le banc est placé dans une configuration hétérodyne. Le spectre de NPR est placé en bande

latérale supérieure autour d’ une fréguence intermeédiaire FI=40 MHz.

Les résultats obtenus par les deux systémes de mesures sont présentés figure 3-16. Les
courbes du banc de I'lRCOM qui y sont représentées correspondent a des moyennes de

courbes obtenues pour différents tirages al éatoires de phases.

Pour visualiser la variance du NPR, il convient de tracer chaque courbe de NPR issue
d’un tirage al éatoire de phase particulier.
Afin d’analyser la variance du NPR en fonction de la largeur du trou, on va générer des
signaux présentant la méme bande totale de signal mais des largeurs de trou différentes. Pour
chague largeur de trou, 5 signaux possedant des tirages aéatoires de phases différents sont

générés afin d’ étre utilisés en mesure.
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Fig. 3-16 — Comparaison entre les mesures du HP 87415A (50 Ohms), issues d’ un banc de NPR a source
analogique (Alcatel) et du banc de mesure NPR de I'|[RCOM

La figure 3-17 présente les courbes de NPR obtenues sur le HP 87415A pour différentes
largeurs de trou. Pour une largeur donnée, est représenté un réseau de 5 courbes : les courbes

de NPR correspondant aux 5 tirages al éatoires de phase effectues.
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Fig. 3-17 — Variance du NPR (sur 5 tirages de phase indépendants) en fonction delalargeur du trou

Bande de signal = 20 MHz — Nombre de porteuses = 10 000
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On constate, que la variation de la largeur du trou (qui reste inférieur a 10%) engendre un
biais négligeable sur lavaleur du NPR.

Cependant la variance du NPR, dépendant du nombre de raies de bruit d’intermodulation
présentes dans le trou, dépend donc de la largeur du trou. On peut comparer brievement les
écarts obtenus entre les courbes maximale et minimale de NPR pour chaque largeur de trou, et
ce méme écart prévu a 99,5% par lathéorie dans le cas d’ une non linéarité sans mémoire.

Pour P raies d’intermodul ation présentes dans le trou , a une puissance donnée, |’ écart observé

a99,5% entre lavaleur maximale et minimale de NPR est donné par :

o[1]3 o [[]-3
10.Iogm%r—h%g+1%+ 10. Iogm%%%lﬁ

Pour les calculs, on fixe m._ 0,75.
o

ANPRY ™M™ =

Pour les signaux mesurés, les valeurs de ANPRY™" obtenues sont répertoriées dans le

tableau ci-dessous :

TROU P ANPRmax-min observé (dB) | ANPRmax-min théorique a 99,5% (dB)
0,10% 10 3 7,73
0,40% 40 2 3,23
1% 100 2 1,99
2% 200 1 1,39
5% 500 0,5 0,88

Les écarts sont donc conformes a la théorie (conformément a la figure 3-8), et accréditent la

nécessité de considérer un nombre suffisant de porteuses dans le trou.

11.1.2 — Mesures sur I'amplificateur TI-HFET 1200 a 2,18 GHz

L’ amplificateur TI-HFET a également fait I’ objet de mesures de NPR par Alcatd et
I"IRCOM.
C’ est un amplificateur adapté 50 ohms en bande S (2,08-2,28 GHz). Il a été étudié et optimisé
pour une classe de fonctionnement AB a 2,18 GHz (travaux de conception de Jérdbme Lajoinie
[31[3]).
Nous présentons figure 3-18 et 3-19 des mesures de NPR faites par |e banc a source de bruit

anaogique (Alcatel) et par e banc de mesure d’ enveloppe complexe (IRCOM).
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I”lRCOM, sont faites dans une configuration hétérodyne du banc

40 MHz), avec un signal de 20 MHz de largeur de bande et un trou de 5%.

isées par

7

Les mesures r

(FI

Lafigure 3-18 illustre des résultats obtenus avec des signaux comportant 1000 porteuses. On
Dans de telles conditions, le NPR obtenu est théoriquement compris entre ANPR; = +3,62 dB
et ANPR; =-1,94 dB autour de lavraie valeur du NPR. Cette répartition des courbes de NPR

est confirmeée par la mesure. Elle permet de constater le biais obtenu sur la mesure du NPR

adonc 50 échantillons de bruit d’intermodul ation dans le trou.

lorsgu’ on utilise 1000 porteuses.

IRCOM == ALCATEL ‘

T
— 1 _
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— 1 _
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Fig. 3-18 — Comparaison des mesures de I’ amplificateur TI-HFET avec un signal de 1000 porteuses

(Bande 20 MHz/ Trou de 5% / 21 tirages différants de phases al éatoires)

Des mesures de I'amplificateur TI-HFET en présence de 10 000 porteuses avec un

"un seul tirage

7

dérer qu

avoir acons

trou de 5% nous apportent une précision suffisante pour n’

aléatoire de phases (figure 3-19).

Ceci est important en instrumentation pour des raisons évidentes de temps de manipulation

liés essentiellement aux chargements des signaux dans I’ AWG.
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Fig. 3-19 — Comparaison des mesures de |I’amplificateur TI-HFET avec un signal de 10000 porteuses

(Bande 20 MHz/ Trou de 5% / 25 tirages différents de phases al éatoires)

Par ailleurs, I’amplificateur TI-HFET 1200 a été I’ objet d’ une conception optimale en

compromis rendement/linéarité pour un fonctionnement en multiporteuse[ 3] [5].

Afin de vérifier la justesse du compromis optimal, des mesures de NPR ont éte faites sur cet

amplificateur en lui présentant différentes perturbations d’'impédances de charge autour de 50

ohms au moyen d’un tuner mécanique.

fication du compromis optimal rendement/linéarité d’'une conception

1.2 — Veéri

11.2.1 — Variation de I'impédance de charge

Afin de pouvoir présenter différentes impédances en sortie de I’ amplificateur sous test,

ecanique.

7

la chaine de réception du banc de mesure est dotée d’ un tuner m

On peut aorslasymboliser commeil suit :
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Plan de référence RF

(Sortie d 'amplificateur sous test) .
1 Bloc Passif Bloc
RF Démodulant
Tuner

mécanique

Fig. 3-20 — Synoptique de la chaine de réception modifiée du banc de mesure

Le tuner mécanique est réglé en mesurant simultanément a I’analyseur de réseau
vectoriel, le coefficient de réflexion (S11) qu'il présente a son entrée (plan de référence RF).
Pour chague position utilisée lors des mesures, ce tuner mécanique doit étre caractérise en Sp;
mais aussi en S;; afin de pouvoir remonter a la puissance réellement présente en sortie

d’ amplificateur.

11.2.2 — Mesures effectuées sur le TI-HFET 1200 [16]

Différentes impédances de charge ont éé synthétisées. Pour chaque impédance, les
caractéristiques de I’ amplificateur en rendement en puissance goutée ainsi qu’en NPR ont éé
mesurées en fonction des puissances moyennes d’ entrée et de sortie.

L’ analyse en fonction de I'impédance de charge se limite au demi-plan droit de |’ abague de

Smith : demi plan ou se trouve |’ impédance optimal e de puissance.

Les impédances synthétisées forment un nuage de points sur I’abaque de Smith entre
la charge optimale en rendement (50 Ohms) et la charge optimale en puissance. Parmi, les
mesures réalisées, nous présentons les courbes correspondant a 5 charges placées sur une
droite entre I'impédance optimale pour le rendement et |'impédance optimale pour la
puissance (puissance et rendement en fonctionnement multiporteuse).

Les courbes de NPR en fonction de la puissance de sortie sont données figure 3-21 ; celles du
rendement en puissance gjoutée en fonction de la puissance de sortie, figure 3-22 et enfin les

courbes de NPR en fonction du rendement en puissance gjoutée, figure 3-23.
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Fig. 3-21 — NPR en fonction de la puissance moyenne de sortie
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Fig. 3-22 — Rendement en puissance ajoutée (PAE) en fonction de la puissance moyenne de sortie
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Fig. 3-23 —NPR en fonction du rendement en puissance ajoutée

On constate que la linéarité de I’ amplificateur s améliore lorsqu’ on déplace la charge

vers savaleur optimale en puissance (figure 3-21) mais au détriment du rendement qui décroit
(figure 3-22). Ainsi I'impédance optimale en rendement (ici 50 Ohms, car il avait été congu et
adapté pour cela) permet d obtenir le meilleur compromis rendement / linéarité (figure 3-23)

justifiant ainsi la méthodol ogie de conception utilisée pour cet amplificateur.

et

7

isées perm

té (NPR) et de rendement en

s

Le traitement des mesures obtenues pour les différentes charges synth

les lieux de linéari

par exemple,

de tracer sur I’ abague de Smith

puissance gjoutée (PAE). Ces lieux sont représentés figure 3-24 pour une puissance moyenne
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il

—t

Fig. 3-24 — Contours de rendement et de linéarité a puissance de sortie fixe (Ps 722 dBm)

pour des perturbations de I’ impédance de charge autour de 50 ohms.

11.3 — Extensions aux mesures du NPR en millimétrique

Certaines applications nécessitent des caractérisations en NPR dans le domaine
millimétrique [17] [18]. Compte tenu des limites fréquentielles imposées par les modul ateur
et démodulateur 1Q, le banc de mesure décrit dans le chapitre 2, permet des caractérisations

d’ amplificateurs de puissances en bande L et S.

Néanmoins, ce banc de mesure, dont le développement est soutenu par le CNES, a fait
I’ objet d’un transfert au CNES de méthodol ogie avec extension en bande Ka (18 — 26 GHz).

Ainsi lastructure du banc détaillée au chapitre |1 reste inchangée.
Une partie du banc est conservée : la partie géenérique, qui constitue la premiére transposition
de fréquence du banc de caractérisation millimétrique.
Une partie spécifique a la bande de fréguence de caractérisation a été modifiée. Elle integre
une seconde transposition de fréquence qui permet la caractérisation en terme de NPR pour
les bandes Ku et Ka.

Le synoptique simplifié du banc de mesure du CNES est présenté figure 3-25.
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Fig. 3-25 — Banc de caractérisation en NPR utilisé au CNES

I
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La premiere transposition de fréquence, réalisée par le modulateur 1Q, est faite pour une
frégquence d oscillateur local de 3,75 GHz. Cette fréquence est fixe et correspond a un
optimum des performances du modulateur et du démodulateur utilisés (en particulier pour la

réection d'image).

La seconde transposition de fréguence est faite par un mélangeur. La fréguence

d’ oscillateur local dépend de lafréguence d' utilisation du dispositif a caractériser.

Le matériel bande de base utiliseé est différent de celui présent dans le banc de |’ |RCOM.
Ains, le générateur de signaux est I’AWG 520 de Tektronix qui possede une fréquence
d’ échantillonnage de 1 GHz et une quantification définie sur 10 bits. L’oscilloscope
numeérique est le TDS 784 D de Tektronix.

Le CNES a été motivé par une telle structure de banc de mesure, d’ une part pour générer

facilement un stimulus convenable de NPR (notamment pour définir la forme du trou) et

d’autre part pour tester des applications spatiales dans des conditions réelles d' utilisation
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(formes des enveloppes temporelles) afin de pouvoir modéliser finement les dispositifs en

fonction du type de modulation auxquels ils sont soumis.

Des mesures de NPR ont entre autre, permis de caractériser des amplificateurs a tube a
onde progressive [12]. La figure 3-26 illustre un exemple de spectre observé provenant du
signal d excitation lors des mesures.

Les signaux utilisés par le CNES, correspondent a un spectre de 25 000 porteuses réparties sur

250 MHz. Le notch a une largeur égale a 5% de labande totale.

[ Stimuli de NPR \

1¢r transposition de fréquence : Notch centré a 3,85 GHz 2nde transposition de fréquence : Notch centré & 19 GHz

¥ATTEN B@dB VAUG 108 AMKR 37. 16dB
RL -45. @dBm S5dB~ 28. BMHz RL -35 @dBm SdB/

FE e
] \~~
| |

| Lw

SEmasl

CENTER 3.8588GHz SPAN_150. @MHz CENTER 19.@@80GHz SPAN 380. @MHz
RBW 1.@MHz ~ ¥UBW 1@8kHz SWP 58. Bms #REW 30PkHz  #UBW 1.8kHz SWP 2. S5@sec

-

Fig. 3-26 — Spectres du signal d’ excitation observé a I’ analyseur de spectre

el ntapt

Les figures 3-27 et 3-28 illustrent des résultats de mesures qui ont pu étre effectuées sur un
amplificateur a tube a onde progressive (80 watts) a 19 GHz, pour 10 tirages de phases
différents[8].
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CONCLUSION

Ce chapitre a permis de détailler les aspects de conditionnement des signaux et de
mesures pour une caractérisation en NPR d amplificateur de puissance a partir d’'une
technique de génération numérique.

Un avantage indéniable de cette technique réside dans la souplesse de réalisation du gabarit
spectral du signal de test et de la position fréguentielle du « notch », ainsi que dans la trés
bonne répétabilité des mesures et I’ obtention d'une précision (variance du NPR) de 0.3 dB

typique (pour des valeurs de NPR d'intérét, a savoir comprises entre 14 et 35 dBc).

Un autre intérét concerne la similitude avec les techniques de simulation multiporteuse

(équilibrage spectral ou transitoire d’ enveloppe) pour des éudes de validation comparatives.

La caractérisation en NPR calibrée vectoriellement (conformément au chapitre 11) est d'un
intérét particulier pour des mesures plus large bande (250 MHz) autour de porteuses
millimétriques (systéme installé au CNES de Toulouse). Un nombre de tests et surtout
d’investigations complémentaires peuvent étre menées: par exemple, le profil de NPR en
balayant la fenétre du trou, des tests sur des multiporteuses QPSK ou des investigations

comparatives entre latechnique du trou et latechnique de corrélation.
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CHAPITRE IV
APPLICATION A UNE MODELISATION

COMPORTEMENTALE DE MODULES
NON-LINEAIRES
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INTRODUCTION

Les méthodes de simulation pour les circuits microondes pour un niveau de conception de
circuit ont énormément progressé ces derniéres années. Ainsi, la technique du transitoire
d’ enveloppe qui pour chaque échantillon d enveloppe réalise un équilibrage harmonique, permet
une représentation fine des phénomenes du dispositif simulé. Ces résultats sont valables pour tout
signal modulé.

Néanmoins, cette technique requiert des ressources en mémoire et en temps machine important,
larendant actuellement inutilisable pour la simulation de niveau systeme.

Une réduction significative du temps de calcul lors de simulations systéme ou sous-systéme passe
par |’ élaboration de modeles de niveau systeme (gque I’on homme modeles comportementaux).
Cependant, les modéles systemes actuellement utilisés sont particulierement limités en précision
pour représenter des comportements d’amplificateurs de puissances en présence de signaux
modulés de large bande. Ces modéles sont statiques et ne tiennent compte d’ aucun effet mémoire
non linéaire.

L’ obtention d’un modele systeme présentant des résultats comparables a ceux fournis par la
technique du transitoire d’ enveloppe pratiquée sur le schéma de conception circuits éviterait la
co-simulation systeme/circuit particulierement colteuse en ressources informatiques.
L’ éaboration de ce type de modele quaifié de modele comportemental (boite noire) [1] [2],
constitue une possibilité d’ exploitation des mesures effectuées sur notre banc qui fait I’ objet de ce

chapitre.
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| — Mise en place d’'une possibilité de formulation dynamique pour la
modélisation de modules amplificateurs de puissances micro

ondes

I.1 — Modele statique : courbes AM/AM et AM/PM

Le gain complexe est une technique de modélisation comportementale sans mémoire
couramment utilisée au niveau systeme.
Ce modél e peut étre obtenu a partir de courbes AM/AM et AM/PM du dispositif & modéliser.

Considérons un dispositif amodéliser :

b
a; 2
Dispositif RF
non linéaire

4_
bl a2

Fig. 4-1 — Quadripdle non-linéaire et ondes de puissances associées

Les courbes AM/AM et AM/PM sont issues de mesures des ondes de puissances b, et a; au

moyen d’ un analyseur de réseau vectoriel alafréguence d’ utilisation du dispositif (général ement

au centre de sa bande passante), lors d’ un balayage en puissance.

On note, pour un dispositif adapté 50 ohms, |a puissance d’ entrée, la puissance de sortie et le
déphasage du dispositif respectivement :
(b, O

P, :1o.|oglo(1a1|2), P, :1o.|ogloQb2|2) a&  Ap= D%;l%.
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Les courbes AM/AM et AM/PM sont obtenues par interpolation (polyndmes, fonctions
analytiques ou splines) des points de mesures obtenus par I’ analyse CW entrée / sortie au centre

de bande fy.
Dans I hypothese d’ une modélisation comportementale unilatérale, I’ amplificateur est symbolisé

par un bloc unique dont les signaux d’entrée et de sortie sont des variables complexes (tensions

complexes).

X(t) = G(t) y(t)

Fig. 4-2 — Schéma de principe d’ un modéle comportemental

Le gain complexe Gde I’amplificateur est une fonction non linéaire de Pe. Il correspond au

~

rapport ﬂ pour t fixé soit, en terme d’ onde de puissance, au rapport % .
a

X(t)

Le gain complexe est défini, pour chague instant t, tel que y(t) = CEQ)?(t)DY(t) et permet d’ établir

une fonction de description au fondamental du dispositif a modéliser.
Le modéle ainsi constitué est directement déductible des courbes AM/AM et AM/PM [3][4]. Un
synoptique de principe du modele alors établi est donné figure 4-3.

()= [A[)e™ 50)

Fig. 4-3 — Modéle statique : utilisation du gain complexe identifié par un signal monoporteuse lors d’ une mesure

avec un ARV.
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Néanmoins, la précision offerte par ce modele est limitée.

~

L’ extraction du gain complexe d'un dispositif (par la mesure de %) se fait en monoporteuse :

soit un facteur de créte de O dB. Les courbes AM/AM et AM/PM sont ainsi limitées en puissance
instantanée vis a vis de signaux modulés pouvant présenter des facteurs de créte importants (10
dB pour le NPR). Ainsi, ces courbes doivent généralement étre extrapol ées afin de pouvoir servir
pour des simulations en présence de signaux modulés.

L’ extraction du gain complexe se faisant a enveloppe constante, ne permet pas en outre de rendre

compte des phénomenes de mémoire.

Par ailleurs, cette caractérisation du gain complexe se fait généralement a une seule fréquence: la
fréguence de travail du dispositif. Cette méthode ne permet pas de connaitre la pente du gain et

les variations du temps de propagation de groupe dans le domaine fréquentiel.
En conséquence, si le gain complexe peut convenir a une modélisation d’amplificateur a tube a

onde progressive, il ne permet pas une analyse fine des amplificateurs a I’ éat solide a cause des

phénomenes non linéaires dispersifs misen jeu.

I.2 — Modele dynamique unilatéral explicite

Le type de modéle présenté dans ce chapitre Sinspire du modéle statique décrit

précédemment et peut é&tre vu comme une extension de ce dernier.

On souhaite développer un modéle comportemental d’ amplificateur de puissance, en déterminant

une relation d’ envel oppe entrée/sortie F la plus représentative possible.
Pour cela, on peut partir des formulations de fonctions générales décrivant des systémes non

linéaires a mémoire.

L’ étude d’ un systeme unilatéral peut se mettre soit sous une formulation explicite :
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_ O_. . ox(t) . 92X(t) . 03%(t) a"x(t) O
t)=F x(t); ; ; y e ;e ;
y(t) NL% (t) ot o2 ol P 5
soit sous une formulation implicite :
0 ~ 25 33 ny S 25 35 ng
F bxl) T 0%X) %K) aTXW), gy, 9 7). 0%V 0"V,

ot " a2 T oatd T ath

S'intéressant a laformulation explicite énoncée ci-dessus, on peut constater que le modéle

statique décrit précédemment correspond a une formulation d’ ordre O :

y(t) = Fa [ %()] = é[]i(t)ﬂ X(t)

Cette formulation statique fait correspondre a un instant donné t, une variable complexe de sortie
y al’entrée X sans prise en compte des valeurs précédentes du signal d entrée: aucun effet
meémoire ne peut étre modélise.

Notons que les systémes caractérisés sont invariants dans le temps, ce qui explique que le gain

complexe G est unefonction indépendante de la phase de i(t)

Des investigations sont aors faites sur une formulation unilatérale explicite du 1% ordre

telleque:
- Oy, 0X(t)D
t)=Fy oX\t); ——=
Y( ) NLE ( ) a B
Par analogie a la structure du modéle utilisant les courbes statiques AM/AM et AM/PM, nous
conservons le principe du gain complexe.

Ce dernier correspond & une fonction non linéaire & 2 variables complexes: X(t) et 6)(;_5’[) .

La structure du modéle a gain complexe explicite d ordre 1 correspond alaformulation suivante :

y(t)=G Ei(t) ; %ft)g x(t).
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Le gain complexe utilisé dans ce cas sera dit « dynamique » dans le sens ou il fait intervenir des

variations temporelles d’ envel oppe (a)‘;—gt) ).

x(t) e

0
—Ha g

Fig. 4-4 — Sructure du modéle unilatéral explicite du 1% ordre & gain complexe dynamique.

I.3 — Formulation du modele dynamique

L’ étude du modéle dynamique est assimilable a I’analyse de la fonction non linéaire
guest le gain complexe. L’'invariance dans le temps des systemes a modéliser assure

I’'indépendance du gain complexe vis avis de la phase de i(t) Celadimine un paramétre rédl. Il

faut cependant exprimer a)(;—gt) en 2 variables réelles indépendantes de la phase de X(t).

Posons X(t) = Alt)ei4®) avec Alt) =|X(t) et 4(t) = O{x(t)}

Calculons ladérivée de X(t)

Nous pouvons noter que a)‘;—?) s exprime en fonction de )?(t) dont indirectement en

fonction de ¢(t) gui N'est pas un parametre de G. Afin de n'utiliser gue des parameétres

indépendants entre eux, on assimilerale gain complexe dynamique al’ expression suivante :
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t)0
5o i Dy 220) 00t
NL%A o ' ot H
Ce gain complexe s exprime en fonction de 3 parametres :

* Le module de I'enveloppe dentrée. Cela constitue le paramétre de

dépendance purement statique du modele.

» Ladérivée de la phase de I’enveloppe par rapport au temps. |l s'agit de la
fréguence instantanée du signal modulé. Cela apporte un paramétrage
fréquentiel permettant |’ analyse de phénomeénes liés a des effets mémoires

haute fréguence.

* La dérivée de I'amplitude de I’enveloppe en fonction du temps. Ce
parametre étant lié aux battements existants entre différentes porteuses
composant un signal modulé, il se révéle caractéristique des phénoménes
basse fréquence (thermique et impédance du circuit de polarisation), donc

des phénomeénes de mémoire BF.

L’ obtention des vaeurs de peut poser probleme dans certaines

aA_(t) a de %(t)
ot ot

conditions de modulation. Par exemple, une enveloppe complexe correspondant a un signal
. - coo ox(t) S
biporteuse a une forme temporelle X(t) et une dérivée S, continue. Néanmoins |At) et 4(t)

présentent 2 discontinuités par période. Ces discontinuités peuvent engendrer des erreurs dans le

calcul numérique des termes at( ) agt( ) .
Pour éviter ces phénomenes, les parametres de lafonction G sont caculés delasorte:
0ox(t) O Dox(t) O
08(t) _ DEOT% 0A(t) _ DEOT %A(t)

ot E X(t) E ot E X(t) E

173



Le modéle dynamique ainsi établi et défini par une fonction non linéaire G a3 variables

réelles d’ entrée représentant le gain complexe. Son synoptique est représenté figure 4-5.

X(t) = |A|(t)e’*) y(t)

B oAl |90
M 50| 3| € MEMOIREHF
NON LINEARITE Val
STATIQUE \-/ \ MEMOIRE HF+BF
o \_/

Fig. 4-5— Modéle a gain complexe dynamique simplifié a 3 paramétresréels.

I.4 — Détermination de la fonction « gain complexe dynamique »

Ce paragraphe concerne I’ étude de la fonction « gain complexe dynamique ». Ainsi, hous
. , Oy, 0X(t) O e
analyserons son domaine de définition dans |’ espace Ex(t) . m obtenu par différents types

de signaux d’entrée. Nous présenterons ensuite une méthode d'identification de la fonction non

linéaire au moyen d’ un réseau de neurones.

1.4.1 — Domaine de définition

Nous proposons de visualiser le domaine de couverture obtenu dans | espace
Oy 0X(t) O e : - . o
Ex(t) o L par différents types de signaux X(t). Cette étude préiminaire théorique nous

permettra par la suite de déterminer une classe de signaux optimale pour |'identification de la
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fonction fy, correspondant a un élément non linéaire caractérise avec le banc de mesure

d’ envel oppe complexe.

Compte tenu des techniques de mesure décrites au chapitre 2, il est souhaitable que cette classe
de signaux corresponde a un nombre minimal d’ enveloppes complexes générées afin de limiter
les chargements de I’ AWG. Le nombre de différentes valeurs de puissances moyennes du signal
modulé RF, obtenues en utilisant un atténuateur programmable, n'est pas soumis a de telles

restrictions.

Les signaux d’identification doivent permettre d’ obtenir la fonction G définie sur une couverture

de |’ espace E)?(t)ax—(t) Hlapluslarge possible.
] ot [

Dans un premier temps, par mesure de simplification, pour I’explication, on considere x(t)

commeun signal réel.

ox(t)

Sa dérivée, e est également réelle. Dans ce cas, on peut définir la fonction fy, au premier

ordre comme une valeur complexe définie par 2 paramétres réels: soit x(t) et 63—?) ou bien

ox(t)

|x(t)| et o (pour les enveloppes réelles, le terme %’[(t) est nul).

+0{ G|

Fig. 4-6 — Représentation graphique du gain complexe (parties réelles et imaginaires) dynamiques identifiées en

présence d’ une envelopperédlle.
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Nous allons dans le cas d' une envel oppe modulée réelle, étudier la couverture établie par

3ty o
ot

différents types de signaux modulés dans le plan D|x( )| La comparaison de ces
U

couvertures permettra d’en déduire un type de modulation approprié a |’'identification de la

fonction fy .

Cette comparaison se fera au moyen d enveloppes réelles de 500 échantillons dont la période
d’ échantillonnage a été normalisée a 1. L’ analyse de ces enveloppes se fera pour une méme

bande fréquentielle.

Signal biporteuse (2 tons)

On considere x(t) comme étant I’enveloppe d’une modulation d'un signa bi-porteuse.

Cette enveloppe est de laforme x(t) = codQ1t).

L'idée consiste a utiliser ce type de signal pour caractériser la fonction fy, d'un
dispositif mesuré. Afin d'exciter conjointement les mémoires basses fréquences et hautes
fréguences du dispositif, on se propose de faire varier |'écart entre les porteuses. Ains
% (t) = AcodQ.kt) serait I’enveloppe pour un écart entre |es porteuses k fois plus important que
I’ écart initial.

Nous nous intéressons a |’ influence de cette procédure en observant la couverture induite

dans le plan de définition de la fonction

G recherchée: D|x( );

a0 0 k2 ST
a NIV

0 ot D (k=1) (k:g):

figure 4-8 propose les zones couvertes par o f
un niveau de puissance moyenne, par 5 " T
enveloppes de biporteuses de pulsation - RN

) a|x (t] 0 —
respectives Q, 3Q, 5Q, 7Q et 9Q. at

T P =0 dBm
Fig. 4-7 — Identification d’ un domaine de 006
dérl nltl On par er]vel Oppe bl porte{,l% a pu| %nce 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0\;5@) 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

moyenne fixe et fréquence variable.
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D’un point de vu pratique, un balayage en puissance moyenne par pas de 1 dB peut étre
obtenu rapidement grace a |’ atténuateur programmable du banc de mesure. Par contre, chaque

écart fréguentiel entre les 2 porteuses nécessite une nouvelle enveloppe atransférer al’AWG. La

o|x(t) O

figure 4-8 propose la couverture du plan ax(t)| ; Tmobtenu par les 5 envel oppes précédentes
U U

en considérant un balayage en puissance par pas de 1dB de—10 dBm a0 dBm.

0,06

0,04

0,02 g

alx(t)
ot

0 F

-0,02 g

-0,04

0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4 0,45 0,5

()

Fig. 4-8 — Identification d’un domaine de définition par |’ enveloppe correspondant a un signal biporteuse a

puissance moyenne fixe et écart de fréquence variable.

Modulation d’amplitude a porteuse conser vée (forme particuliere d’un signal 3tons) [5]

On considére toujours x(t) comme une envel oppe réelle. Cette envel oppe decrit un signa
a 3 porteuses et correspond a une modulation en double bande latérale a porteuse conservée
(DBLPC) ;
x(t)= Al1+ B.codQt)] ol B estI'indice de modulation.
Sur ce type d enveloppe, 2 paramétres sont modifiables :
Q - lavitesse de modulation ;

B - influant sur la profondeur de modulation (indice de modulation).
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N . _ 0 o|x(t) O
On s'intéresse ala couverture apportée par une telle modulation dans le plan |x(t)| ; m -
(l (l

La figure 4-9 propose la couverture établie par I’enveloppe DBLPC avec (=0,5 pour les 11
niveaux de puissances moyennes et les 5 écarts fréquentiels qui ont été utilisés avec |’ enveloppe

biporteuse (figures 4-7 et 4-8).

@08  x(f)

?
| -
| Kk #
| K

L .
\ fréquence

(—
pP=-2 dBm]_

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

Fig. 4-9 — Couverture obtenue par une DBLPC (3=0,5) — Puissance moyenne et fréquence variable

La figure 4-10 propose cette méme couverture en présentant une variation de I’indice de
modulation (B=et 0,5et B=1).
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|(volts)

0

34
~

(k=1)
(B=0.5)

\ s / \_

0.04

»
fréquence

0.03

0.02

0.01

Ax(t)

o O

-0.01

-0.02

-0.03

-0.04 1 1 1 1 1 I

Fig. 4-10 — Couverture obtenue par une DBLPC : Variation de k (fréquence), S (indice de modulation) et de la

puissance moyenne

Ainsi, pour une puissance moyenne et une vitesse de modulation données, I'indice de

modulation 3=1 permet la plus grande couverture par une DBLPC.

Signaux multiporteuses (4 tons et plus)

Pour cette analyse, on considere une enveloppe multiporteuse. Elle est définie comme la
somme de porteuses de méme amplitude aux pulsations correspondant a celles éudiées
précédemment (Q, 2Q, 3Q, ... 9Q).

Les phases allouées & chacune de ces porteuses correspondent a un tirage al éatoire suivant une loi

uniforme sur [0 ;21] afin que le facteur de créte ne soit pas trop élevé de fagon a étre utilisable
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pour la caractérisation expérimentale d'un module de puissance. L’ enveloppe d'un tel signal

S écrit :
9
X(t)=y codkQt+gy)
k=1
| , _ O o|x(t) O
Lafigure 4-11 représente la couverture offerte par ce signal dansle plan D|x(t)| ; ot [Jpour les
O O

11 niveaux de puissance moyenne habituels. Les lieux de la courbe obtenue, ainsi que | e facteur

de créte de I’ envel oppe dépendent du tirage de phase.

0.05

0.04

0.03
0.02

0.01 f
olx(t),
ot

0

-0.01 E

-0.02

0.03 P = apanl e e e
s T
-0.04
-0.05 L . : : . . L
0 0.1 0.2 0.3 0.4 ‘X(t)‘ 0.5 0.6 0.7 0.8

Fig. 4-11 — Couverture obtenue par une enveloppe de pseudo-bruit unique — Balayage en puissance de—10 dBma 0

dBm

On constate que ce type d’ enveloppe permet une bonne couverture dans le plan B|x(t)| : a|;(ft )|
O

Il sagit donc d’'un type d enveloppe particuliere intéressant dans le cadre d’une identification
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faite avec le banc de mesure : le temps de manipulation étant réduit par I’emploi d’ une enveloppe

unique (pas de variation de paramétre fréguentiel ou de modulation).

Un facteur de créte important peut également étre atteint par I’emploi de plusieurs

porteuses en phase. Ainsi, un signal a 4 porteuses a un facteur de créte de 6 dB. Afin de prendre

en compte les effets liés aux fréquences de battement minimum et maximum, on Se propose

d étudier une enveloppe présentant les fréguences minimale et maximale du signal précédent,

soit :
x(t) = codQ1)+coq9Q1t)

La couverture de se signal pour les puissances moyennes allant de —10 dBm a 0 dBm sont

présentés figure 4-12.

x(1)

i

i
v

0.05 — 1
=-10 dBm =
004 bomc o _ e P=0dBm
4’——_____; ;—:—:.T..:;:-_ -:':::t‘-:‘~-._
N (S > "~
> s N
0.02 } N \ N
~ AN N
0.01 f N\ \ N\
’ \
Ax(t) ) V)
ot ] i 7
-0.01 / J /7
e p ;o
-0.02
- —// - —f/ -’/ d
-0.03 = S
[ B - -
_______ ol
Y
_0.05 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 \x(t)\ 0.4 05 0.6 0.7

Fig. 4-12 — Couverture obtenue par une enveloppe unique 4 porteuses — Balayage en puissance de—10 dBma 0

dBm
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Commentair es compar atifs

On constate qu’une analyse avec une enveloppe unique permet une couverture similaire
au signal précédent contenant 18 porteuses. On préférera tout de méme les lieux induits par le
pseudo-bruit de 18 porteuses : |e processus al éatoire présent sur les phases améliore la densité des

points dans la zone de couverture.

Les figures précédentes correspondent a la projection des enveloppes modulantes dans le plan

ax(t)|  o|x(t) E

O ot

Les couvertures obtenues sur le domaine de définition potentiel de la fonction non linéaire

~ o|x(t
G= fNL@x(tX ; %HE sont similaires. On notera qu’une enveloppe multiporteuse présente

I’ avantage de couvrir des zones correspondantes a |x(t){ élevé et qu’ une enveloppe biporteuse

o|x(t)

permet d' analyser des valeurs de o importantes.

Pour la mesure, le temps de chargement de I'AWG associé au temps nécessaire a la

correction de chacune des enveloppes mesurées est un facteur non négligeable. Il est donc

préférable d’ utiliser un nombre d’ enveloppes minimum. Une identification de la fonction G a
partir d’ une couverture du domaine de définition offerte par un pseudo-bruit plutét que par
plusieurs mesures de type biporteuse avec variations de leur écart fréquentiel, semble étre une

solution judicieuse.

1.4.2 Méthode d’identification

L’identification de la fonction non linésire G peut étre obtenue en utilisant les

modulations décrites précédemment pour | analyse d’ envel oppes purement réelles.
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Les modulations appliquées en entrée d’ un module non-linéaire correspondent a un ensemble de

o|x(t
points @x(t] ; |:;—t()‘H obtenu pour chague instant t, se trouvant dans le domaine de définition de

lafonction G.
L’ analyse de laréponse y(t)du module non-linéaire a de telles enveloppes conduit ala valeur du

gain complexe dynamique :

G @x(t)| ; 6|;(Et)| Ez % calculé pour chaque valeur det.

En considérant tous les instants t, on aboutit a 2 surfaces sous forme de nuages de points qui sont

les parties réelle et imaginaire du gain complexe dynamique :
- 0 ~ 0
{6} = fNL@A;%E e Og}= fNL@XI;%E

Les signaux d enveloppe utilisés pour déterminer G seront dit d «identification ».

Base de signaux d’identification \

Fig. 4-13 — lllustration de I’ identification dynamique d’ une non-linéarité par modulation DBLPC

La figure 4-13 illustre les parties réelles et imaginaires des enveloppes de sortie d’'un
amplificateur obtenues a partir de simulations par transitoire d’ enveloppe faites sur le schéma de
conception circuit de cet amplificateur a I'éat solide millimétrique 17-21 GHz. Les signaux
correspondent ici & une modulation DBLPC de la forme x(t)= A(l+ S.co2m.f1)) pour
différentes valeursde f (1, 10, 100 et 250 MHz), de A (0.2, 0.5, 0.7, 1, 1.2, 1.4 et 1.6 volts) et de
3 (0.1a0.6 par pasde 0.1). Lafréquence porteuse est prise a 20 GHz.
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Le gain complexe dynamique est donc représenté par deux nuages de points issus du rapport

ﬂ. Un pour la partie réelle, I’ autre pour la partie imaginaire.

x(t)

En généralisant au cas d’ une enveloppe complexe )?(t) on doit considérer le parametre

. Afin de permettre une bonne couverture du volume de définition SA(t)| : M : %&)D
O

ag(t)
ot a oot

avec, X(t)= |A(t)|.ej'¢(t), il convient d’ avoir une projection de I’ enveloppe sur I’axe%t(t) Sur une

dynamique maximale. Cet axe représentant la fréguence instantanée, on décale le signal modulé

dans la bande de fréquence de part et d autre de la fréquence centrale afin de réaliser une

0¢(t)

identification similaire a celle faite avec une enveloppe réelle (T=O) pour une valeur

o¢(t)

particuliere de - On couvre ains le volume désiré.

x(t)=|Alt) el 40| 22

4 (1) ™\
‘ lil Frét;Jences /\ _ e o -y 6\A(t)\
. _/ R X ot
4 X(1) ) %t(t)=+Fl S \ - \\\\\
<+ > -
||| |, ol - \
[ Fré;uences ot =< \¥
\ j _ -
P ’-\
4 | (1) ) %(t):_ﬂ"‘__/ % \\ |At)
SR
_i|:| ‘ Fré:uences

- J

Fig. 4-14 — Couverture engendrée par une biporteuse décalée : domaine de définition a 3 dimensions
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Notons que dans les représentations précédentes, les enveloppes X(t) et y(t) sont

synchronisées a bas niveau, ain de dissocier le temps de propagation de groupe (TPG) du

module a modéliser en zone linéaire.

Nous avons vu comment obtenir de nombreuses valeurs discrétes de G en fonction de

0.2 08

étre utilisée dans un modéle de niveau « systéme ».

. Il convient de déterminer cette fonction non linéaire afin qu’ elle puisse

En conségquence, a partir du nuage de points déterminé précédemment, on se propose d’interpol er
une fonction correspondant a chacun de ces points. L’interpolation peut se faire par splines ou

réseaux de neurones.

L’interpolation d une fonction multidimensionnelle définie par 3 variables indépendantes
est possible par la technique des « splines ». Les procédures numériques d’interpolation ont pu
étre développées al’ IRCOM par J.J. Raoux [6] et améliorées par H. Chehade [7]. Elles consistent
a décomposer par morceaux la fonction non linéaire sur une base définie par des fonctions

polynomiales.

La modélisation d’une fonction non linéaire multidimensionnelle est également possible

par I’ utilisation de réseaux de neurones. Cette technique a été utilisée pour modéliser la fonction

~[,.0A 0¢
GELA’at’atEl

1.4.3 Interpolation par Réseau de Neurones

NETLET, le simulateur de réseaux de neurones qui a été utilisé dans le cadre de ces
travaux, aété développé al’IRCOM par Y. Harkous et J. Rousset [8].
Ce simulateur permet de construire un réseau neuronal de type feedforward, avec une seule

couche cachée, schématisé figure 4-15.
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COUCHE COUCHE COUCHE
D'ENTREE CACHEE DE SORTIE

Vecteur de sortie

)

Vecteur d entrée

*)

Fig. 4-15 — Réseau neuronal de type Feedforward a une couche cachée

Ce type de structure permet une modélisation arbitraire de n’importe quelle fonction non linéaire
multidimensionnelle. La finesse de la modélisation dépend de h : le nombre de neurones présents
dans la couche cachée.
Dans NETLET, lafonction d’ activation des neurones est une ondel ette. Le principe du simulateur
repose sur le fait que toute fonction linéaire ou non linéaire peut ére décomposee en une somme
finie d' ondelettes (principe des transformée en ondelettes et de leurs représentations dans un
espace temps-echelle) [9].
L’ondelette mere du réseau d’ ondelettes implémenté dans Netlet est I'inverse du chapeau
mexicain :

Ix

t,l/(X):Q|X||2 - p)e_ 2 avec p=dim(X)

La famille des ondelettes utilisées correspond a la formulation ¢ q) =g(d(X -t)) pour

[

différents facteurs de dilatation d et de trandlation t.
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Fig. 4-16 Ondelette radiale utilisée par le simulateur de réseaux d’ondelettes (p=1; d=1;t=0)
Le simulateur établit larelation entrée/sortie tel que: [10]

h p h p
Ynetlet = Za)lwl (X)+ ZUJXJ +0 = Za),.l//(di(x _Ti ))+ ZUJXJ +6
=1 IE =1 B

h est e nombre de neurones (ondel ettes) dans la couche cachée

w, est le poids de connexion entre I’ ondelettei et lasortie linéaire ;

d; est le paramétre de dilatation de |’ ondelettei ;

X estlevecteur (de dimension p) d’ éléments x; d’entrée du réseau ;

T; est le vecteur de translation (de dimension p : (ty,to,...,tp) )deI’ondelette i ;

U; est un des p parametres linéaires de connexion qui relie le terme x; a la sortie du

7

résead ;
6 est le seuil du neurone de sortie ;

W, est lafonction d'activation du neurone du i*™ neurone caché: cest la i*™ version

trandatée et décalée de |’ ondelette mére ¢ .

La seconde partie de |’ équation correspond a une partie linéaire qui permet de bien capturer les
propriétés linéaires de lafonction non-linéaire aidentifier.
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La structure du réseau d’ ondel ette peut ainsi étre représentée commeil suit :

VECTEUR V

Produit

VECTEUR X VECTEUR Ti / Scalaire
.

@yl

Fig. 4-17 — Organigramme du réseau d’ ondel ettes implémanté dans Netlet

Le réseau est donc définit par les paramétres w, d;, (T;), pour i compris entre 1 et h ainsi que le

vecteur (v) et lescalaire 6.

Dans le cas de la modélisation du gain complexe dynamique, le vecteur d’entrée possede 3

dimensions (|A4 W ¢) La sortie a obtenir est le gain complexe, soit 2 dimensions (parties

réelle et imaginaire). Cela nécessite donc 2 réseaux d’ondelettes indépendants correspondant

respectivement aux fonctions Délls a|f4 6¢% % ; aﬁ ;%

Le nuage de points du gain complexe issu des modulations présentées dans le paragraphe 11-4
constitue la base d' apprentissage utilisable pour le réseau de neurone.

Ainsi, les modéles des fonctions parties réelle et imaginaire du gain complexe dynamigue sont
obtenus en présentant au simulateur Netlet les différentes combinai sons des 3 parametres d’ entrée
et des 2 sorties associ ées.

Cela congtitue la phase d' apprentissage des 2 réseaux d ondel ettes.
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Lors de cette phase d apprentissage, Netlet calcul pour chaque réseau (en minimisant |’ erreur
moyenne entre la sortie désirée et la réponse des réseaux [10]), le nombre optimal h de neurones
présents dans la couche cachée ainsi que les paramétres associés: w, d;, (T;), (v) et 6 (pour tout i

comprisentre 1 et h).

Un fichier contenant ces parameétres constitue le modéle de la fonction G.

On propose 2 possibilités d’ utilisation du modéle établit par Netlet.

La premiere solution consiste a utiliser un programme associé a Netlet : « Netrun ». 1l s'agit d'un

exécutable qui fourniralaréponse aun signal arbitraire (représenté en |A4 W ¢ ) en utilisant

le fichier des paramétres pour modéliser la non linéarité. Cet exécutable ne présente aucune
interface utilisateur. Les opérations se spécifient par ligne de commande d’ appel du programme.
Cela permet d'intégrer tres facilement dans I’ environnement du banc de mesure (sous HP VEE)
le modéle systeme de la non linéarité étudiée.

by

Une seconde possibilité consiste a utiliser chacune des valeurs des paramétres du réseau
optimisées par Netlet. On peut aors reconstituer la structure du réseau (figure 4-18) dans un

environnement de simulation systéme comme ADS.

wi( )

(Neurone)

()

(Ondelette)

Fig. 4-18 — Exemple d’implémentation dans ADS de |a fonction ondel ette et de la structure d’ un neurone
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Il - Application a I’extraction de modeles

Cette partie présente des résultats obtenus par des modélisation de 2 amplificateurs de

puissance par la technique du gain complexe dynamique.

Ces modélisations proviennent de bases d’ apprentissage (donc de signaux didentification) issu
de simulations ou de mesures.

Pour un premier amplificateur, le gain complexe dynamique est déduit de simulations du circuit
de conception en transitoire d’ enveloppe sous ADS en présence de signaux d’identification. La
qualité de la prédiction du modéle comportemental pour des envel oppes différentes serajugée vis
avisde simulations circuit de I’ amplificateur.

Un autre amplificateur a fait I’objet de mesures d enveloppe complexe. Ainsi, la base
d’ apprentissage et les signaux de tests pour évaluer la qualité du modéle éabli proviennent de

mesures temporelles d’ envel oppes calibrées réalisées avec |e banc de mesure décrit au chapitre 11.

II.1 — Cas du schéma de conception d’'un amplificateur traité en simulation par la

technique du transitoire d’enveloppe

Ce paragraphe présente des simulations réalisées en transitoire d’ enveloppe sous ADS.
L’ amplificateur étudié est un HPA présentant une fréquence centrale de 20 GHz en technologie
PPH25 UMS. Il a éé concu par M. Bappel, dans le cadre dune collaboration
CNES/UMS/IRCOM [11]. Les transistors utilisés dans cette conception n’ont pas de modele
thermique. Les éventuels effets mémoires BF obtenus seront ainsi uniquement dus a la structure
des circuits de polarisation (les impédances basse fréquences présentées aux acces des transistors
[12][13]). Les effets de mémoire HF seront quant a eux liés aux variations de gain et de TPG

dans la bande.

11.1.1 — Caractéristigue AM/AM dynamique — effet mémoire non linéaire
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Les simulations sont effectuéesici en présence d’un signal RF d’ entrée

x(t) = D{)Z(t).ej""ol} avec % = 20 GHz. On impose son enveloppe complexe associée, X (t),
T

comme un signal réel correspondant a une modulation DBLPC (cf. paragraphe 1). Soit

X(t) = AL+ B.codQt)). On fait varier les paramétres A, 3 et Q.

On analyse les envel oppes complexes associ ées aux entrée et sortie du circuit de conception. Ces
envel oppes sont synchronisées afin de corriger le retard du au TPG linéaire de I’ amplificateur

dans la zone d' utilisation.
Une observation des ces envel oppes amene la conclusion suivante :

»  Pour une fréguence de battement @!gg inférieure 250 MHz, pour tout A et 3, le
T

module de I’ envel oppe de sortie correspond al’ enveloppe d’ entrée écrétée. La symétrie
del’enveloppe de sortie indique qu’ elle serait modélisable par une simple courbe

AM/AM.
* Silafréguence de battement est supérieure a 50 MHz, le module de |’ envel oppe de

sortie est dissymétrique. Cette dissymétrie dépend de A et de 3.
Les modules des envel oppes en fonction du temps, sont représentés, pour A= 1.2 volts et 3=0.5,

figure 4-19. Les courbes AM-AM dynamiques qu’ elles induisent sont présentées figures 4-20.
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20 — Courbes AM-AM statiques et dynamiques (A=1.2Volts, =0.5) du HPA-

Fig. 4-

\\\\\\\\\\\\\\\ ~ PN
N T
I |
= I
© EOu |
|
N Te} ) |
I —~ o Q 4o
= A T |
w = 5 m I
[%2) + c |
N - 213 € FE
] e > |
N =
c Ol S < ”
o = Il 2 ,
|
¢ 5 ,
2 T2 e F
““““““““ . = 3 |
T © ,
> ? |
\\\\\\\\\\\\\\\ E S R o
o N H
s s !
. . ° =} o ,
e ———————— T} o |
g 3 g T
] = g
o S, !
A 5 |
.M s QA __
< |
. 2 |2 |
\\\\\\\\\\\\\\\\\\\ 3 o) < I
2 ] I R
=] [ [
m Q | |
N w $ O I |
T N ! ” |
= S w % o I I
— - o — =} T T
I m 2 g | |
| 8 g | |
(@ - = 2 I I
| AMn I |
““““““““ g o e e R
8 by < ! ,
<t ) | |
- el I |
2 5 ! !
T o 1 1 1 1
O
< ) < [} o = o =) 80 o —
3 g 3 3 8§ 9 S ~ ,




Ces courbes de puissances d’ envel oppe instantanées accréditent le fait qu’ une utilisation du gain
statique dans des simul ations de niveau systéme intégrant des SSPA n’ est pas adaptée al’ emploi
de signaux modulés. La présence d’ un hystérésis signifie gu’ il manque la prise en compte d’ au
moins un parametre supplémentaire afin de permettre une bonne caractérisation de
I”amplificateur de puissance. En conséquence, on se propose d’ établir un gain complexe

dynamique du HPA suivant la méthode décrite au paragraphe |.

11.1.2 — Identification a partir d’enveloppes de modulation réelles

Le gain complexe dynamique du HPA est identifié suivant une base d’ envel oppes réelles.

Des simulations en transitoire d’ envel oppe nous permettrent d’ accéder au gain complexe

MD

dynamique pour différentes combinaisons de valeur aA{ ; " . Les valeurs du gain obtenues
O O

avec labase d’ enveloppes d’ identification constitue les données d' apprentissage du réseau

d’ ondelettes. Suite a quoi nous testons le modele ainsi établi en simulant saréponse aun signa

n’ayant pas servi alaphase d’identification (phase d’ apprentissage).

11.1.2.1 — Modulation type DBLPC

Les signaux d identification sont delaforme: x(t)= A1+ B.coQt)). Le domaine

d’ apprentissage du réseau d’ ondel ette est obtenu pour différentes combinaisons destermes A, 3
et Q.

Unefoisle modde établi, on le teste en simulant différentes modulations :

1% signal detest :
On utilise une modulation du méme type que celles utilisées lors de I'identification du

modele (DBLPC). Ce signal de test ne faisait pas partie des signaux identifiant. Dans un premier

o|AD

] est située al’intérieur de la couverture utilisée lors

temps, sa projection dans le plan aA{ ; 5
U U
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de I’identification du gain. Cette disposition est représentée figure 4-21. |l teste ainsi les facultés
d’interpolation du réseau de neurones.

Les parametres (A=1.3 volts, f=0.27 et 222100 MHz ) du signa de test sont tels qu'on se
T

retrouve dans une zone décrite par un hystérésis sur la courbe AM/AM dynamique afin

d’ apprécier le suivi du modéle face aux phénomenes de mémoire non linéaire.

o Domaine d'identification = Domaine du signal test
2.E+09

1.E+09

9jAl)
ot

0.E+00

-1.E+09

-2.E+09

Fig. 4-21 — Domaine d' identification du gain dynamique et modulation de test

On propose, figure 4-22, les parties réelle et imaginaire de la sortie obtenues par ADS
(transitoire d’ enveloppe), le model e statique et |e modéle dynamique lorsgue le signal d’ entrée
est lesignal de test.
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— Transitoire d'enveloppe ——Modéle dynamique o Modéle statique — Transitoire d'enveloppe —Modele dynamique o Modéle statique

-10.5

11 b

-115

12 F

-125

-13

-13.5

2I’1

6.8

6.6

6.4

6.2

6 F

58 |

5.6

5.4

Fig. 4-22 — 1 période de I’ enveloppe de sortie (en volts) obtenue par 3 types de simulation

Ainsi, le modéle dynamique constitue, ici, une avancee vis avis du modéle statique mais:
- lesignal d entrée est de méme type que les enveloppes d’identification ;

dla

F) inclus dans le domaine de

- le signal d’entrée a un lieu (suivant |A et

definition identifié.

dsignal detest :

Le signa de test est de méme type que le premier signal de test, a I’exception que sa

o0|A0
représentation dans le plan SA{ ; %D va au-dela du domaine de définition identifié pour la
O

O

fonction gain complexe dynamique G. Il vadonc permettre de tester |les facultés d’ extrapolation

de notre réseau de neurones.

La figure 4-23 présente des lieux d'identification et du signa de test. La figure 4-24 illustre

I’ envel oppe complexe de sortie obtenue par transitoire d’ envel oppe et par le modéle dynamique.
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o Domaine d'identification = Domaine du signal test

2.E+09 ‘ ‘
| |
| |
| |
| |
| |
| |
l l
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Fig. 4-23 — Domaine d' identification du gain dynamique et modulation de test

= Transitoire d'enveloppe = = Modéle dynamique Transitoire d’enveloppe - = - *Modele dynamique

T T 12

Fig. 4-24 — 1 période de I’ enveloppe de sortie (en volts) obtenue par transitoire d’ enveloppe et par le modéle

dynamique

On se heurte dans cette configuration au probléme maeur du réseau de neurone: ce

dernier ne peut pas donner une valeur correcte sur un domaine pour lequel il N'y pas eu
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d’identification préliminaire. L’ extrapolation, avec ce type de modele (neuronal) est donc a

proscrire.

3*™ gignal detest :

Des investigations en termes de C/I d’ordre 3 du modéle identifié en modulation DBLPC
impligue une enveloppe de test biporteuse, donc différente de celles ayant servi a la phase
d’ apprentissage. Une telle enveloppe de test se retrouve en extrapolation du domaine identifié
pour de faibles puissances instantanées (figure 4-25). En conséquence, |’enveloppe issue du
modele neuronal est déformeée a faible niveau (figure 4-26). L’ influence non négligeable sur le
C/l (figure 4-27), nous invite a identifier le modele dynamique par une autre famille de
modulation. Les figures suivantes correspondent a une enveloppe de test biporteuse dont la

fréguence de battement est de 100 MHz et la puissance moyenne de 10 dBm.

o Domaine d'identification =—Domaine du signal test

2.E+09

1.E+09 |

9|A(t)
ot

0.E+00

-1.E+09 |

-2.E+09

Alt)

Fig. 4-25 — Domaine d'identification du gain dynamique et modulation de test
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Modeéle dynamique

—Transitoire d'enveloppe

Modéle dynamique

Transitoire d'enveloppe

— - C/I INF : Modéle dynamique
— - C/I SUP : Modéle dynamique

—— C/I INF : Transitoire d’enveloppe
—— C/I SUP : Transitoire d'enveloppe

Fig. 4-26 — 1 période de |’ envel oppe de sortie (en volts) obtenue par transitoire d' enveloppe et par le modéle
dynamique
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Fig. 4-27 — Courbes de C/I pour le modéle dynamique identifié en DBLPC

Le gain complexe dynamique est identifié par

Acos(Q.t) . Le domaine d’ apprentissage du r

[1.1.2.2 — Modulation type DBLPS: signaux biporteuse

combinaisons destermes A, et Q.

x(t)



Un test en C/l d’ordre 3 est réalisé sur le modele identifié en biporteuse. L’ enveloppe de test a

une fréquence de battement de 125 MHz, afin d’évauer la linéarité du HPA dans la zone

d hytérésis. Le modéle a éé identifié pour des fréquences de battement de 100 MHz et de 200

MHz.

La figure 4-28 illustre le domaine d’identification du modéle en biporteuse et le domaine du

signal de test permettant I’ analyse en C/1. Lafigure 4-29 présente la comparaison des résultats en

Cl/1 obtenus par transitoire d’ enveloppe et par |le modél e dynamique.
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Fig. 4-28 — Domaine d' identification du gain dynamique et modulation de test
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Fig. 4-29 — Courbes de C/I pour le modéle dynamique identifié en biporteuse
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Fig. 4-30 — Formes temporelles de la réponse au signal de test par e modéle dynamique et le transitoire

d’ enveloppe

Des simulations effectuées pour d’ autres fréguences ont montré que le modéle dynamique
identifié en biporteuse présentait des résultats conformes a ceux obtenus par le transitoire
d’ envel oppe lorsque le domaine de la modulation de test est situé al’intérieur de la zone couverte
lors de I'identification. Pour des fréquences de battement supérieures a 200 MHz, le modéle se
trouve en extrapolation. Les résultats ne sont alors plus autant en accord entre le modée

dynamique et e transitoire d’ envel oppe.

11.1.3 — Généralisation pour des enveloppes d’'entrée complexes

Dans ce paragraphe, on va généraliser la modélisation du gain complexe dynamique pour

des envel oppes complexes. Le domaine des définition de lafonction modélisée ainsi que les lieux

. , A 9g0
des enveloppes de modulation sont alors analysées dans un espace A{ vl ED' Une bonne
O O

occupation de cet espace nécessite une identification pour plusieurs fréquences instantanées de
modul ation.
Deux cas seront alors présentés.

Une premiéere identification sera effectuée avec des signaux monoporteuses présentant

différentes fréquences instantanées (décalage en fréquence par rapport ala fréquence centrale) et

200



différentes amplitudes. Les effets mémoires représentables seront donc fonction des dispersions
non linéaires HF du module modélisé (gain et TPG).

Une seconde identification sera faite avec des signaux biporteuse. L’ anayse de plusieurs
fréguences instantanées complétera ce qui a éé fait au chapitre précédent (ou la fréquence
instantanée était nulle : ¢(t) constant). L’identification ainsi faite du modéle dynamique devrait

lui permettre de prendre en compte des phénomeénes de mémoire BF et HF.

11.1.3.1 — Principe de signaux monoporteuses décal ées en fréquence

Cette identification est réalisable en mesure par un analyseur de réseau vectoriel. On
I”assimilera a un réseau de courbes AM/AM et AM/PM réparties sur |’ ensemble des fréquences.
Cette caractérisation conduit au modele HF du dispositif mesuré. Ce type de modélisation est
particulierement bien adapté aux amplificateurs a tube a onde progressive. Les premiers modeles
non linéaires dépendants en fréquence utilisaient cette approche [14][15][16]. Elle est néanmoins
toujours d actualité pour des modélisations d’amplificateurs traitant des signaux a enveloppes

guasi constantes[17].

Dans le cadre de nos simulations en transitoire d’ enveloppe sur le HPA, I’ enveloppe complexe

i(t) d’identification utilisée correspond a |’équivalent bande de base d une monoporteuse

décalée en fréquence. Elle s exprime telle que i(t) = Ae/ ! QU A et Q sont des parametres que

I’on fera varier. La projection de ce type d’ enveloppe dans |’ espace SAI W a¢g&et telle que
0
W o2 g
ot ot
L’identification du modéle dynamique du HPA en monoporteuse est fait par un balayage en
09

fréguence de £ 200 MHz autour de la fréquence centrale (20 GHz). Cela revient a balayer 3t

sur + 1,26.10° rad/s.
Cette identification est faite pour différentes amplitudes de la porteuse, correspondant a des

variations de puissances de 1 a19 dBm par pas de 1dB.
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Fig. 4-31 — Gain de I’amplificateur HPA sur une bande de 400 MHz autours de 20 GHz, paramétré en puissance

Sur la bande considérée, le HPA présente peu de variation du gain. En conséquence, les
dispersions HF qu’il présente auront des effets mineurs sur |’ envel oppe.

Suite a cette identification en monoporteuse (Lﬁ = OEjécal ée, nous effectuons un test de C/l; a

I”aide d’ une enveloppe de test biporteuse EH% Z OH dont les fréguences associées aux porteuses

en équivalent passe bas sont respectivement f,=0 et ;=200 MHz.

Les lieux des signaux didentification et du signal de test sont représentés dans I’ espace

SA{ M —D, figure 4-32.

O‘W’"/’/ 7 ~15108 ot

Fig. 4-32 — Domaine d'identification en monoporteuse du gain dynamique et modulation de test
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Les résultats de simulations obtenus par transitoire d’ enveloppe et par gain complexe
dynamique identifié en monoporteuse sont présentés figure 4-33 et 4-34. On constate que le gain
dynamique identifié en monoporteuse ne permet pas de modéliser |'hystérésis obtenu en
transitoire d enveloppe sur la caractéristique AM-AM dynamique: cet hystérésis provient des
phénomenes de mémoire BF (dusici aux signaux d' envel oppe dans les circuits de polarisation).
Les courbes de C/lI en fonction de I'écart entre les fréquences témoignent du fait que les
phénomenes mis en jeux ne peuvent pas ére modéisés si I'identification est faite par un signal
CW.

—Transitoire d’enveloppe o Modéle dynamique

16

14

12

10

Fig. 4-33 — Courbe AM-AM dynamique obtenue avec un signal test biporteuse
(f1=0 MHz, f,=80 MHz, Puissance d’ entrée moyenne = 11 dBm)
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Fig. 4-34 — Résultats en C/I; pour plusieurs puissances et frégquences de battement( f;=0 MHz; f, variable)

11.1.3.2 — Sgnaux de type biporteuse décal és en fréguence

Afin d’ obtenir une modélisation dynamique correcte en effets mémoire HF et BF, on se
propose dans le cadre de test en C/l3, de réaiser une identification avec des enveloppes de
bi porteuse décal ées en fréquence. Ce type d’ enveloppe S écrit de la sorte :

X(t) = AcodQt)el ol A et Q sont des paramétres que I’ on feravarier.

Celarevient a considérer un signal biporteuse dont la fréquence f;, en équivaent passe bas, est
fixe et égae a0 MHz, et balayer lafréguence f.

Des simulations en biporteuse en présentant un signal d excitation, indiquent clairement
I”amélioration apportée par e modéle dynamique par rapport a un modél e statique (pour lequel le
Cll3 est indépendant de la fréguence de battement de |’ enveloppe). Les signaux de simulation
étant de méme forme que ceux d’ apprentissage, cela ne permet pas de conclure directement sur la

versatilité du modele mais sur la qualité de I’ interpol ation générée par le réseau de neurones.
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Fig. 4-35 — Courbe AM-AM dynamique obtenue avec un signal test biporteuse

(f1=0 MHz, f,=180 MHz, Puissance d’ entrée moyenne variant de 4 a 14 dBmpar pasde 1 dB)
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Fig. 4-36 — Résultats en C/1; pour plusieurs puissances et fréquences de battement( f;=0 MHz; f, variable)

Si le réseau de neurones présente |’avantage d’un nombre «arbitraire » de dimensions

(paramétres d’ entrée), il peut conduire a des ondulations des formes temporelles dont I’influence

N’ est pas négligeable en termes de C/l3 lorsque que le modéle est en zone linéaire. La versdtilité

du modéle présentée reste a établir, elle serale sujet d’ une discussion du paragraphe suivant.
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.2 — Identification et modélisation comportementale a partir de mesures

d’enveloppe complexes

L’ amplificateur sous test, ayant fait I’objet du travail rapporté dans cette partie, est le
MLA MTSAT (4 Watts, 2 étages, bande S) dont I’ é&ude a déja fait I’ objet d’une collaboration
Alcatel Space Indutries / IRCOM [15]. Cet amplificateur présente des phénomeénes de mémoire
BF dus a la structure du réseau de polarisation. Une mise en évidence expéimentale des
phénomenes de mémoire BF sera présentée, suite a quoi nous modéliseronsle MLA a partir d’un
signal d'identification de type pseudo-bruit (64 porteuse). Ce modéle sera testé en biporteuse.
Une comparaison de C/l3 entre les résultats issus du modéle dynamique et la mesure permettra de

conclure sur laversatilité du modéle a gain complexe dynamique.

11.2.1 — Mise en évidence expérimentale d'effets mémoire BF sur un amplificateur de

puissance

Des mesures d’ enveloppes complexes sur le MLA MTSAT ont été effectuées dans une

configuration biporteuse. La figure 4-37 présente les puissances instantanées de |’ enveloppe de
sortie pour différentes puissances moyennes de I'’enveloppe dentrée et différents écarts
fréguentiels entre les porteuses.
On peut constater que pour des enveloppes d’ entrée parfaitement sinusoidales, les envel oppes de
sortie sont dissymétriques. Cette dissymétrie change en fonction de la puissance et de la
fréguence de battement. Elle conduit & un hystérésis, d§ja observé dans les simulations en
transitoire d’ enveloppe précédente, lorsque I’on trace la courbe AM-AM dynamique (figure 4-
38).
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Fig. 4-37 — Formes temporelles de puissance instantanée mesur ées en sortie du MLA pour différantes modulations

biporteuses
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Fig. 4-38 — Courbe AM/AM dynamique obtenue par 3 enveloppes biporteuse mesurées a fréguence de battement fixé

Afin de comprendre |’ origine de cet hystérésis, on mesure les enveloppes de sortie correspondant
a différentes fréquences de battement de I’ envel oppe d’ entrée biporteuse. Cet hystérésis est donc
localisé en fréquence de battement. |l existe un phénoméne de résonance entre 128 kHz et 250
kHz. Pour des fréquences de battement inférieures, pour tout niveau de puissance moyenne
considéré, I hystérésis se referme lorsque I’ on trace la caractéristique AM-AM dynamique.

Une résonance aussi bien localisée correspond a un effet mémoire BF issue du réseau de
polarisation de |I’amplificateur. En effet, un phénomeéne thermique n’aurait pas de fréguence

limite inférieure.
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Fig. 4-39 — Courbes AM/AM dynamique obtenue par des envel oppes biporteuse mesurées

pour des fréguences de battement variables et & puissance moyenne d’ entrée fixée

Afin de visualiser I'effet mémoire au travers de différentes modulations, différents signaux

modulés ont été mesurés au acces d’ entrée et de sortie du MLA. Lafigure 4-40 illustre la courbe

AM-AM dynamique obtenue en présence de différentes modulations pour une méme puissance

moyenne d’ entrée ((RdBm) :

un signal biporteuse ayant un battement de 128 kHz, et un facteur de créte de 3 dB ;

un signal & 4 porteuses définit tel que X(t)=cod2..f t)+cod2.f,1) avec
f, =64kHz et f, =2 MHz, possédant un facteur de créte de 6 dB ;

une enveloppe QPSK (3.125 Mbit/s) filtré en demi-Nyquist blanchissant (roll off de

0,22) , présentant un facteur de créte de 4,94 dB ;

une enveloppe de type NPR sans trou disposant de 65 porteuses espacées de 31,25
kHz entre elles, soit une bande de 2 MHz. Les phases de ces porteuses correspondent

aun tirage aéatoire suivant une loi uniforme entre O et 271. Le facteur de créte est de

7,75 dB.

209



Multiporteuse CW —QPSK ——Biporteuse - 4 porteuses

4000

3500

3000 = e

2500

2000 e

1500 b L

1000

500 FF----

Puissance de sortie instantanée (mW)

T

o
[N
N

3 4 5 6 7 8
Puissance d'entrée instantanée (mW)

Fig. 4-40 — Courbes AM/AM dynamique obtenue par différantes modulations a puissance moyenne d’ entrée

identique

11.2.2 — ldentification du modéle a partir des mesures

Conformément a ce qui a été décrit au premier paragraphe de ce chapitre, un modéle
dynamique sera déduit du MLA a partir des enveloppes complexes mesurées. La qualité de la
modélisation sera appréciée en comparant les résultats offerts par le modéle dynamique avec des

d’ envel oppes complexes mesurées en sortie du dispositif.

I1.2.2.1 — Résultats sur un critére temporel : forme de |’ enveloppe de sortie

Dans un premier temps, le modéle est déduit de |’ apprentissage du réseau de neurones a
partir d’'un unique couple d enveloppe entrée/sortie: les enveloppes mesurées correspondant a
une puissance moyenne d entrée maximale de 2 dBm lorsgue que le signal modulé est un signal

pseudo-al éatoire périodique (65 porteuses).
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Les signaux de test permettant d apprécier les résultats obtenus par le modele statique sont des
enveloppes correspondant & des modulations biporteuses dont |’ écart fréguentiel est de 128 kHz

pour des puissances moyennes d’ entrée variant de—6 a+2 dBm.

/ — Domaine d'identification —Domaine des signaux test — Domaine d'identification —Domaine des signaux test \

Fig. 4-41 — Domaines de définition :

Identification du gain dynamique par un signal multiporteuse CW et modulation de test

La comparaison du module de I’ envel oppe de sortie au cours du temps obtenue par la mesure et

prévue par le modele dynamique est présentée figure 4-42.

/ —Mesure —Modéle dynamique
400

MLA MTSAT

Y4

(t)

0
K temps /

Fig. 4-42 — Comparaison Mesure / Modéle dynamique identifié en multiporteuse CW

Enveloppe biporteuse - écart fréquentidl : Af=128 kHz / Puissance moyenne en entrée : 1,86 dBm

Le modéle dynamique ne suit pas la dissymétrie d’ enveloppe, cause de I’ hystérésis, provoquée
par lamémoire BF du MLA. Une identification avec des signaux biporteuse pourrait sembler une
aternative. Elle ne représente pas cependant une solution viable pour notre banc ou chaque

fréguence implique un nouveau chargement d’ enveloppe pour I’ AWG.
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La figure 4-43 présente des résultats obtenus sur une envel oppe biporteuse dont I’ écart entre les
porteuses est de 250 kHz, et la puissance moyenne d’ entrée de 2 dBm. Le modéle dynamique a
été établi a partir de 9 puissances moyennes d’ entrée distinctes (de -6 dBm a +2 dBm) sur 3 type
de battements ( 64 KHz, 128 kHz et 500 kHz). Le modele gere aors un phénomene d’ hystéresis,
mais ne reconstitue pas la dissymétrie souhaitée. En effet, 128 kHz et 250 kHz sont ici des
battements présents dans une résonance BF du circuit de polarisation du MLA. En observant la
figure 4-37, on constate que la dissymétrie temporelle a brusguement changé de forme. Le réseau
de neurones s’ est donc contenter de créer une forme « moyenne » correspondant au mieux aux
enveloppes d’identification. Modéliser cette résonance parait difficile autrement gu’ en analysant

toutes | es fréquences susceptibles d’ exciter lamémoire BF.

—Mesure —Modéle dynamique

° Domaine d'identification = Signal test 400

I e it

300 f------ —--N\------------- ---NN\ -

250 |

200 |

150 |

100 |

50 |

0

Fig. 4-43 — Comparaison Mesure / Modéle dynamique identifié en biporteuses

Enveloppe biporteuse - écart fréquentiel : Af=250 kHz / Puissance moyenne en entrée : 1,86 dBm

[1.2.2.2 — Résultats sur un critere fréguentiel : courbes de C/l3

On s'intéresse dans ce paragraphe au modél e identifié avec un unique couple d’ enveloppe
entrée/sortie correspondant a un signal multiporteuse CW d’ une puissance moyenne de 2 dBm en
entrée (domaine d'identification représenté figure 4-41). Ce modéle est testé en biporteuse selon
le critéere du C/1. avec une envel oppe biporteuse (Af = 750kHz) Lafigure 4-44 illustre un exemple
de résultat en C/I3 obtenu par e modéle dynamique, en comparaison aux mesures effectuées ainsi

gu’ aux prévisions du modél e statique classique (AM/AM et AM/PM).
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Fig. 4-44 — Comparaison des C/l; Mesure / Modeéle dynamique identifié en multiporteuse
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CONCLUSION

Discussion sur la structure du modéle

Un tracé dans le plan complexe du gain complexe issu de diff érentes envel oppes améne a
la représentation figure 4-45. On constate ainsi que le gain complexe dynamique issu d'un signal
multiporteuse N’ est pas comparable au gain complexe correspondant a une modulation
biporteuse. Une identification avec un signal mutiporteuse ne peut aboutir aun modéle fin lors

d’ une utilisation en biporteuse.

Multiporteuse CW (mesure) — Biporteuse (mesure) ==Biporteuse (modéle dynamique)
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Fig. 4-45 — Comparaison des C/l; Mesure / Modéle dynamique identifié en multiporteuse

Il convient ainsi de faire évoluer la structure du modél e dynamique, en rgjoutant un ou plusieurs
parametres supplémentaires, parmi lesquels la statistique du signal serait représente.

Le facteur de créte (peak-to-average) n’est pas un parametre suffisamment représentatif de la
statistique d’un signal [18], et on devra plutét s orienter sur I’information portée par les densités
de probabilités d’ amplitude ou de puissance de I’ envel oppe complexe associée au signal RF [19].

Cela constitue une premiére évolution possible du modele neuronal présenté dans ce chapitre.
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Une identification pertinente des effets thermiques et des effets de piéges [20] [21] passera de
plus par une formulation implicite de la réponse d’un amplificateur de puissance. En effet, une
bonne visualisation de ces effets s opére sur des fonctions d’ Heaviside modulées [22] [23], et ne
peuvent étre pris en compte par une formulation explicite au 1% ordre. Une formulation implicite

implique une topol ogie bouclée du modele et constitue une voie d’ investigation principale.

Conclusion du chapitre

Ce chapitre a décrit une approche possible de modélisation comportementale de module
de puissance pour la simulation de niveau systeme.
La structure du banc de mesure de formes temporelles d’ enveloppes, corrigées vectoriellement,
constitue ainsi pour ce champs d’ application un intérét fort.
Un atout de ce type de formulation de modéle réside dans sa relative simplicité de mise en cauvre
pour |’intégration dans un logiciel de simulation systeme (forme d’ un gain complexe en fonction
du temps).
Limité au 1% ordre de dérivée, ce modéle permet certes de rendre compte de laréponse de
modules non linéaires a mémoire courte, mais le travail réalise permet d avancer sur les facultés
prédictives modél es systemes vis avis des signaux différents, et des équipements différents
(possibilité de prédiction assez précise pour au moins une classe de signaux applicatifs),
englobant des signaux différents du signal d’identification du modéle.
L’ analyse du caractere predictif plus ou moins bon peut se faire également en fonction du
parametre ou du critére recherché (linéarité, aspects de valeur de puissance moyenne), ou

distorsion de I’ envel oppe (aspect temporel).
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RAPPEL DESTRAVAUX EFFECTUES

Ce travail permit dans un premier temps de présenter la problématique de
I”amplification de puissance en présence de signaux a enveloppe variable. Des notions
essentielles de traitement de signal ont pu étre abordées.

Suite a quoi, un outil de mesure de formes d’ ondes temporelles des envel oppes complexes en
bande de base associées aux signaux RF aux acces d’'un module de puissance a été congu. Ce
banc de mesure afait I’ objet d’ une description précise, tant par sa structure matérielle que par
sa procedure de calibrage et |’ aspect logiciel permettant la correction vectorielle des formes

d’ ondes complexes temporelles enregistré.

Deux applications ont été dével oppées autour du banc de mesure d’ envel oppes complexes.

La premiéere application est une approche de caractérisation de la linéarité du module de
puissance sous test, via la mesure du NPR (Noise Power Ratio) a partir des formes d’ ondes
temporelles d’ enveloppes corrigées issues du banc de mesure. Une comparaison entre la
technique utilisée dans nos travaux (source numeérique de bruit, mesure temporelle
d’ enveloppe) et une technigue conventionnelle de caractérisation (source analogique, mesure

al’analyseur de spectre) a été faite.

Une seconde application est I'utilisation des enveloppes complexes aux acces d'un
amplificateur de puissance afin de permettre d’ établir un modéle comportemental du dispositif
sous test. Avec laformulation utilisée (explicite au 1% ordre), un type de modulation judicieux
a pu étre utilisé afin de permettre une identification de la non linéarité sous test. Cette
identification conduit a un modele, tres facilement implémentable dans un simulateur de
niveau systeme, conduisant a des prédictions plus précises, qu'un modele déduit d’ une

caractérisation classique (CW).
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PERSPECTIVES DE DEVELOPPEMENT

De nombreuses investigations constituent les perspectives des travaux exposés dans ce
mémoire. Ces perspectives concernent 3 domaines :
- laconfiguration matérielle du banc de mesure;
- I'aspect logiciel (traitement de signal) associé aux corrections des enveloppes
mesurées par le banc de mesure;

- lamodélisation comportementale (boite noire) d’ un module sous test.

Concernant la topologie matérielle du banc de mesure, la premiére évolution est de
placer une seconde branche de réception (bloc linéaire RF est bloc démodulant) afin de
mesurer simultanément les envel oppes complexes aux acces du dispositif sous test.

Le défi principa au sujet des acquisitions temporelles des enveloppes complexes concerne la
largeur de bande passante. Une premiere méthode consiste a utiliser le banc de mesure en
configuration homodyne, mais |'analyse temporelle reste limitée par la fréquence
d’ échantillonnage et la profondeur mémoire de I’ oscilloscope numérique en aval des blocs
démodulants. Une évolution du banc de mesure passe donc par la qualité des convertisseurs
analogique-numeérique. L’ évolution constante des DAC permettra de disposer de circuits
extrémement performants en termes de dynamique (Spurious Frequency Dynamic Range) et

de profondeur mémoire.

Des outils de traitement du signal sont utilisés par les procédures de correction
d’ enveloppes mesurées et par les méthodes d analyse de signaux afin de modéliser un
dispositif sous test. Les outils dével oppés dans le cadre de cette thése font appel al’ analyse de
Fourrier. L’analyse de Fourier telle gu'elle est utilisée dans le débruitage a seuil vu
précédemment, perd toute notion de chronologie du signal. On préférera a |’avenir une
représentation conjointe temps-fréquence des enveloppes complexes a débruiter. Pour cela,
plusieurs méthodes issues du traitement du signal sont a disposition dont les transformées en
ondel ettes.

Ces techniques consistent en une projection du signal sur une famille de fonctions
continues a moyenne nulle (les ondelettes) déduites d’ une fonction éémentaire par translation
(t) et dilatation (). Unetelle transformation est de laforme:
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+00

T, (t,a)= [X(T).h:a(T)dT avec h,(t)= |a|_;.h§%§

00

On parle aors d une représentation temps-échelle plutét que temps-fréquence. : les axes du
plan de la transformée étant t et a (largeur de I’ondelette). Cette méthode propose une base
continue, une formule d’'inversion exacte et une base orthonormale possible moyennant un
maillage dyadique du plan temps-échelle.

En ce qui concerne le débruitage des signaux, les algorithmes les plus performants font appel
aux transformeées en ondel ettes. Les résultats obtenus dans la littérature vont au-dela de ce qui

est obtenu par filtrage linéaire.

_ Sevuillage
FWT des petits Signal débruité
coefficients

Synoptique du débruitage des signaux utilisant la transformée en ondel ettes rapide
(FWT : Fast Wavelet Transform)

L’analyse des non linéarités par les transformées en ondelettes est également plus
pertinente que ne I'est |’analyse de Fourier, et peut étre un outil essentiel pour établir des
fonctionnelles reliant des enveloppes complexes temporelles d’ entrée et de sortie. En effet,
une représentation conjointe temps-fréquence, abolit la notion de fréquence instantanée
unique : un signal dispose alors de plusieurs fréquences instantanées simultanément dont les

parcours au cours du temps sont indépendants entre eux.

Plusieurs évolutions du modél e comportemental sont également a considérer.
La premiere évolution consiste au rgout de paramétres afin de considérer pour la
modélisation les phénomeénes de mémoire tres lente (a travers la puissance moyenne du
signal) et le type de modulation présent en entrée du modéle supplémentaire (distribution de
pui ssance instantanée).
Par ailleurs, des phénomenes de thermique et de pieges ne pourront étre pris en compte que

par une formulation implicite rendant |a structure du modél e boucl ée.
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Face a de nouvelles structures de la fonctionnelle reliant les enveloppes d’ entrée et de sortie
du dispositif, de nouvelles classes de signaux d’identification devront étre étudiées.

Enfin, le modéle comportemental devra pouvoir s appliquer a d autres types de modules que
I’amplificateur de puissance. On Sintéressera a la caractérisation et modélisation de

mélangeurs, d’ oscillateur contrdlé en tension ou de linéariseurs.
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RESUME :

Cetravail concerne la caractérisation et |’ analyse des phénomenes de distorsions d’ envel oppes
dans les amplificateurs de puissance lorsqu’ils sont excités par des modulations complexes.

Le formalisme d’ envel oppe complexe, les caractéristiques principales de divers signaux modulés, les
criteres de distorsions engendrés par les amplificateurs non linéaires, ainsi que les principaux moyens
de caractérisation fonctionnelle sont abordés dans ce mémoire.

Un banc de mesure calibré vectoriellement a été développé afin de générer et de mesurer les
envel oppes complexes associées a des signaux modulés RF aux acces d’amplificateurs de puissance
soustest. L’ architecture du banc de mesure, sa procédure de calibrage et |e traitement du signal utilisé
pour la correction des mesures reliant le plan de mesure au plan du dispositif sous test, sont détaillés.
La connaissance parfaite des enveloppes complexes aux accés d’'un dispositif sous test, permet le
développement d’ applications associées au banc.

Une premiére application est la caractérisation en linéarité d’ amplificateur excité par un signal
multiporteuse selon le critére du Noise Power Ratio (NPR). Une comparaison entre des stimuli NPR
provenant de sources anadogiques (banc de mesure classique) et de source numérique (le nouveau
banc) est menée. Cela permet de conclure sur le gabarit spectral (nombre de porteuse) des générations
de stimuli pour une bonne caractérisation en NPR.

Une seconde application consiste a utiliser les enveloppes complexe mesurées dun
amplificateur afin d’en déduire un modéle comportemental (boite noire). Une extension au gain
complexe est aors proposée. La fonction de description non linéaire est approximée par réseaux de
neurones. Ce nouveau modele tient compte d’ effets mémoire a court terme et congtitue une avancée
significative dans la prédiction des signaux modulés RF.

ABSTRACT :

This work deals with the characterization and the analysis of envelope distortions due to
power amplifiers when they are driven by complex modulations.

The complex envelope formalism, the main characteristics of modulated signals, the distortion criteria
used for nonlinear amplifiers, as well as the characterization method are explained in this report.

A calibrated measurement setup has been developed in order to generate and to measure
complex envel opes associated with RF modulated signals at input and output ports of power amplifiers
under test. The architecture of the calibrated measurement setup, its calibration procedure and the
signal processing used for the envel ope correction are described.

A first application consist in the linearity characterization of multi-carriers amplifiers
according to the NPR criterion (Noise Power Ratio). A comparison between the analog and digital
approach to measure NPR is performed. That makes it possible to conclude on the spectral design (the
number of tones) used for the generation of NPR stimuli to obtain a good NPR accuracy.

A second application consists in the use of complex envelop measurements of a power
amplifier in order to extract a behavioral model (black box model). An extension to the complex gain
is proposed. The nonlinear describing function is fitted by neural networks. This new model takes into
account short-term memory effects and congtitutes a significant upgrading in system level modeling of
non linear equipments.

MOTS-CLES :

Amplificateurs de puissance Réseaux de neurones
Caractérisation Banc de mesure
Modéisation Distorsion d’ enveloppe

Noise Power Ratio (NPR) Enveloppe complexe



