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2 Mesure des paramètres de bruit en régime non-linéaire 55
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2.2.3.1 Composants sous test . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

2.2.3.2 Amplificateurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

2.2.3.3 Transistors . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
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Dans le domaine des télécommunications, la qualité de liaison dépend principalement de

la puissance rayonnée par l’émetteur, ainsi que de la qualité de réception. Pour que le rap-

port signal à bruit soit le meilleur possible, il faut un bruit électrique minimum au niveau du

récepteur, qui plus est lorsque les signaux reçus sont de très faibles amplitudes. De ce point

de vue, l’étude du bruit électrique en régime linéaire dans les composants qui constituent ces

châınes de transmission est primordiale. Le bruit et le régime de fonctionnement non-linéaire

sont étudiés conjointement depuis les années cinquante, et concernaient alors des recherches

sur les oscillateurs [1]. Depuis peu de temps, un intérêt particulier se développe pour d’autres

systèmes qui fonctionnent en régime fort signal. En effet, de nombreux amplificateurs opèrent

en régime non-linéaire de manière délibérée : c’est le cas des amplificateurs d’émission pour

générer le maximum de puissance avec un très bon rendement [2]. Une opération en régime

non linéaire peut se produire également de manière inopinée. C’est le cas par exemple des

récepteurs large bande désensibilisés par un signal bloquant de forte amplitude dans leur bande

fréquentielle de fonctionnement. Des effets non-linéaires sont générés au niveau de l’étage de

réception, occasionnant une augmentation du facteur de bruit [3, 4] et ainsi une dégradation

des performances de l’amplificateur faible bruit.

Un étage d’émission-réception est décrit par la figure 1. On voit les deux branches Rx et

Tx rejointes par le duplexeur jusqu’à l’antenne. Plusieurs phénomènes sont alors à prendre en

compte :

– Un signal dit bloquant peut venir d’un émetteur voisin, et désensibiliser le récepteur.

C’est un cas à étudier lorsque plusieurs antennes sont à considérer [5].

– L’amplificateur de puissance (PA) de la châıne Tx peut lui-même perturber l’amplificateur

faible bruit (LNA) de la châıne Rx. Deux cas sont alors possibles : soit le PA envoie des

signaux dans sa bande Tx et perturbe la bande Rx, soit le bruit amplifié du PA vient

perturber le LNA. A ce titre des travaux sont effectués pour que le PA soit linéarisé

dans la bande Tx [6]. Le bruit amplifié ainsi que les produits d’intermodulation sont alors

diminués dans la bande Rx.

Fig. 1 – Désensibilisation de l’étage de réception.
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Par ailleurs, d’autres applications demandent aussi de s’intéresser à l’interaction du bruit

électrique avec un signal RF. C’est le cas par exemple des mélangeurs ou des oscillateurs à haute

pureté spectrale [7]. Dans les transistors bipolaires à hétérojonction Si/SiGe fonctionnant en

régime non-linéaire, le plancher de bruit de phase résiduel au delà de 10 kHz est fortement

dépendant de l’interaction d’un signal de pompe sinusöıdal avec un bruit blanc Gaussien [8].

Le premier chapitre de cette thèse est consacré à l’élaboration d’un modèle comportemen-

tal permettant de décrire les interactions entre le bruit électrique et les signaux sinusöıdaux,

dans des amplificateurs fonctionnant en régime non-linéaire. L’architecture mathématique de ce

modèle comportemental est basé sur une fonction polynomiale et des calculs de densités spec-

trales de puissances. Les calculs théoriques sont étayés de nombreux cas expérimentaux afin de

valider la modélisation, et plusieurs cas de figure sont considérés. Il s’agit d’étudier des filtrages

de bruit passe-bas puis passe-bande, et de considérer plusieurs fréquences du signal de pompe.

Le modèle est également capable de rendre compte de l’évolution en régime non-linéaire des

distorsions dans le canal adjacent, lorsque seul le bruit blanc pompe le dispositif testé. D’abord

négligé dans les calculs, le bruit propre des amplificateurs testés est ensuite investigué grâce

au modèle comportemental. Cette étude nous permet de légitimer l’utilisation de la technique

du facteur Y dans le chapitre suivant, pour mesurer le facteur de bruit de dispositifs actifs

en régime non-linéaire. Une étude est aussi menée pour vérifier que le bruit électrique reste

Gaussien lorsqu’il traverse un dispositif qui fonctionne en régime non-linéaire.

Le second chapitre explique comment nous avons développé des outils de caractérisation hy-

perfréquence, permettant de mesurer le facteur de bruit et les paramètres de bruit de dispositifs

actifs fonctionnant en régime non-linéaire. La mesure de facteur de bruit est effectuée lorsqu’un

signal de pompe est injecté à l’entrée du composant actif, en nous basant pour cela sur les tra-

vaux de Cibiel [8]. Il en résulte alors une étude du facteur de bruit de composants discrets ou

d’amplificateurs micro-ondes fonctionnant en régime non-linéaire. Un premier lien entre varia-

tion du facteur de bruit en régime non linéaire et comportement des dispositifs actifs en régime

de forts signaux est avancé. L’extraction des paramètres de bruit est ensuite effectuée à l’aide

de la technique des impédances multiples, en présence d’un signal de pompe. L’évolution des

paramètres de bruit est obtenue en fonction de la puissance injectée à l’entrée des composants

actifs hyperfréquences. Deux types d’amplificateurs sont mesurés et les paramètres de bruit

de transistors bipolaires sont caractérisés. Des conclusions sont amenées quant à la distorsion

non-linéaire des dispositifs testés et la dégradation des performances faible bruit en régime non-

linéaire. L’amplitude des distorsions ainsi que la disposition des impédances sur une abaque de

Smith peut être d’une grande importance dans la détermination des paramètres de bruit.

Fort de l’étude du bruit électrique en régime non linéaire, puis du développement d’outils

de caractérisation en bruit haute-fréquence sous un fort signal de pompe, nous allons mettre à

profit toutes ces connaissances pour concevoir au troisième chapitre deux amplificateurs faible

bruit fonctionnant en régime non-linéaire. Il s’agit ici de caractériser des transistors bipolaires

de manière à connâıtre l’évolution de leurs paramètres de bruit et de leurs paramètres S en
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fonction de la puissance injectée en entrée. Dans un premier temps, une étude liant taille

des composants et évolution des paramètres de bruit est menée. Dans un second temps, une

autre analyse qui concerne courants de polarisation et évolution des paramètres de bruit est

abordée. Au terme de ces études, la mise en place de facteurs de mérite permet de choisir le

meilleur composant permettant les performances faible bruit et le fonctionnement en régime

non-linéaire. La modélisation du composant choisi et la simulation d’amplificateurs optimisés

en bruit sont menées avec le logiciel ADS. Les résultats de simulation concernent alors des

amplificateurs optimisés pour deux états de fonctionnement différents et qui permet de statuer

sur la faisabilité de concevoir des circuits faible bruit en régime non-linéaire.
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1.1 Introduction

Les phénomènes qui se produisent lorsque le bruit électrique est confronté aux effets non-

linéaires d’un dispositif RF sont de mieux en mieux connus, même s’ils restent très difficilement

modélisables. Citons par exemple le bruit haute-fréquence et celui proche des porteuses dans

les mélangeurs [1], ou bien le bruit de phase dans les oscillateurs [2]. En revanche, loin de la

porteuse, l’étude du bruit électrique lorsqu’un amplificateur fonctionne en régime non-linéaire,

manque de données expérimentales. C’est à travers la mise en œuvre d’un modèle comporte-

mental que nous comptons éclaircir ces zones d’ombre. A partir des phénomènes observés, la

modélisation comportementale est un outil qui traduit mathématiquement un comportement,

un phénomène. De ce point de vue il est l’élément de base qui permet d’interpréter les résultats.

Parmi les nombreux types de modèles comportementaux, nous nous intéressons aux modèles

à série de puissance. Les modèles polynomiaux sont capables de prendre en compte les non-

linéarités en amplitude et en phase au niveau système de communication [3, 4]. [5] propose une

technique de prédiction du gain et de l’ACPR (de l’anglais Adjacent Channel Power Ratio)

à la sortie d’un amplificateur fonctionnant en régime non-linéaire. Dans le même domaine, [6]

présente une méthode théorique pour caractériser la distorsion des circuits RF en se basant sur

une fonction polynomiale simple à l’ordre trois. Dernièrement, le recouvrement spectral à la

sortie d’amplificateurs qui fonctionnent en régime non-linéaire est étudié [7, 8]. Un autre type

de modèle à série de puissance est le modèle à série de Volterra. Les distorsions en amplitudes

et en phase peuvent être prises en compte [9], ainsi que les distorsions d’intermodulation qui

se produisent dans les amplificateurs de puissance [10, 11]. En allant plus loin une châıne

d’émission/réception complète peut être simulée [12]. Dès lors, le modèle comportemental est

dans son domaine de prédilection : la macro modélisation de système complet. Un autre genre

de modèle peut être cité : le modèle de Cann [13, 14]. Il s’agit de modéliser les saturations non-

linéaires avec des fonctions « coudes ». Le point noir de ce genre de modèle reste le problème de

définition des dérivées à l’origine, ce qui peut poser des problèmes lorsque les systèmes étudiés

fonctionnent en régime non-linéaire.

En ce qui concerne l’étude du bruit électronique dans les systèmes non-linéaires, la littérature

est riche d’études relatives aux détecteurs et aux limiteurs d’amplitude [15–20]. L’étude des

effets du bruit s’est poursuivie dans les amplificateurs à tubes [21] et les systèmes FM [22, 23].

Ces études ciblent le bruit seul dans un système opérant en régime non-linéaire [17, 18, 20], mais

traitent aussi de l’addition d’un signal avec le bruit Gaussien [15, 16, 19]. Le point commun

de toutes ces publications est de présenter un travail théorique qui prend en compte le côté

mathématique du signal, qu’il soit aléatoire comme le bruit Gaussien ou déterministe comme

le signal de pompe. A ce jour, il y a très peu de données expérimentales qui rendent compte de

l’interaction du bruit électrique avec un signal de pompe.

Le but du travail présenté dans les pages qui suivent est donc de modéliser les interactions

du bruit électrique avec un signal de pompe dans les amplificateurs RF à l’aide d’un modèle

comportemental. Le modèle théorique et les calculs mathématiques associés sont présentés
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Fig. 1.1 – Modèle théorique servant au calcul du spectre de sortie d’un dispositif non-linéaire.

dans une première partie. Les simplifications effectuées sont décrites de manière à obtenir des

expressions relativement simples pour de nombreux cas particuliers. Le modèle est comparé dans

la deuxième partie à des données expérimentales effectuées sur une large gamme de fréquences

et pour différentes configurations du système de mesure. Le bruit propre des amplificateurs

est étudié dans la troisième partie à l’aide du modèle et de mesures de bruit à fréquence fixe.

La dernière partie est consacrée aux propriétés statistiques du bruit dans les amplificateurs

fonctionnant en régime de fort signal.

1.2 Modèle théorique

Cette partie décrit la méthodologie mathématique qui permet de modéliser le comportement

en bruit d’un dispositif actif fonctionnant en régime non-linéaire. La figure 1.1 illustre le modèle

théorique capable de calculer les puissances de bruit à la sortie d’un dispositif sous test (DST)

de gain G, fonctionnant en régime non-linéaire. Dans un premier temps, un bruit blanc supposé

Gaussien b(t) est filtré de manière à être limité en fréquence. Il est ensuite ajouté à un signal

de pompe sinusöıdal s(t), avant d’être injecté à l’entrée du DST dont le bruit propre est négligé

dans un premier temps.

1.2.1 Fonction polynomiale

Le comportement non-linéaire du dispositif testé est représenté par la fonction polynomiale

G, de la manière suivante :

y(t) = G[x(t)]

= α1x(t) + α2x
2(t) + α3x

3(t) + α4x
4(t)

(1.1)

Les coefficients α1, α2, α3 et α4 sont des coefficients réels qui pondèrent l’importance des

puissances de x(t). Cette fonction polynomiale est limitée à l’ordre quatre, correspondant à

un bon compromis entre précision et lourdeur de calcul. Les choix de la fonction et de l’ordre

se justifient depuis que les dispositifs étudiés sont des amplificateurs faible bruit, et sont en

général caractérisés par des niveaux de puissances relativement faible lorsqu’il s’agit de les faire
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fonctionner en régime non-linéaire (comparés par exemple à des amplificateurs de puissance).

De plus, les signaux qui sont pris en compte sont un bruit coloré (bruit blanc filtré) et un

signal de pompe sinusöıdal. La modélisation ne présente pas de difficultés majeures, et peut

être remplie grâce à une fonction polynomiale simple à l’ordre quatre. L’équation 1.1 donnant

accès au signal de sortie y(t), la fonction d’auto-corrélation est calculée de la façon suivante :

Ryy(τ) = E[y(t) y(t + τ)] = E[y1 y2] (1.2)

L’espérance mathématique des signaux est représentée par E[ ], elle correspond à la valeur

moyenne d’un signal déterministe ou à la moyenne statistique d’un processus aléatoire. Dans

l’expression 1.2, l’intervention des indices 1 et 2 fait référence aux temps t et t + τ . En allant

plus loin, cette expression se développe en faisant apparâıtre les mélanges qui se produisent au

niveau du signal d’entrée x(t) = b(t) + s(t) :

Ryy(τ) = E[(α1x1 + α2x
2
1 + α3x

3
1 + α4x

4
1)((α1x2 + α2x

2
2 + α3x

3
2 + α4x

4
2)]

= α2
1E[x1x2] + α2

2E[x2
1x

2
2] + α2

3E[x3
1x

3
2] + α2

4E[x4
1x

4
2]

+2α1α3E[x1x
3
2] + 2α2α4E[x2

1x
4
2]

(1.3)

L’annexe 1 donne l’intégralité du calcul de la fonction d’auto-corrélation. La densité spectrale

de puissance (DSP) à la sortie du dispositif Sy(f) est obtenue en calculant la transformée de

Fourier de la fonction d’autocorrélation.

Sy(f) = δ(f)[α2
2(

σ4
s

2
+ 2σ2

sσ
2
b + σ4

b ) + 2α2α4(
σ6

s

2
+ 4σ4

sσ
2
b + 7σ2

sσ
4
b + 3σ6

b )

+α2
4(3

σ8
s

8
+ 6σ6

sσ
2
b + 20σ4

sσ
4
b + 36σ2

sσ
6
b + 9σ8

b )]

+Ss(f)[α2
1 + 6α1α3(

σ2
s

2
+ σ2

b ) + 3α2
3(

σ4
s

2
+ 3σ2

sσ
2
b + 3σ4

b )]

+Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
2 + 4α2α4(σ

2
s + 3σ2

b ) + α2
4(3σ

4
s + 24σ2

sσ
2
b + 36σ4

b )]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
3]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
4]

+Sb(f)[α2
1 + 6α1α3(σ

2
s + σ2

b ) + 9α2
3(

σ4
s

2
+ 2σ2

sσ
2
b + σ4

b )]

+Sb(f) ∗ Sb(f)[2α2
2 + 24α2α4(σ

2
s + σ2

b ) + 36α2
4(σ

4
s + 4σ2

sσ
2
b + 2σ4

b )]

+Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[6α2
3]

+Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[24α2
4]

+Ss(f) ∗ Sb(f)[4α2
2 + 24α2α4(σ

2
s + 2σ2

b ) + 24α2
4(σ

4
s + 6σ2

sσ
2
b + 6σ4

b )]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Sb(f)[9α2
3]

+Ss(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[18α2
3]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[72α2
4]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Sb(f)[16α2
4]

+Ss(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[96α2
4]

(1.4)
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Ss(f) et Sb(f) représentent respectivement la DSP du signal et celle du bruit. Le produit de

convolution est noté ∗ et δ représente l’impulsion de Dirac. Les variances du signal σ2
s et du

bruit σ2
b sont exprimées comme suit :

σ2
s =

V 2

2
(1.5)

σ2
b = BN (1.6)

Dans ces équations, V représente l’amplitude du signal sinusöıdal, B représente la bande pas-

sante du bruit et N = kT représente la DSP de bruit à l’entrée (T étant la température

ambiante et k la constante de Boltzmann).

1.2.2 Simplifications

La DSP établie dans l’équation 1.4 ne tient compte d’aucune simplification. Il s’agit du

calcul brut issu de la fonction d’auto-corrélation à la sortie du dispositif non-linéaire.

L’ordre de grandeur de N étant très inférieur à celui de V , la conséquence logique est de

constater que σ2
b est très petit devant σ2

s . Il convient donc de négliger σ2
b devant σ2

s , et σ2
sσ

2
b

devant σ4
s . La deuxième simplification consiste à remarquer que les produits de convolution

Sb(f) ∗ Sb(f), Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) et Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) dépendront de N2, N3 et

N4 respectivement. Comme l’ordre de grandeur de N est très faible, toutes les puissances de

N qui sont supérieures ou égales à l’ordre 2 sont négligées [24]. Compte tenu de ces remarques,

la DSP en sortie du dispositif non-linéaire est la somme de deux composantes. L’une est notée

Sys(f) et concerne uniquement le signal, l’autre est notée Syb(f) et représente le bruit mélangé

à la sortie du dispositif. On a :

Sys(f) ≃ δ(f)[
α2

2

2
σ4

s + α2α4σ
6
s + 3

α2
4

8
σ8

s ]

+Ss(f)[α2
1 + 3α1α3σ

2
s + 3

α2
3

2
σ4

s ]

+Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
2 + 4α2α4σ

2
s + 3α2

4σ
4
s ]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
3]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f)[α2
4]

(1.7)
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et :

Syb(f) ≃ +Sb(f)[α2
1 + 6α1α3σ

2
s + 9

α2
3

2
σ4

s ]

+Ss(f) ∗ Sb(f)[4α2
2 + 24α2α4σ

2
s + 24α2

4σ
4
s ]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Sb(f)[9α2
3]

+Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Sb(f)[16α2
4]

(1.8)

En ce qui concerne le bruit, l’équation 1.8 indique que la DSP Syb(f) est composée de

plusieurs termes. Le premier correspond au bruit « amplifié » par le dispositif et les autres

composantes traduisent l’interaction entre le bruit et le signal et ses harmoniques. Au niveau

des calculs, ceux-ci se compliquent car plusieurs cas sont à considérer. La nature du filtre est à

prendre en compte, sa bande passante ainsi que la valeur de la fréquence du signal de pompe.

Le développement de la DSP du signal de sortie 1.7 se fait à partir des expressions suivantes :

Ss(f) =
σ2

s

2
[δ(f − f0) + δ(f + f0)]

Ss(f) ∗ Ss(f) =
σ4

s

2
δ(f) +

σ4
s

4
[δ(f − 2f0) + δ(f + 2f0)]

Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) = 3
σ6

s

8
[δ(f − f0) + δ(f + f0)] +

σ6
s

8
[δ(f − 3f0) + δ(f + 3f0)]

Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) = 3
σ8

s

8
δ(f) +

σ8
s

4
[δ(f − 2f0) + δ(f + 2f0)]

+
σ8

s

16
[δ(f − 4f0) + δ(f + 4f0)]

(1.9)

En ramenant les bandes de fréquences négatives vers les bandes de fréquences positives, l’expres-

sion suivante est obtenue. Elle caractérise donc la DSP du signal sinusöıdal en bande latérale

unique (BLU), à la sortie d’un dispositif fonctionnant en régime non-linéaire.

Sys(f) ≃ δ(f)[α2
2σ

4
s + 3α2α4σ

6
s + 9

α2
4

4
σ8

s ]

+δ(f − f0)[α
2
1σ

2
s + 3α1α3σ

4
s + 9

α2
3

4
σ6

s ]

+δ(f − 2f0)[
α2

2

2
σ4

s + 2α2α4σ
6
s + 2α2

4σ
8
s ]

+δ(f − 3f0)[
α2

3

4
σ6

s ]

+δ(f − 4f0)[
α2

4

8
σ8

s ]

(1.10)

La première ligne représente le signal continu. Parce qu’il n’est pas quantifié par les appareils

de mesure, son expression ne sera pas gardée dans les calculs suivants. La seconde ligne est

l’expression du fondamental à f0. Les phénomènes de compression qui apparaissent à forts

niveaux d’entrée pour le fondamental sont modélisables en considérant un coefficient α3 négatif.

Aux lignes suivantes, le modèle décrit les expressions des harmoniques deux, trois et quatre.
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L’harmonique deux peut lui aussi être compressé avec un coefficient α4 négatif. En revanche

pour les harmoniques trois et quatre, un seul coefficient est à même de traduire les évolutions en

puissance, il n’y a donc pas de compressions représentables théoriquement. Ce jeu de coefficients

n’est significatif que pour un seul DST, puisque chaque coefficient retranscrira le comportement

d’un amplificateur.

Le compromis qui a été trouvé ici était de traduire les effets non-linéaires tout en gardant

un modèle de faible complexité. Le choix a donc été de traduire la saturation des deux premiers

harmoniques avec un modèle polynomial à l’ordre 4.

1.2.3 Modèle Spice

Les figures 1.2 à 1.5 représentent les caractéristiques en puissance d’un transistor bipolaire à

hétérojonction (TBH) SiGe. Le modèle comportemental a été comparé à un modèle non-linéaire

de type Spice implanté sous ADS (Agilent Design System) par Gribaldo [25] au cours de sa

thèse. Ce dernier permet de décrire correctement le fonctionnement du transistor en régime

non-linéaire jusqu’à l’harmonique 4, même pour les singularités visibles sur les figures 1.3 à 1.5

à fort niveau. Le modèle comportemental permet de modéliser correctement la compression du

gain (figure 1.2) et la caractéristique linéaire des harmoniques 2 et 4. Il faut signaler toutefois

que l’exercice de modélisation du transistor est difficile pour le modèle polynomial et qu’il est

plus performant pour des applications de type circuit ou système.

Une illustration des calculs des DSP de bruit mélangé au signal est présentée dans les pages

qui suivent, dans le cas d’un bruit filtré passe-bas et dans le cas d’un bruit filtré passe-bande.

Finalement, le modèle est également étudié en l’absence de signal de pompe.

1.2.4 Filtrage passe-bas du bruit blanc

Afin de finaliser le calcul de la DSP de bruit en sortie, il faut modéliser le bruit b(t) introduit

à l’entrée du modèle théorique. Pour cela, le bruit de type passe-bas de densité spectrale Sb(f)

est décrit par la fonction suivante :

Sb(f) =
N

2
rect2B(f) (1.11)

La fonction rectangle rect est aussi appelée fonction porte. Elle signifie ceci :

Sb(f) = 0 pour f ∈ ] −∞ ; −B ]∪ ] B ; +∞ ]
N

2
pour f ∈ [−B ; B ] (1.12)

Sa représentation est donnée à la figure 1.6 dans le cas pratique où la bande équivalente de

bruit B est égale à 2,3 GHz.
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Fig. 1.2 – Comparaison entre mesures, simulation
ADS et modèle polynomial pour le gain en

puissance à f0=5 GHz.
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Fig. 1.3 – Comparaison entre mesures, simulation
ADS et modèle polynomial pour l’harmonique 2 à

2f0=10 GHz.
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Fig. 1.4 – Comparaison entre mesures, simulation
ADS et modèle polynomial pour l’harmonique 3 à

3f0=15 GHz.
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Fig. 1.5 – Comparaison entre mesures, simulation
ADS et modèle polynomial pour l’harmonique 4 à

4f0=20 GHz.

Fig. 1.6 – DSP en entrée de type passe-bas.
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Fig. 1.7 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) pour f0 = 6 et 2 GHz.

Avec l’aide de l’équation 1.11 et des équations 1.9, les différents produits de convolution

rencontrés dans l’équation 1.8 s’écrivent :

Sb(f) ∗ Ss(f) =
N

4
σ2

s [rect2B(f − f0) + rect2B(f + f0)]

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) =
N

4
σ4

s rect2B(f)

+
N

8
σ4

s [rect2B(f − 2f0) + rect2B(f + 2f0)]

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) = 3
N

16
σ6

s [rect2B(f − f0) + rect2B(f + f0)]

+
N

16
σ6

s [rect2B(f − 3f0) + rect2B(f + 3f0)]

(1.13)

Ces expressions traduisent mathématiquement le mélange du bruit d’entrée avec le signal de

pompe. Les niveaux de puissances de bruit dépendent alors des valeurs propres à B et à f0.

Les figures 1.7 à 1.9 présentent les résultats obtenus pour Sb(f) ∗ Ss(f), Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f)

et Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f). A chaque fois les résultats sont présentés pour une fréquence

de pompes différente et pour des fréquences positives pour plus de clarté.

La figure 1.7 montre que le repliement du spectre est obtenu quand la fréquence de pompe

f0 est à l’intérieur de la bande de bruit. Le recouvrement est illustré à la figure 1.8 où le bruit

converti autour de la composante continue et de l’harmonique 2 se superposent quand f0 < B.

La figure 1.9 montre que les deux phénomènes sont présents.
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Fig. 1.8 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) pour f0 = 6 et 2 GHz.

Fig. 1.9 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) pour f0 = 6 et 2 GHz.
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Bande de bruit (GHz) Densité spectrale de puissance de bruit

0 - 2,3 K1nN + 9
2
α2

3Nσ4
s

3,7 - 8,3 1
2
K2nNσ2

s + 6α2
4Nσ6

s

9,7 - 14,3 9
4
α2

3Nσ4
s

15,7 - 20,3 2α2
4Nσ6

s

Tab. 1.1 – DSP en BLU du bruit en sortie pour une fréquence de pompe f0 de 6 GHz.

Bande de bruit (GHz) Densité spectrale de puissance de bruit

0 - 0,7 K1nN + 9
2
α2

3Nσ4
s

0,7 - 2,3 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 9
2
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

2,3 - 3,7 1
2
K2nNσ2

s + 6α2
4Nσ6

s

3,7 - 5,3 1
2
K2nNσ2

s + 9
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

5,3 - 6,7 9
4
α2

3Nσ4
s

6,7 - 8,3 9
4
α2

3Nσ4
s + 2α2

4Nσ6
s

8,3 - 11,3 2α2
4Nσ6

s

Tab. 1.2 – DSP en BLU du bruit en sortie pour une fréquence de pompe f0 de 3 GHz.

Les tableaux 1.1, 1.2 et 1.3 synthétisent les DSP par bandes de fréquences en introduisant

deux constantes pour trois fréquences différentes du signal de pompe. Nous pouvons observer

que le nombre de bandes de fréquence augmente quand la fréquence du signal de pompe diminue.

Les coefficients K1n et K2n sont données par :

K1n = α2
1 + 6α1α3σ

2
s +

9

2
α2

3σ
4
s (1.14)

K2n = 4α2
2 + 24α2α4σ

2
s + 24α2

4σ
4
s (1.15)

Comme pour les DSP relatives au signal et à ses harmoniques, les coefficients α3 et α4 sont

capables de compresser les puissances de bruit. De plus, les mélanges des niveaux de bruit

apparaissent plus fréquemment dans la bande équivalente de bruit entre 0 et 2,3 GHz quand

Bande de bruit (GHz) Densité spectrale de puissance de bruit

0 - 0,3 K1nN + K2nNσ2
s + 9

2
α2

3Nσ4
s + 12α2

4Nσ6
s

0,3 - 1,7 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 9
2
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

1,7 - 2,3 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 27
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

2,3 - 3,7 1
2
K2nNσ2

s + 9
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

3,7 - 4,3 1
2
K2nNσ2

s + 9
4
α2

3Nσ4
s + 8α2

4Nσ6
s

4,3 - 6,3 9
4
α2

3Nσ4
s + 2α2

4Nσ6
s

6,3 - 8,3 2α2
4Nσ6

s

Tab. 1.3 – DSP en BLU du bruit en sortie pour une fréquence de pompe f0 de 2 GHz.
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Fig. 1.10 – DSP en entrée de type passe-bande.

f0 < B. Ce phénomène est tout à fait normal, car cette bande contient à la fois le bruit filtré

qui se trouve amplifié par le dispositif testé et aussi le bruit mélangé par les harmoniques du

signal de pompe.

1.2.5 Filtrage passe-bande du bruit blanc

Cette section est consacrée au cas d’un bruit blanc passant au travers d’un filtre passe-bande

avant d’être injecté à l’entrée d’un dispositif en présence d’un signal de pompe. Nous limiterons

le développement théorique au cas où la fréquence de pompe se situe dans la bande équivalente

de bruit ce qui constitue de nombreux cas pratiques. La densité spectrale en puissance du bruit

filtré est donnée par :

Sb(f) =
N

2
[rectB(f − F ) + rectB(f + F )] (1.16)

La fréquence centrale F de la forme passe-bande est introduite. Dans le cas pratique où

F = ± 4,75 GHz et B = 6,5 GHz, la DSP est la suivante :

Sb(f) =
N

2
pour f ∈ [−8 ; −1,5 ] ∪ [1,5 ; 8 ]

0 pour f ∈ ] −∞ ; −8 ]∪ ] − 1,5 ; 1,5 ]∪ ] 8 ; +∞ ] (1.17)

Les calculs du cas pratique sont détaillés dans l’annexe 2 et les résultats sont synthétisés dans

le tableau 1.4.
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Bande de bruit (GHz) Densité spectrale de puissance de bruit

0 - 1,5 K2nNσ2
s + 12α2

4Nσ6
s

1,5 - 2 K1nN + K2nNσ2
s + 9

2
α2

3Nσ4
s + 12α2

4Nσ6
s

2 - 3 K1nN + K2nNσ2
s + 27

4
α2

3Nσ4
s + 12α2

4Nσ6
s

3 - 3,5 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 27
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

3,5 - 6,5 K1nN + 27
4
α2

3Nσ4
s

6,5 - 7 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 27
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

7 - 8 K1nN + 1
2
K2nNσ2

s + 27
4
α2

3Nσ4
s + 8α2

4Nσ6
s

8 - 8,5 1
2
K2nNσ2

s + 9
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

8,5 - 11,5 1
2
K2nNσ2

s + 6α2
4Nσ6

s

11,5 - 13 1
2
K2nNσ2

s + 9
4
α2

3Nσ4
s + 6α2

4Nσ6
s

13 - 13,5 9
4
α2

3Nσ4
s + 2α2

4Nσ6
s

13,5 - 16,5 9
4
α2

3Nσ4
s

16,5 - 18 9
4
α2

3Nσ4
s + 2α2

4Nσ6
s

18 - 23 2α2
4Nσ6

s

Tab. 1.4 – DSP en BLU du bruit en sortie pour une fréquence de pompe f0 de 5 GHz.

1.2.6 Densité spectrale en puissance de bruit sans signal de pompe

Le signal de pompe est maintenant retiré. Au niveau du calcul théorique, il s’agit de calculer

l’équation 1.4 dans le cas où σ2
s = 0. La DSP suivante est obtenue :

Sy(f) = Sb(f)[α2
1 + 6α1α3σ

2
b + 9α2

3σ
4
b ]

+Sb(f) ∗ Sb(f)[2α2
2 + 24α2α4σ

2
b + 72α2

4σ
4
b ]

+Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[6α2
3]

+Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f)[24α2
4]

(1.18)

Le bruit injecté à l’entrée du DST est un bruit de type passe-bande, identique à celui utilisé

jusqu’à présent. L’annexe 3 donne les DSP du bruit jusqu’à l’ordre 3. Les ordres supérieurs ne

sont pas donnés compte tenu de leurs valeurs de plus en plus négligeables, et de la difficulté de

calcul qui est croissante en fonction de l’ordre.

La figure 1.11 représente l’allure des différents spectres calculés (sans respecter les échelles

verticales).

Pour Sb(f) ∗ Sb(f) la convolution de deux rectangles fait apparâıtre une fonction triangle,

deux fois plus large. Le décalage de cette nouvelle forme spectrale à ±2F et celle centrée à

F=0, permet des recouvrements de bandes de bruit qui sont représentés par des équations de

droite. Enfin pour Sb(f)∗Sb(f)∗Sb(f), les choses se compliquent puisque une troisième fonction

rectangle vient se convoluer aux deux précédentes. La forme spectrale qui en résulte est alors

une fonction parabolique par tranche, qui s’apparente à une fonction gaussienne puisqu’elle

tend vers 0 aux extrémités. Cette nouvelle forme spectrale est alors retardée à ±F et à ±3F ,

réalisant par conséquent de nombreux recouvrements dont les expressions sont symbolisées par
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Fig. 1.11 – DSP en BLU du bruit jusqu’à l’ordre trois.

des équations du second degré.

1.3 Résultats expérimentaux

Dans cette étude, le dispositif sous test est un amplificateur large bande faible bruit, dont

les caractéristiques en régime linéaire sont présentées dans le tableau 1.5. Les différents calculs

théoriques abordés aux paragraphes précédents seront comparés à des mesures effectuées à

l’aide des manipulations décrites ci-dessous.
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Amplificateurs #1

Bande de fréquence (GHz) 2 - 22
Gain en puissance (dB) 29
Facteur de bruit (dB) 2,05

Pentrée 1dB (dBm) -15

Tab. 1.5 – Caractéristiques de l’amplificateur #1 à 2 GHz.

Fig. 1.12 – Banc de mesure des DSP de bruit en sortie des DST.

1.3.1 Dispositifs de mesure

1.3.1.1 Bruit et signal de pompe

Le banc de mesure des DSP de bruit à la sortie d’amplificateurs fonctionnant en régime non-

linéaire est représenté figure 1.12. Le bruit blanc et Gaussien d’une source de bruit à l’état solide

est amplifié puis filtré avant d’être injecté à l’entrée du DST. Dans ces conditions, le bruit borné

en fréquence a une puissance finie et son niveau est plus important que le plancher de bruit des

appareils de mesure. C’est aussi un moyen de négliger le bruit propre des amplificateurs sous

test, et d’étudier ainsi la réponse d’un circuit non-linéaire à un bruit Gaussien injecté à son

entrée. En sélectionnant le type de filtre ainsi que le type d’amplificateur, différentes allures de

bruit sont obtenues : un bruit de type passe-bas (amplificateur 0 - 4 GHz et filtre passe-bas

0 - 2,3 GHz) et un bruit de type passe-bande (amplificateur 2 - 8 GHz et filtre passe-bas 0 -

8 GHz). Dans le cas du bruit passe-bande, ne disposant pas de filtre adapté, nous avons choisi

un amplificateur dont la forme du gain était suffisamment sélective pour ne nécessiter qu’un

filtrage passe-bas à 8 GHz. Le gain de l’amplificateur qui relève le niveau de bruit doit être bien

choisi de sorte à ne pas saturer le DST et un atténuateur peut être ajouté en sortie si besoin

est. Un coupleur 10 dB est placé en amont du DST afin de coupler le bruit amplifié (avec une

faible atténuation) et un signal de pompe qui provient d’un synthétiseur RF. C’est alors ce

signal de pompe qui a pour mission d’exciter le DST et de le placer dans un état non-linéaire.

Un atténuateur de 20 dB est ensuite placé à la sortie du DST en amont de l’analyseur de

spectre. Celui-ci assure une puissance toujours faible au niveau des détecteurs de l’analyseur et

du mélangeur d’entrée.

La bande de fréquence de résolution de l’analyseur de spectre (« résolution bandwidth » RBW)

a été fixée à 3 MHz et la bande de fréquence vidéo (« video bandwidth » VBW) à 30 kHz. D’après
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Fig. 1.13 – Banc de mesure des DSP de bruit en sortie des DST sans signal de pompe.

la documentation technique de l’analyseur utilisé (Rhode & Schwartz FSEK 20 Hz - 40 GHz),

la condition de rapport supérieur à 30 entre la RBW et la VBW est respectée, ce qui nous

garantit une précision de mesure optimale. Les niveaux de puissance de bruit présentés par la

suite sont ramenés dans 1 Hz de bande, ce qui correspond bien à des DSP.

1.3.1.2 Bruit sans signal de pompe

De manière à placer le DST en régime non-linéaire sans signal de pompe, un autre banc de

mesure a été mis en place. En effet, la précaution précédente qui consistait à ne pas générer

une puissance de bruit trop importante devient maintenant un moyen qui permet d’augmenter

les effets non-linéaires. Sur une large bande de fréquence, le bruit ainsi injecté peut atteindre

une puissance suffisante pour compresser l’amplificateur sous test. C’est aussi un moyen de

simuler les signaux numériques de télécommunication [5, 7], en considérant que la multitude de

porteuses s’apparente à un bruit blanc borné en fréquence. Le banc de mesure schématisé par la

figure 1.13 est donc peu différent du précédent. Le coupleur et le synthétiseur RF sont retirés et

un amplificateur est ajouté pour augmenter le niveau de bruit, ainsi qu’un atténuateur variable

(ou un jeu d’atténuateurs) afin de contrôler la puissance de bruit d’entrée. L’association des

amplificateurs en cascade est très importante compte tenu des effets non-linéaires. Il faut faire

en sorte que le second amplificateur n’entre pas en compression.

1.3.2 Filtrage passe-bas du bruit blanc

Pour un filtre passe-bas de bande passante B = 2,3 GHz ayant une réjection maximale à

3,4 GHz, trois fréquences de pompe sont injectées à l’entrée du DST. Les coefficients α1, α2,

α3 et α4 sont recherchés afin d’ajuster au mieux les mesures de DSP de bruit de sortie, et

les mesures de puissances de sortie des harmoniques en fonction des puissances d’entrée. Les

mesures et les calculs théoriques sont traités dans un tableur de données scientifiques, et les

valeurs de αi sont trouvées à partir de la procédure suivante :

– α1 est trouvé sachant que α2
1 correspond au gain en puissance du fondamental en régime

linéaire. Il permet également de modéliser la DSP de bruit amplifié par le DST dans la

bande passante.

– α2 est le coefficient qui modélise les puissances de l’harmonique deux. De plus, il permet

de calculer la DSP de bruit issue du mélange entre le bruit d’entrée et le fondamental.
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Fig. 1.14 – Bruit de type passe bas, injecté à l’entrée du DST.

Coefficients Valeurs

α1 31,5
α2 170
α3 -700
α4 -4300

Tab. 1.6 – Coefficients ajustant les DSP de bruit et les caractéristiques en amplitudes pour f0 = 6 GHz, et
un bruit type passe-bas.

– α3 permet de compresser correctement le gain en puissance du fondamental tout en

représentant les DSP de l’harmonique trois. Il modélise aussi les DSP de bruit se mélangeant

avec l’harmonique deux, et permet la représentation de la compression de la DSP de bruit

amplifié par le DST dans la bande passante.

– α4 décrit l’évolution en puissance du quatrième harmonique, tout en permettant de com-

presser l’harmonique deux. Finalement il modélise la DSP de bruit de sortie issue du

mélange du bruit d’entrée avec l’harmonique trois, ainsi que la compression de la DSP de

bruit venant du mélange entre le fondamental et la DSP de bruit d’entrée.

Les résultats seront présentés pour une fréquence de pompe de 6, puis 3 et enfin 2 GHz. Pour

ces fréquences, repliements et recouvrements sont de plus en plus importants. Le bruit injecté

à l’entrée du DST est représenté par le graphique de la figure 1.14.

1.3.2.1 Fréquence de pompe f0 = 6 GHz

i Résultats large bande

Dans ce cas particulier, le signal de pompe est très extérieur à la bande passante de bruit.

A l’échelle d’un système de télécommunication, il est question de modéliser un récepteur de

bande passante 0 - 2,3 GHz désensibilisé par le signal bloquant d’un émetteur adjacent à la

fréquence de 6 GHz.

Il s’agit de mesurer à l’analyseur de spectre les DSP de bruit en sortie du DST pour les
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Fig. 1.15 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -13 dBm (état faiblement non-linéaire : 1

dB de compression.)
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Fig. 1.16 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -8 dBm (état fortement non-linéaire : 3

dB de compression.)

bandes de fréquences décrites par le tableau 1.1, et de les relever sachant que les puissances

sont fluctuantes dans le temps et que les niveaux sont idéalisés par des fonctions portes dans

le modèle. Un nombre de mesures important associé à un fort moyennage permet de palier à

cette difficulté. Les coefficients du polynôme sont répertoriés dans le tableau 1.6.

La représentation du spectre à la sortie du DST est donnée aux figures 1.15 et 1.16. La

figure de gauche concerne une puissance du signal de pompe pour laquelle le comportement est

faiblement non-linéaire, correspondant au point à 1 dB de compression du gain en puissance

(Pentrée = -13 dBm). La comparaison mesure/calculs de la DSP de bruit amplifiée dans la bande

0 - 2,3 GHz est très correct. En revanche les niveaux de bruit ne sont pas symétriques de part

et d’autre de la raie de puissance (fondamentale ou harmoniques). Ceci est sans doute dû aux

effets mémoires qui ne sont pas modélisés par le calcul et qui apparaissent pourtant lors de la

mesure [11]. La figure de droite est relative à une puissance qui compresse à au moins 3 dB

le gain (Pentrée = -8 dBm est caractéristique d’un comportement fortement non-linéaire). Les

dissymétries augmentent et l’écart entre le modèle et la mesure est assez important autour de

12 GHz (dû à l’ordre limité du polynôme). Les raies du signal de pompe et de ses harmoniques

ne sont pas significatives sur toutes ces figures. En effet, sur des bandes de fréquences aussi

larges, la résolution de l’analyseur n’est pas assez fine pour pouvoir mesurer avec précision des

porteuses.

ii Résultats par bandes de fréquences

Les figures 1.17 à 1.20 illustrent les DSP de bruit dans les différentes bandes de fréquences

décrites par la table 1.1. De cette manière, la comparaison entre modèle et mesures est plus

précise que lors de la représentation spectrale large bande. Il est à signaler que le plancher

de bruit de l’appareil de mesure est visible sur tous les graphiques qui suivent sauf sur le

premier : il s’agit du plancher à environ -130 dBm/Hz pour les très faibles puissances d’entrée.

Aux figures 1.18 à 1.20, certains points de mesure sont difficilement modélisables : il s’agit des
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Fig. 1.17 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 0 - 2,3 GHz.
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Fig. 1.18 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 3,7 - 8,3 GHz.
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Fig. 1.19 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 9,7 - 14,3 GHz.
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Fig. 1.20 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 15,7 - 20,7 GHz.

quelques points qui émergent du plancher de mesure. Cette incapacité du modèle est justifiée en

expliquant que les puissances de ces niveaux de bruit sont très proches du plancher de l’appareil

et restent donc difficilement discernables. Compte tenu des effets mémoires et des dissymétries

qui se produisent pour les DSP mélangées autour des harmoniques, nous faisons également

remarquer que les DSP de ce cas particulier sont toujours mesurées à droite des harmoniques.

La figure 1.17 représente la DSP de bruit dans la bande passante qui s’apparente à celle du

gain de l’amplificateur, nous pouvons voir de fortes similitudes entre mesures et calculs. La

comparaison entre mesure et théorie est visible à la figure 1.18, et donne de bons résultats à

-8 dBm de puissance d’entrée. Seuls les coefficients à indices pairs rentrent en compte dans

le calcul de ces niveaux de puissance, et ce n’est qu’avec un très fort coefficient α4, que la

courbe calculée suit la tendance des points de mesure. Concernant les deux dernières courbes

aux figures 1.19 et 1.20, l’évolution des DSP de sortie ne sont calculables que d’après α3 et

α4, respectivement. La compression qui est visible à la figure 1.19 n’est donc pas représentable,

toutefois la modélisation est satisfaisante.
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Fig. 1.21 – Caractéristiques AM-AM calculées et
mesurées pour les quatre premières harmoniques

et f0 = 6 GHz.
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Fig. 1.22 – Gain en puissance du fondamental
calculé et mesuré à f0 = 6 GHz.

iii Caractéristiques AM-AM

Les dernières représentations (figures 1.21 et 1.22) illustrent le comportement en puissance

de cet amplificateur. Lorsque les raies du fondamental et des harmoniques sont à caractériser,

la bande de fréquence est fortement réduite autour de chaque porteuse, de manière à avoir

la meilleure précision de mesure compte tenu de la résolution de l’analyseur de spectre. A

partir du graphique 1.21, le très bon accord du modèle avec les points expérimentaux est

visible pour le fondamental ainsi que pour l’harmonique deux : les écarts entre la mesure et les

calculs sont inférieurs à 0,2 dB pour le premier cas et inférieur à 0,8 dB dans le second cas.

La figure 1.22 représente le gain en puissance calculé et mesuré sur une dynamique plus faible

pour une précision plus grande. En ce qui concerne le troisième et le quatrième harmonique,

les modélisations sont un peu moins bonnes. Ici encore le modèle est contraint d’ajuster les

mesures avec un seul coefficient.

1.3.2.2 Fréquence de pompe f0 = 3 GHz

i Résultats large bande

Comparé au cas précédent, le signal de pompe se rapproche de la bande passante de bruit.

Nous avons vu que dans ce cas de figure les recouvrements des DSP de bruit sont plus nom-

breux. Concrètement, ce cas représente la désensibilisation que l’émetteur réalise au niveau du

récepteur de son propre système de télécommunication. En effet, comme les bandes Tx et Rx

sont différentes mais très proches, il se peut qu’un signal de fort niveau émis dans la bande Tx

se retrouve malheureusement couplé dans la bande Rx.

A la figure 1.23 lorsque le gain en puissance compresse de 1 dB, les DSP du bruit mélangé aux

harmoniques du signal de pompe émergent du plancher de mesure. Compte tenu des coefficients

donnés au tableau 1.7, le modèle arrive à ajuster de manière très satisfaisante les niveaux de

ces différentes DSP. Entre 8,3 et 11 GHz, le niveau théorique de la DSP de bruit est rehaussé de
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Fig. 1.23 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -11 dBm (état faiblement non-linéaire : 1

dB de compression.)
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Fig. 1.24 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -8 dBm (état fortement non-linéaire : 3

dB de compression.)

Coefficients Valeurs

α1 29
α2 115
α3 -850
α4 -5000

Tab. 1.7 – Coefficients ajustant les DSP de bruit et les caractéristiques en amplitudes pour f0 = 3 GHz, et
un bruit type passe-bas.

la valeur de la puissance du plancher de bruit de l’appareil. Comme ces densités de puissances

sont du même ordre de grandeur, il convient de ne pas négliger l’une par rapport à l’autre.

La figure 1.24 illustre un fort comportement non-linéaire. Dans cette configuration, le modèle

arrive tout de même à suivre très correctement le comportement en puissance des niveaux de

bruit. Entre 8,3 et 11 GHz, le coefficient α4 modélise correctement le mélange du bruit et de

l’harmonique deux car cette DSP ne compresse pas encore.

ii Résultats par bandes de fréquences

Les puissances de bruit sont représentées d’après les bandes de fréquences décrites aupara-

vant dans le tableau 1.2, en fonction de la puissance d’entrée. La comparaison mesures/calcul

pour le bruit amplifié dans la bande passante à la figure 1.25 donne toujours d’aussi bons

résultats. Aux figures 1.26 à 1.30, les DSP de bruit en sortie sont correctement décrites et les

compressions même très fortes restent modélisables.

iii Caractéristiques AM-AM

Les dernières figures 1.31 et 1.32 illustrent le comportement en puissance du dispositif

et exhibent toujours d’aussi bonnes caractéristiques pour les deux premiers harmoniques. Le

modèle est donc capable de rendre compte de la compression pour ces deux ordres tout en
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Fig. 1.25 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 0 - 2,3 GHz.
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Fig. 1.26 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 2,3 - 3,7 GHz.
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Fig. 1.27 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 3,7 - 5,3 GHz.
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Fig. 1.28 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 5,3 - 6,7 GHz.
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Fig. 1.29 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 6,7 - 8,3 GHz.
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Fig. 1.30 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 8,3 - 11,3 GHz.
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Fig. 1.31 – Caractéristiques AM-AM calculées et
mesurées pour les quatre premières harmoniques

et f0 = 3 GHz.
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Fig. 1.32 – Gain en puissance du fondamental
calculé et mesuré à f0 = 3 GHz.

Coefficients Valeurs

α1 31,5
α2 145
α3 -900
α4 -7000

Tab. 1.8 – Coefficients ajustant les DSP de bruit et les caractéristiques en amplitudes pour f0 = 2 GHz, et
un bruit type passe-bas.

donnant une tendance pour les puissances générées aux deux ordres supérieurs.

1.3.2.3 Fréquence de pompe f0 = 2 GHz

i Résultats large bande

Il s’agit dans ce cas particulier de décrire la désensibilisation du récepteur à l’intérieur de sa

bande passante, ce qui est le cas le plus défavorable. Les recouvrements sont ici très nombreux,

et le signal bloquant vient d’un émetteur adjacent. En effet, les bandes de fréquences Tx et Rx

peuvent être proches, mais sont rarement les mêmes.

Le tableau 1.8 récapitule les coefficients permettant de modéliser le comportement en bruit

et en amplitude de l’amplificateur pour une fréquence de pompe de 2 GHz, comprise dans la

bande passante de bruit. Pour un régime faiblement non-linéaire, à la figure 1.33, le modèle

retranscrit très bien les DSP de bruit en sortie du DST qui ont alors l’allure de marches d’escalier

lorsqu’elles sont idéalisées. Pour une puissance d’entrée de -9 dBm, à la figure 1.34, le modèle

a toujours de très bons résultats. En revanche la modélisation est délicate pour les DSP après

6 GHz, la raison est l’ordre trop faible de la fonction polynomiale.
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0 2 4 6 8 10
-150

-140

-130

-120

-110

-100

-90

 Mesure
 Calcul

D
en

si
té

 s
pe

ct
ra

le
 d

e 
pu

is
sa

nc
e 

(d
B

m
/H

z)

Fréquence (GHz)

Fig. 1.33 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -15 dBm (état faiblement non-linéaire : 1

dB de compression.)
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Fig. 1.34 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -9 dBm (état fortement non-linéaire : 3

dB de compression.)

ii Résultats par bandes de fréquences

Les figures 1.35 à 1.39 rassemblent les comparaisons mesures/modèle qui se déclinent à toutes

les bandes de fréquences présentées au tableau 1.3. Nous avons regroupé les trois premières

bandes de fréquence de ce tableau sur le graphique 1.35 (de 0 à 2,3 GHz). Ceci est dû au fait

qu’il est très difficile, compte tenu des incertitudes de mesure et des faibles écarts mis en jeu,

de discerner expérimentalement ces trois bandes de fréquences. Les deux graphiques suivants

(figures 1.36 et 1.37) représentent les DSP issues du mélange du bruit avec le fondamental mais

aussi des recouvrements amenés par les mélanges du bruit avec les harmoniques deux et trois.

Ces niveaux de bruit sont alors dépendants des quatre coefficients et notamment de α4. C’est

alors la forte valeur de ce dernier coefficient ainsi que sa forte pondération dans les équations du

modèle qui font que celui-ci n’arrive plus à ajuster correctement les mesures lorsque la puissance

d’entrée est trop importante (voir le dernier point de mesure). Les résultats de modélisation

sont tout de même très corrects, et, sur les dernières courbes (figures 1.38 et 1.39), le modèle

n’est toujours pas capable de décrire les derniers points de mesure compte tenu du manque de

coefficients.

iii Caractéristiques AM-AM

Nous nous intéressons finalement au comportement en puissance du dispositif. Dans ce cas,

comme le montrent les figures 1.40 et 1.41, la modélisation est très correcte, puisque les écarts

entre mesures et calculs n’excèdent pas 0,1 dB pour le fondamental et 0,2 dB pour l’harmonique

deux (figure 1.40). Les harmoniques trois et quatre ont toujours autant de difficulté à être

représentés et le gain en puissance est donné à la figure 1.41.



38 CHAPITRE 1. MODÉLISATION DES AMPLIFICATEURS µONDES EN RÉGIME...
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Fig. 1.35 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 0 - 2,3 GHz.
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Fig. 1.36 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 2,3 - 3,7 GHz.
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Fig. 1.37 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 3,7 - 4,3 GHz.
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Fig. 1.38 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 4,3 - 6,3 GHz.
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Fig. 1.39 – Comparaison calcul/mesure pour la bande 6,3 - 8,3 GHz.
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Fig. 1.40 – Caractéristiques AM-AM calculées et
mesurées pour les quatre premières harmoniques

et f0 = 2 GHz.
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Fig. 1.41 – Gain en puissance du fondamental
calculé et mesuré à f0 = 2 GHz.
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Fig. 1.42 – Bruit de type passe bande, injecté à l’entrée du DST.

1.3.3 Bruit type passe-bande

Le dispositif sous test est le même que précédemment, et le bruit injecté à son entrée

représenté par la figure 1.42 est de forme passe-bande. Le fonctionnement non-linéaire de l’am-

plificateur est assuré par un signal de pompe à la fréquence de 5 GHz. Il est intéressant de

noter que le signal de pompe est à l’intérieur de la bande équivalente de bruit, comme pour une

pompe à 2 GHz dans le cas du bruit filtré passe-bas. Les recouvrements sont ainsi beaucoup

plus importants pour cette configuration. Les coefficients du polynôme ajustant les mesures de

niveaux de bruit et de puissances d’harmoniques sont donnés dans le tableau 1.9.

Ce cas particulier rejoint le cas précédent, où le bruit filtré de type passe-bas était mélangé

à un signal de pompe proche de la bande passante de bruit. Nous décrivons donc le cas d’un

signal bloquant issu de l’émetteur et désensibilisant le récepteur de son propre système de

télécommunication, ou bien la désensibilisation effectuée par un émetteur adjacent.
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Coefficient Valeur

α1 30
α2 215
α3 -1400
α4 -15000

Tab. 1.9 – Coefficients ajustant les DSP de bruit et les caractéristiques en amplitudes pour f0 = 5 GHz, et
un bruit type passe-bande.
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Fig. 1.43 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -15 dBm (état faiblement non-linéaire : 1

dB de compression.)
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Fig. 1.44 – Spectre en sortie du DST lorsque
Pentrée = -11 dBm (état fortement non-linéaire : 3

dB de compression.)

1.3.3.1 Résultats large bande

Pour ce qui est de l’état faiblement non-linéaire (puissance d’entrée de -15 dBm) représenté

à la figure 1.43, la modélisation est correcte en dehors des DSP dans la bande 8 - 13,5 GHz.

Pour une puissance d’entrée de -11 dBm à la figure 1.44, le modèle tend à surestimer encore

plus les DSP de bruit entre 8 et 13,5 GHz même si les coefficients du modèle sont importants.

La même remarque est réalisable aux fréquences plus importantes compte tenu du manque de

coefficients.

1.3.3.2 Résultats par bandes de fréquences

Afin d’expliquer ces écarts entre mesures et simulation, nous analysons le comportement

du modèle par bandes de fréquences aux figures 1.45 à 1.50. Les premières courbes donnent

d’excellents résultats (figures 1.45 et 1.46) : que ce soit avant la bande de bruit où les varia-

tions sont complexes ou bien dans la bande de bruit elle-même. Il n’y a pas de problèmes de

recouvrements, et les niveaux de bruit générés par le modèle sont en parfait accord avec les

résultats mesurés. Les deux graphiques qui suivent (figures 1.47 et 1.48), représentant les ni-

veaux de bruit entre 8 et 13 GHz sont plus problématiques. En effet le modèle est incapable de

rendre compte des valeurs expérimentales et ce malgré des coefficients α3 et α4 très forts. Nous

pouvons toutefois remarquer que la capacité du modèle à rendre compte très correctement de
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Fig. 1.45 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 0 - 1,5 GHz.

-40 -30 -20 -10

-110

-108

-106

-104

-102

D
en

si
té

 s
pe

ct
ra

le
 d

e 
pu

is
sa

nc
e 

(d
B

m
)

Puissance d'entrée (dBm)

 Mesure
 Calcul : 1,5 - 2 GHz
 Calcul : 2 - 3 GHz
 Calcul : 3 - 3,5 GHz
 Calcul : 3,5 - 6,5 GHz
 Calcul : 6,5 - 7 GHz
 Calcul : 7 - 8 GHz

Fig. 1.46 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 1,5 - 8 GHz.
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Fig. 1.47 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 8 - 11,5 GHz.
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Fig. 1.48 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 11,5 - 13 GHz.
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Fig. 1.49 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 13 - 13,5 GHz.
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Fig. 1.50 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 13,5 - 18 GHz.
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Fig. 1.51 – Caractéristiques AM-AM calculées et
mesurées pour les quatre premières harmoniques

et f0 = 5 GHz.
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Fig. 1.52 – Gain en puissance du fondamental
calculé et mesuré à f0 = 5 GHz.

la compression des DSP du bruit amplifié par le DST est plus importante comparée aux écarts

qui sont visibles hors bande de bruit amplifié. Il semble néanmoins que pour ces bandes de

fréquences, la limite de validité du modèle soit atteinte. La simplicité du modèle polynomial

ne suffit plus à calculer les particularités non-linéaires de l’amplificateur considéré. En ce qui

concerne les figures 1.49 et 1.50, les résultats sont très corrects en considérant que les courbes

sont ajustées avec un seul coefficient.

1.3.3.3 Caractéristiques AM-AM

Les deux dernières courbes sont dédiées à l’illustration du comportement AM-AM de l’am-

plificateur pour une fréquence de pompe de 5 GHz (figures 1.51 et 1.52). Il est alors clairement

visible que pour ce jeu de coefficients, la modélisation des puissances du signal et de ses har-

moniques est réussie, comme en atteste la figure 1.51. Ainsi, pour une précision habituelle, le

gain du fondamental (figure 1.52) et l’harmonique deux sont parfaitement représentés.

1.3.4 Bruit sans signal de pompe

1.3.4.1 Préambule

Pour calculer la puissance de bruit injectée à l’entrée du DST, la densité de puissance en

dBm/Hz est multipliée par la bande équivalente du bruit de type passe-bande (6,5 GHz). Le

balayage en puissance obtenu grâce au jeu d’atténuateurs (représenté figure 1.13) est visible

sur la figure 1.53. Le plancher de bruit au delà de 8 GHz ne varie pas, indiquant que les

amplificateurs placés après la source de bruit fonctionnent en petit signal. Cette source de bruit

étant placée à l’entrée de l’amplificateur sous test, la DSP du bruit à la sortie de l’amplificateur

est visualisable à la figure 1.54. Nous assistons alors clairement à l’étalement du spectre en bruit,

quand la puissance de bruit d’entrée augmente. Alors que le gain en puissance compresse, le

niveau de bruit dans la bande passante stagne et n’augmente plus. Cette mesure est à l’image
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Fig. 1.53 – Bruit amplifié, filtré, injecté à l’entrée
du DST.
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Fig. 1.54 – Bruit à la sortie du DST.
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Fig. 1.55 – Comparaison du gain en bruit et du gain mono porteuse à 5 GHz.

des vases communicants : lorsque la puissance de bruit compresse dans la bande passante, les

niveaux de bruit autour de cette bande augmentent.

La figure 1.55 représente les variations du gain en puissance de cet amplificateur en fonction

de la puissance d’entrée. Le gain obtenu à partir des mesures de bruit est comparé à celui mesuré

en mono porteuse à 5 GHz. Le gain obtenu à partir des mesures de bruit est légèrement plus

faible à faible niveau et il compresse plus vite en puissance. Par exemple, en mono porteuse, le

gain maximal est de 29,5 dB avec une puissance d’entrée au décibel de compression de -12 dBm.

A partir des mesures de bruit, le gain maximal est de 29 dB et la compression d’un décibel

est obtenue pour -16 dBm à l’entrée. C’est un fonctionnement normal car le bruit peut être

considéré comme une infinité de porteuses sur une certaine bande passante. Ainsi le dispositif

est plus contraint lorsqu’il amplifie plusieurs porteuses, comparé à son fonctionnement avec une

seule. En revanche le gain qu’il soit mesuré en mono porteuse ou bien à partir du bruit blanc

devrait être le même en régime linéaire. Comme nous pouvons le voir aux figures 1.12 et 1.13,

le signal issu du synthétiseur de fréquence et le bruit issu de la source n’empruntent pas les

mêmes voies. De ce point de vue, le coefficient de réflexion qui est présenté au DST varie, et la
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Fig. 1.56 – Comparaison DSP mesure/modèle à
la sortie du DST en régime linéaire.
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Fig. 1.57 – Comparaison DSP mesure/modèle à
la sortie du DST au décibel de compression.

puissance transmise avec lui. L’écart de 0,5 dB entre ces deux gains peuvent donc s’expliquer

de par ce phénomène.

1.3.4.2 Résultats large bande

Les comparaisons entre les mesures large bandes effectuées plus haut, et les calculs du modèle

sont présentées aux figures 1.56, 1.57 et 1.58. Le premier graphique est relatif à des conditions

de fonctionnement linéaire, la puissance d’entrée est de -32 dBm. Le bruit mélangé qui s’extrait

hors du plancher de mesure entre 8 et 16 GHz est visible et le modèle rend fidèlement compte de

ce phénomène. Pour une compression du gain en bruit de 1 dB (puissance d’entrée de -18 dBm),

les niveaux de bruit à l’extérieur de la bande passante (en dehors de 1,5 - 8 GHz) augmentent

fortement. Le modèle est aussi capable de modéliser la hausse de bruit dans ces conditions.

Finalement, pour 3 dB de compression (puissance de -12 dBm à l’entrée), nous pouvons voir

que les résultats du modèle ne sont plus valables pour une fréquence supérieure à 10 GHz.

L’ACPR décrit le niveau de puissance entre le canal adjacent et le canal principal. Dans un

premier temps, la DSP dans le canal principal augmente compte tenu du gain que l’amplifi-

cateur apporte. Lorsque la puissance d’entrée augmente trop, le gain compresse et la DSP du

canal principal n’augmente que très légèrement. Dans un second temps, les effets non-linéaires

font apparâıtre des lobes secondaires qui se positionnent autour du canal principal, dans le ca-

nal adjacent. Ces effets sont de plus en plus importants lorsque la puissance d’entrée crôıt. La

figure 1.59 représente l’évolution de l’ACPR en fonction de la puissance d’entrée, et compte tenu

de ces deux phénomènes, la variation décroissante de l’ACPR est vérifiée. Une modélisation po-

lynomiale à l’ordre 3 de ce phénomène a déjà été présentée par le passé dans [6]. La modélisation

que nous proposons s’appuie sur une fonction polynomiale à l’ordre 4. la comparaison de ces

deux modèles sur la figure 1.59 permet de dire que plus l’ordre du modèle est grand, plus le

modèle sera capable de modéliser l’ACPR pour de plus fortes puissances d’entrée.
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Fig. 1.58 – Comparaison DSP mesure/modèle à
la sortie du DST à 3 dB de compression.

-30 -25 -20 -15 -10 -5
0

5

10

15

20

25

30

35

40

A
C
P
R

 (d
B

)

Puissance d'entrée (dBm)

 Mesure
 Modèle ordre 4
 Modèle ordre 3

Fig. 1.59 – Comparaison de l’ACPR
mesure/modèle pour deux ordres.
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Fig. 1.60 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 0 - 8 GHz.
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Fig. 1.61 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 8 - 11 GHz.

1.3.4.3 Résultats par bandes de fréquences

A partir de la figure 1.60, de fortes similitudes entre mesures et modèle sont visibles pour les

fréquences allant de 0 à 8 GHz. La compression de la DSP de bruit en sortie entre 0 et 1,5 GHz

est très bien représentée. Par contre pour la bande 1,5 - 8 GHz la saturation à haute puissance

d’entrée présente un écart de l’ordre de 2 dB. Cet écart se justifie par le fait que les coefficients

α3 et α4 sont très importants de manière à ajuster les bandes de fréquences supérieures, et

créent certaines incertitudes dans ces bandes de fréquences plus basses. Aux figures 1.61 et 1.62

la modélisation est correct jusqu’aux hautes puissances où les écarts avoisinent 4 dB. Enfin,

même constat à la figure 1.63 où les écarts atteignent 5 dB en régime fortement non-linéaire.

Jusqu’au décibel de compression, la modélisation est satisfaisante et retranscrit correcte-

ment les mélanges du bruit avec lui-même. En revanche à forte puissance, la complexité des

phénomènes observés est trop importante pour que le modèle arrive à ajuster correctement les

DSP de sortie.
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Fig. 1.62 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 11 - 16 GHz.
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Fig. 1.63 – Comparaison calcul/mesure pour la
bande 16 - 24 GHz.

1.4 Étude du bruit propre des amplificateurs

Le modèle présenté dans les pages précédentes ne tient pas compte du bruit propre ajouté

par l’amplificateur sous test. Par contre, il est utilisé dans ce paragraphe pour séparer celui-

ci du bruit injecté à l’entrée du dispositif dans le système expérimental [24]. Nous avons pu

vérifier à travers de nombreux exemples la validité du modèle comportemental dans la bande

passante du filtre utilisé après la source de bruit. Cette dernière était « allumée » pour générer

la plus grande puissance de bruit possible afin de négliger le bruit propre de l’amplificateur sous

test. Le principe de mesure du facteur de bruit par la méthode du facteur Y qui sera détaillé

au prochain chapitre nécessite de mesurer également la puissance de bruit quand la source est

« éteinte ». Dans ce cas, le bruit propre de l’amplificateur n’est plus négligeable devant le niveau

de bruit injecté à son entrée.

Les mesures sont effectuées à une fréquence fixe située dans la bande de bruit (cas où le

filtrage est de type passe-bas avec B = 2,3 GHz) et pour un signal de pompe de fréquence

f0 = 3,4 GHz. Le modèle théorique utilisé correspond à la deuxième ligne du tableau 1.2 (avec

α4 nul). La densité spectrale de puissance de bruit en BLU à la sortie de l’amplificateur se

réduit ainsi à l’expression suivante :

Syb(f) = [α2
1 + (6α1α3 + 2α2

2)σ
2
s + 9α2

3σ
4
s ]N

= HbN (1.19)

N correspond au bruit de la source qui peut prendre deux valeurs suivant l’état de celle-ci

(allumée ou éteinte) Nc = kTc et Nh = kTh. Le bruit propre de l’amplificateur Na à sa sortie

se rajoute à l’équation 1.19 :

Syb(f) = HbN + Na (1.20)
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Fig. 1.64 – DSP en sortie de l’amplificateur #1 à 2 GHz. Symbole : mesure. Trait : calcul théorique.

Il existe alors plusieurs solutions pour modéliser le bruit propre de l’amplificateur. On peut

considérer, comme certains auteurs [26, 27] que Na est indépendant de l’amplitude du signal

de pompe. Na s’écrit alors :

Na = kTout (1.21)

où Tout représente la température de bruit à la sortie de l’amplificateur. Nous considérons

dans ce cas que la source de bruit est principalement localisée en sortie et qu’elle ne traverse

donc pas le dispositif non-linéaire. L’autre hypothèse consiste à localiser le bruit à l’entrée de

l’amplificateur. La DSP de bruit à l’entrée peut alors s’exprimer par kTin. Dans ce cas, le bruit

s’ajoute au bruit injecté à l’entrée de l’amplificateur et traverse le dispositif non-linéaire. Le

bruit propre en sortie est donc égal à

Na = HbkTin (1.22)

Les cas où Tin et Tout sont indépendants de l’amplitude du signal correspondent à des cas limites

et sont assez loin de la réalité car les sources de bruit sont généralement distribuées à travers les

différents composants actifs de l’entrée à la sortie de l’amplificateur. La figure 1.64 représente

les variations de la DSP de bruit à la sortie de l’amplificateur #1 normalisée par rapport à kT0

(T0 = 290 K) en fonction de la puissance du signal de pompe injecté en entrée. Deux jeux de

coefficients αi ont été extraits pour chacun des cas limites (Tin et Tout) de manière à ajuster au

mieux la DSP en sortie quand la source de bruit est éteinte. Nous pouvons constater que les cas

limites encadrent les points expérimentaux et qu’il faudrait considérer le fait que Tin augmente

avec l’amplitude du signal de pompe ou bien que Tout diminue. Les résultats expérimentaux

obtenues vont ainsi à l’encontre des nouvelles définitions de facteur de bruit ou de facteur de

bruit et de distortion proposés par certains auteurs [26, 27].

Nous avons également montré que l’analyse ci-dessus n’est pas générale (jusqu’à un certain

niveau du signal de pompe) et que le comportement peut varier d’un amplificateur à un autre

suivant ses caractéristiques [24].
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Fig. 1.65 – FDP du signal sinusöıdal seul. Ligne :
calcul théorique.

Fig. 1.66 – FDP du signal sinusöıdal et du bruit
Gaussien. Ligne : calcul théorique.

1.5 Propriétés statistiques du bruit en régime non-linéaire

Les propriétés statistiques du bruit en régime non-linéaire sont étudiées en remplaçant

l’analyseur de spectre de la figure 1.12 par un oscilloscope numérique. Afin de vérifier le bon

comportement de la manipulation, nous nous intéressons dans un premier temps à des signaux

simples (sinusöıde et sinusöıde plus bruit). 800 000 points sont utilisés pour effectuer l’analyse

statistique et calculer les fonctions de densité de probabilité (FDP) associées aux différents

signaux. Les résultats sont alors présentés sous forme d’histogrammes aux figures 1.65 et 1.66.

Nous pouvons ensuite les comparer aux valeurs théoriques qui sont calculées comme suit. Pour

un signal sinusöıdal , et d’après [28] la FDP s’écrit :

fs(x) =
1

πV

1
√

1 − (
x

V
)2

(1.23)

La tension maximale (V ) a une valeur d’environ 10 mV et la valeur de la FDP à l’origine

est bien 1/πV : les deux courbes sont donc bien en concordance. Lorsque l’amplitude dépasse

8 mV, le tracé théorique et la mesure ne correspondent plus. Un tel écart peut s’expliquer

par le fait que lors de la mesure, le signal sinusöıdal n’est jamais isolé du bruit généré par

l’instrumentation. Que l’amplitude du signal soit faible ou grande, il y aura toujours un bruit

d’origine essentiellement thermique qui ne sera pas pris en compte de manière théorique. Le

tracé symbolisant le calcul de la figure 1.66 provient de la convolution entre les FDP d’un signal

sinusöıdal et d’un bruit Gaussien [29]. L’amplitude du signal est de 20 mV et l’écart type du

bruit vaut 3 mV. Ici encore, les courbes sont en accord.

Le comportement du bruit à la sortie de l’amplificateur est étudié dans un second temps.

Il s’agit de calculer la FDP du bruit amplifié lorsque le signal de pompe est inactif et lors-

qu’il compresse de 3 dB le gain en puissance de l’amplificateur. Les résultats sont comparés à

l’expression théorique de la FDP d’un bruit Gaussien et présentés dans les figures 1.67 et 1.68.

Pour ce qui est des conditions linéaires, le bruit reste Gaussien. Ceci est vérifié en calculant
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Fig. 1.67 – FDP du bruit de sortie (linéaire).
Ligne : calcul théorique.

Fig. 1.68 – FDP du bruit de sortie (non-linéaire).
Ligne : calcul théorique.

les moments d’ordre supérieurs (troisième et quatrième). Sous un régime de fonctionnement

non-linéaire, un écart de 7 % est obtenu lorsque le moment d’ordre quatre est calculé. Nous

faisons remarquer que dans cette manipulation, l’importance de la réjection du signal de pompe

est capitale. En effet, pour des puissances de signal non négligeables, la FDP en sortie de

l’amplificateur peut ressembler à celle de la figure 1.66. Pour conclure, le bruit Gaussien amplifié

par un dispositif fonctionnant en régime non-linéaire reste Gaussien, pour peu que le signal de

pompe soit filtré avec une réjection la plus importante possible.

1.6 Conclusion

Nous avons proposé dans ce chapitre un modèle comportemental permettant de prendre en

compte l’interaction d’un signal sinusöıdal avec du bruit blanc dans des amplificateurs micro-

ondes fonctionnant en régime non-linéaire. Plusieurs cas de figure ont été étudiés de manière à

tester les capacités du modèle. Tous les calculs théoriques ont été comparés systématiquement

à des mesures et un regard critique a été porté sur les comparaisons effectuées.

Dans le cas du bruit Gaussien de type passe-bas, le modèle remplit entièrement son rôle,

dans les limites de précision de ce genre de modèle. Pour les trois fréquences de pompe qui

ont été sélectionnées (6, 3 et 2 GHz) les calculs par bande de fréquences donnent les résultats

escomptés, et ceci pour des recouvrements qui ne sont pas les mêmes. Le degré du polynôme

limite la précision du modèle puisqu’il ne permet pas de gérer les compressions des mélanges

bruit/signal à forte puissance d’entrée. Il faudrait alors augmenter sa valeur pour pouvoir gérer

plus d’effets non-linéaires. La complexité du modèle serait alors grandement augmentée, et ne

permettrait pas d’expliquer plus de choses.

Dans le cas du bruit Gaussien de type passe-bande, la complexité des recouvrements est

telle, que le modèle n’arrive pas à ajuster à la fois les puissances de bruit sur une large bande de

fréquences et les caractéristiques AM-AM. Certaines zones d’ombre ne sont plus modélisables

et les limites du modèle sont atteintes. Toutefois, la modélisation dans la bande passante donne
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de très bons résultats.

Le modèle comportemental architecturé autour d’une fonction polynomiale d’ordre quatre

est un modèle simple. Il permet de montrer que le bruit Gaussien se trouve mélangé aux

harmoniques générés par les effets non-linéaires. Un bruit borné en fréquence se retrouve donc

translaté et étalé en fréquence autour du fondamental et des harmoniques. Il est ainsi possible

d’étudier les niveaux de bruit qui se trouvent modulés autour de signaux de pompe bloquants. Le

modèle peut-être utilisé sans signal de pompe et permet de caractériser ainsi certains paramètres

comme l’ACPR. Dans ce cas, les comportements non-linéaires et en puissance sont différents

du comportement mono-porteuse. Le modèle a permis de mettre en évidence que l’ordre de la

fonction polynomiale devait être plus élevé pour décrire l’ACPR à fortes amplitudes du signal

de pompe.

Le comportement du bruit propre des amplificateurs lorsque la puissance d’entrée augmente

varie d’un amplificateur à un autre. La température équivalente de bruit augmente généralement

avec la puissance d’entrée, ce qui correspond à une augmentation du facteur de bruit déterminé

par la méthode du facteur Y.
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Mesure des paramètres de bruit

en régime non-linéaire
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2.1 Introduction

Jusqu’à présent, quelles sont les techniques de mesures de bruit qui concernent les dispositifs

en fonctionnement non-linéaire ? Tout d’abord, le rapport de puissances de bruit (de « Noise

Power Ratio »NPR) est un facteur de mérite qui décrit la performance propre aux distor-

sions d’intermodulation, pour des amplificateurs intégrant des systèmes de télécommunication.

L’amplification de plusieurs porteuses et le NPR sont connus depuis 1967 [1]. Il s’agit alors de

mesurer la densité spectrale de puissance de bruit à la sortie d’amplificateurs qui fonctionnent

en régime non-linéaire. Dans [2], la mesure du NPR est effectuée lorsque 1000 porteuses sont

injectées à l’entrée de l’amplificateur sous test. Un analyseur de réseau vectoriel non-linéaire

peut être utilisé pour mesurer le NPR [3], et dans ce cas l’excitation du DST est faite à l’aide de

plusieurs signaux sinusöıdaux. Une définition, ainsi qu’une technique de mesure plus universelle

sera mise en place. [4] constate que le NPR ne permet pas à lui seul de décrire la totalité des

distorsions dans la bande passante. Un système de mesure qui s’appuie sur la topologie des

amplificateurs « feedforward » est utilisé pour mesurer les distorsions dans la bande passante

(NPR), et intègre aussi de nouveaux standards permettant de quantifier les distorsions hors

bande (comme l’ACPR).

Concernant le bruit haute fréquence, en 2001 [5] apparaissent les premières discussions au

sujet du facteur de bruit en régime de fort signal. Une discussion sur une nouvelle définition du

facteur de bruit [6] est proposée en 2004. De ce point de vue, le facteur de bruit et de distorsion

prendrait alors en compte les distorsions à fortes puissances qui dégradent le rapport signal à

bruit de sortie. Dans ses travaux de thèse, Cibiel [7] introduit la corrélation entre bruit de phase

résiduel et bruit haute fréquence dans les transistors bipolaires à hétérojonction (TBHs) SiGe.

Une technique de mesure est alors élaborée permettant de caractériser le facteur de bruit de ces

transistors lorsque un signal de pompe les place dans un régime de fonctionnement non-linéaire.

Ce sont ces travaux qui sont à la base de ceux présentés dans ces pages.

Dans ce chapitre, nous présentons les techniques de mesure qui permettent de caractériser

le facteur de bruit puis les quatre paramètres de bruit de dispositifs actifs fonctionnants en

régime de forte amplitude. Dans un premier temps, le facteur de bruit du DST est mesuré

à fréquence fixe lorsqu’un signal de pompe excite le DST [8]. Il en résulte alors une étude

du facteur de bruit d’amplificateurs et de transistors micro-ondes en fonction de la puissance

injectée à leurs entrées. Dans un second temps, une technique de mesure originale permettant

de caractériser les quatre paramètres de bruit de dispostifs micro-ondes fonctionnants en régime

non-linéaire sera présentée. Cette technique sera validée par la corrélation qui existe entre le

plancher de bruit de phase résiduel (existant chez certains composants), et le facteur de bruit.

Enfin, dans un troisième temps, une discussion concernant l’influence du signal de pompe ainsi

que l’importance des distorsions non-linéaires sur ce système de mesure sera menée.
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2.2 Mesures de facteur de bruit d’amplificateurs micro-

ondes en régime non-linéaire

2.2.1 Mesure de facteur de bruit d’après la méthode du facteur Y

La méthode du facteur Y [9] s’est imposée dans la mesure du facteur de bruit de composants

actifs, et ceci pour deux raisons. La première est la facilité de mesure lorsque sont utilisés une

source de bruit calibrée en bruit en excès et un mesureur de facteur de bruit. La seconde est

la précision qui est l’une des meilleures, pour peu que les dispositifs intégrés dans le banc de

mesure de bruit soient tous bien adaptés sur le standard des 50 Ω (sources de bruit, DST,

mesureur de bruit).

2.2.1.1 Généralités sur la mesure de bruit

Les sources d’erreurs dans la mesure de facteur de bruit sont nombreuses [10], certaines sont

inhérentes au banc de mesure lui-même ou au dispositif sous test alors que d’autres viennent

de l’extérieur. C’est le cas par exemple des interférences créées par la pollution radioélectrique

qu’elle soit industrielle (néons, alimentations...) ou humaine (radios, téléphone portable...). Ces

perturbations se véhiculent dans les câbles et viennent perturber les mesures déjà sensibles.

Pour y remédier, il suffit de disposer de câbles blindés et de connecteurs appropriés. Ensuite, le

bruit étant d’origine aléatoire, il convient de mesurer plusieurs fois le facteur de bruit pour en

tirer une valeur moyenne et ceci au détriment du temps de mesure. De même, la température

ambiante doit être connue pour justifier la température froide de la source de bruit. En effet,

cette température intervient non seulement dans l’équation du facteur de bruit mesuré à partir

de la méthode du facteur Y mais aussi dans le calcul opéré par le mesureur de facteur de bruit

pour déterminer les pertes des dispositifs passifs en amont ou en aval du composant à tester.

Le fait même que la mesure de bruit se déroule par le biais d’un mesureur de puissance de

bruit ne permet pas d’éliminer les erreurs engendrées par toutes les désadaptations le long du

banc de mesure. Le plus souvent, les sources de bruit et le récepteur sont relativement bien

adaptés. En revanche les DST présentent de fortes désadaptations (surtout les transistors) ce

qui pose problème lors de la mesure précise du gain disponible. En effet, le gain du composant

est évalué pour pouvoir distinguer le facteur de bruit du DST du facteur de bruit du système

de mesure. Comme le facteur de bruit varie fortement en fonction de l’impédance présentée

à son entrée, le facteur de bruit mesuré par le récepteur va fortement varier en fonction des

désadaptations du DST.

2.2.1.2 La méthode du facteur Y

Cette méthode requiert la connaissance de la puissance du bruit en sortie du DST, à deux

températures : chaude (Bh) et froide (Bc). Le rapport de ces deux puissances permet d’obtenir

le facteur Y, comme suit :
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Fig. 2.1 – Diagramme représentant le système de mesure de bruit. (a) lors de la mesure, l’entrée du récepteur
est chargé sur Γs. (b) lors de la calibration, l’entrée du récepteur est chargée sur Γe.

Y =
Bh

Bc

(2.1)

Le facteur de bruit peut alors s’exprimer en fonction du facteur Y, des deux températures de

bruit chaude et froide (respectivement Th et Tc), et de T0 la température de référence :

F =
(
Th

T0

) − Y (
Tc

T0

− 1)

Y − 1
(2.2)

L’utilisation de deux températures sous entend que le coefficient de réflexion de la source de

bruit sera différent si la source est froide ou chaude. En pratique, ces variations existent, mais

leurs amplitudes sont suffisamment faibles pour être négligées : typiquement pour des sources

commerciales étalonnées jusqu’à 18 GHz, les niveaux de |Γe|
2 varient d’environ 1 dB pour des

valeurs d’environ -30 dB d’adaptation à la sortie de la source.

2.2.1.3 Correction de l’étage de réception

Dans n’importe quel système de mesure de bruit, il ne faut jamais perdre de vue que le bruit

du système de mesure n’est jamais désolidarisé du bruit du DST. En effet, le système de mesure

ajoute toujours son propre bruit à la puissance de bruit totale mesurée en sortie du DST. La

figure 2.1 caractérise ce problème lorsqu’une mesure de facteur de bruit est effectuée. Le DST

est placé en cascade avec un récepteur qui génère une contribution en bruit non négligeable.

De ce point de vue, Fsys est le facteur de bruit du système comprenant le DST cascadé au

récepteur, ce facteur de bruit est alors celui déterminé par la méthode du facteur Y et mesuré

avec le banc de mesure. Avec l’aide de la formule de Friis, nous pouvons extraire les facteurs

de bruit des deux étages qui caractérisent cette châıne :

FDST(Γe) = Fsys(Γe) −
Frec(Γs) − 1

Gd(Γs)
(2.3)
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Fig. 2.2 – Banc de mesure de facteur de bruit en régime non-linéaire.

Dans cette équation, Frec représente le facteur de bruit propre au récepteur. Il est à noter que

le facteur de bruit du DST FDST dépend alors de trois termes :

– du facteur de bruit global du système Fsys qui est mesuré à partir du DST en cascade

avec le récepteur.

– du gain disponible du DST Gd.

– du facteur de bruit du récepteur lorsque le DST est connecté à son entrée : Frec(Γs).

Cette équation de correction du second étage laisse présager que si le DST possède un gain

disponible suffisamment grand pour négliger le second terme de cette équation, le facteur de

bruit du système de mesure correspond au facteur de bruit du DST. Mais bien souvent, la

connaissance de ces trois termes est requise pour déterminer le facteur de bruit du DST avec

précision.

Pour conclure, le facteur de bruit du récepteur n’est pas le même lorsqu’il est chargé sur

Γe ou sur Γs. Il s’agit donc d’une grande incertitude de mesure qui est liée à l’adaptation du

composant testé, et amplifiée si son gain est faible. Celle-ci peut-être réduite si les paramètres

S du DST sont connus [11]. De plus la formule de Friis fait intervenir le gain disponible, alors

que l’instrumentation mesure le gain d’insertion. Nous signalons que cette erreur de mesure est

minime si le banc de test est correctement adapté sur le standard des 50 Ω.

2.2.2 Caractérisation du facteur de bruit en régime non-linéaire

Le principe présenté au chapitre précédent est utilisé pour générer des effets non-linéaires

au niveau du DST. Le banc de mesure ainsi constitué est représenté par la figure 2.2.

Le principal problème qui apparâıt alors est un phénomène de saturation du module de

mesure. En effet, ce que nous craignons est un comportement non-linéaire du détecteur à des

puissances hyperfréquences élevées. Il convient alors d’utiliser des fréquences RF d’excitation

et de mesure de bruit différentes, et de filtrer le signal RF ou signal de pompe à l’entrée

du récepteur. Les valeurs choisies sont fRF = 3,4 GHz pour le synthétiseur de fréquence et
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Fig. 2.3 – Distorsion d’harmoniques en fonction de la puissance d’entrée.

fb = 2 GHz pour la mesure de bruit. La valeur de fRF correspond à la fréquence de réjection

maximale des filtres et celle de fb se situe dans leurs bandes passantes. Suivant l’équipement

du banc, la mesure peut se dérouler à d’autres fréquences. Une cavité résonnante à la fréquence

de pompe est placée en amont du coupleur de manière à atténuer les raies parasites générées

par le synthétiseur aux fortes puissances hyperfréquences. De plus, le plancher de bruit du

synthétiseur ne perturbe pas les mesures de bruit. Les tés de polarisation large bande présents

avant et après le composant peuvent être retirés si des amplificateurs sont caractérisés. Un

coupleur 10 dB à la sortie du DST permet de prélever les harmoniques. Nous pouvons ainsi

évaluer les puissances de sortie au décibel de compression du gain en puissance ou mesurer la

distorsion d’harmoniques. La distorsion d’harmoniques DH est calculée en pourcent avec l’aide

de la formule suivante :

DH = 100

√

∑

A2
n

A1

(2.4)

Les amplitudes des harmoniques sont décrites par An, l’amplitude du fondamental est décrite

par A1. A la figure 2.3, les distorsions d’harmoniques pour l’amplificateur #1 sont données en

fonction de la puissance et pour différents ordres de calculs. Plus la puissance d’entrée augmente

et plus le nombre d’harmoniques à intégrer dans le calcul doit être important. En se limitant

à quatre harmoniques la distorsion calculée est ainsi proche de la distorsion totale, pour des

puissances d’entrée permettant une compression de l’amplificateur allant jusqu’à 10 dB.

Une étape préalable à la mesure du facteur de bruit consiste à mesurer précisément les pertes

dans les éléments passifs constitutifs du banc de mesure. Il s’agit de connâıtre les pertes dans

l’ensemble cavité résonnante + coupleur + isolateur (+ té de polarisation) afin de déterminer

la puissance délivrée au DST. Ensuite il convient de connâıtre les pertes entre la source de bruit
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Amplificateurs #1 #2

Bande de fréquence (GHz) 2 - 22 1 - 4
Gain en puissance (dB) 29 33
Facteur de bruit (dB) 2,05 0,62

Pentrée 1dB (dBm) -15 -21

Tab. 2.1 – Caractéristiques des amplificateurs #1 et #2 à 2 GHz.

et l’entrée du DST, c’est-à-dire pour la voie coupleur + isolateur (+ té de polarisation). Ces

pertes sont rentrées dans le mesureur de bruit qui corrige ainsi automatiquement la valeur du

facteur de bruit.

Les erreurs de mesure les plus importantes viennent en général des désadaptations propres

au dispositif sous test. L’entrée et la sortie de transistors ne sont généralement pas bien adaptées

et de ce fait, des isolateurs1 sont placés dans les bandes de fréquences adéquates (ici entre 2 et

4 GHz). Le récepteur est composé du réseau de polarisation de sortie, de l’isolateur, du coupleur

10 dB, d’un transposeur de fréquence (HP 71000) et du mesureur de facteur de bruit (HP NFM

8970B). Le calibrage est effectué en connectant la source de bruit à l’entrée du récepteur. Le

DST est ensuite connecté et les pertes des éléments passifs sont rentrées dans le mesureur. Nous

avons ensuite accès au facteur de bruit propre du dispositif testé.

2.2.3 Résultats expérimentaux

2.2.3.1 Composants sous test

Les mesures ont été effectuées sur les composants discrets suivants :

– #a : transistor bipolaire à hétérojonction (TBH) Si/SiGe - LPNT32, VCE = 2 V,

– #b : transistor à effet de champ à haute mobilité électronique (HEMT pour High Electron

Mobility Transistor) ATF 35143 (W=400µm), Vds = 2 V.

et sur les amplificateurs suivants, dont les caractéristiques sont disponibles dans le tableau 2.1 :

– #1 : amplificateur faible bruit large bande 2 - 22 GHz MITEQ,

– #2 : amplificateur faible bruit 1 - 4 GHz MITEQ.

Il s’agissait alors de comparer ces mesures avec des données de facteur de bruit générées par

un modèle comportemental de type polynomial simplifié [12].

2.2.3.2 Amplificateurs

i Facteur de bruit

Les mesures de facteur de bruit et de gain d’insertion pour les amplificateurs #1 et #2

sont respectivement données par les figures 2.4 et 2.5. Si la compression du gain d’insertion

est visible lorsque le puissance d’entrée crôıt, elle s’accompagne de l’augmentation du facteur

1La présence d’isolateurs réduit par la même occasion la bande de mesure du banc de test.
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Fig. 2.4 – Facteur de bruit et gain d’insertion de
l’amplificateur #1 à 2 GHz.

-50 -40 -30 -20

0,0
0,2
0,4
0,6
0,8
1,0
1,2
1,4
1,6
1,8
2,0

 

Puissance d'entrée (dBm)

Fa
ct

eu
r d

e 
br

ui
t (

dB
)

25
26
27
28
29
30
31
32
33
34
35

G
ain d'insertion (dB

)

Fig. 2.5 – Facteur de bruit et gain d’insertion de
l’amplificateur #2 à 2 GHz.

de bruit. Ces courbes ont les mêmes « échelles » : le dernier point de mesure correspond à au

moins 5 dB de compression. Ainsi, pour une compression du gain de 3 dB (puissance d’entrée

de -10 dBm), le niveau du facteur de bruit augmente de 2 dB pour le premier amplificateur.

En comparant au second amplificateur, toujours à 3 dB de compression (puissance d’entrée de

-16 dBm), le facteur de bruit atteint une valeur de 1,6 dB. Du point de vue non-linéaire, ces

deux dispositifs ne sont pas conçus pour endurer de fortes puissances d’entrée : ce sont des

amplificateurs faible bruit large bande.

ii Distorsion d’harmoniques

Afin de se rendre mieux compte des effets non-linéaires, la figure 2.6 représente la distorsion

des quatre premiers harmoniques pour ces amplificateurs en fonction de la puissance d’entrée. Le

dispositif #1 a ainsi une distorsion plus élevée que son homologue lorsque la puissance d’entrée

augmente. Par exemple, pour une compression de 3 dB du gain, le premier amplificateur a une

distorsion d’harmoniques de l’ordre de 20 %, alors que l’amplificateur #2 a une distorsion de

15 %.

2.2.3.3 Transistors

i Facteur de bruit

Concernant les deux composants discrets, les figures 2.7 et 2.8 représentent le facteur de

bruit en fonction du courant de polarisation (collecteur ou drain) paramétré avec la puissance

d’entrée. Le HEMT est moins bruyant que le TBH à faible niveau. Pour une polarisation

optimale, le facteur de bruit est de 1,7 dB pour #a, alors qu’il atteint 0,6 dB pour #b. Lorsque

la puissance d’entrée augmente, les performances se dégradent fortement pour le transistor

bipolaire. Nous constatons également que le minimum de bruit en fonction de la polarisation

se déplace pour des puissances injectées différentes. En effet pour le transistor #a, le courant

optimal à faible niveau est de 5 mA, puis devient 20 mA au décibel de compression, avant
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Fig. 2.6 – Distorsion d’harmoniques en fonction de la puissance d’entrée pour les amplificateurs #1 et #2.
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Fig. 2.8 – Facteur de bruit en fonction de Ids,
paramétré en fonction de la puissance d’entrée

pour le HEMT à 2 GHz.

de revenir à 5 mA à 3 dB de compression. Enfin pour le transistor #b, le facteur de bruit se

dégrade à faible courant, alors que le minimum de bruit est toujours atteint à fort courant de

drain. Nous constatons que pour Ids = 30 mA, le facteur de bruit minimum est obtenu pour

les trois puissances d’entrée.

ii Distorsion d’harmoniques

Les distorsions d’harmoniques (toujours trois harmoniques plus le fondamental) sont re-

présentées aux figures 2.9 et 2.10 pour les transistors #a et #b, respectivement. Les distorsions

non-linéaires sont plus importantes pour le transistor bipolaire que celles du transistor à effet de

champ. A taux de compression identique (3 dB pour le dernier point de mesure) : 40, 30 et 12 %

sont relevées pour Ic = 5, 10 et 20 mA. Alors que le transistor à effet de champ est caractérisé
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Fig. 2.9 – Distorsion d’harmoniques en fonction
de la puissance d’entrée pour le TBH à 2 GHz.
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Fig. 2.10 – Distorsion d’harmoniques en fonction
de la puissance d’entrée pour le HEMT à 2 GHz.

par 25, 15 et 12 % pour Ids = 5, 10 et 20 mA. Pour les deux transistors, augmentation des

courants de polarisation rime avec diminution des distorsions non-linéaires.

Une étude relative à l’évolution des courants de polarisation a aussi été menée en fonction de

la puissance de pompe. Comme le bruit de grenaille est directement proportionnel au courant

de polarisation, l’augmentation du facteur de bruit peut ainsi être liée à l’augmentation du

courant de collecteur ou de drain (en ramenant le bruit à l’entrée).

Pour le transistor #a, les courants de base et de collecteur évoluent peu en fonction de la

puissance d’entrée. A Ic = 20 mA, c’est une augmentation du courant de base et au contraire

une diminution du courant de collecteur qui apparaissent lorsque la puissance d’entrée crôıt.

A Ic = 5 et 10 mA, les courants de base et de collecteur augmentent d’autant plus si le

courant de polarisation est faible. Étant donné que le courant de collecteur augmente ou diminue

suivant sa valeur originelle en régime non-linéaire, sa variation ne peut pas justifier à elle seule

l’augmentation du facteur de bruit.

Pour le transistor #b, le courant de grille reste quasiment nul en fonction de la puissance

d’entrée. C’est seulement pour de très fortes puissances (ce qui correspond à environ 10 dB

de compression) que la grille se met à conduire et que le courant augmente grandement. En

régime non-linéaire, le courant de drain connâıt une augmentation d’autant plus importante que

son niveau originelle est faible. De plus, la puissance d’entrée nécessaire à l’augmentation du

facteur de bruit sera différente suivant la valeur du courant de drain qui polarise le transistor,

et ne correspondra pas forcément à la puissance qui fera crôıtre ce courant de drain. Pour le

transistor à effet de champ comme pour le TBH, la hausse de facteur de bruit et la hausse du

courant de polarisation ne sont pas liées.

2.2.3.4 Synthèse

Le tableau 2.2 synthétise l’écart de facteur bruit non-linéaire/linéaire pour les composants

discrets, ainsi que les puissances d’entrée pour 1 et 3 dB de compression sur le gain en puissance.
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Pour le transistor #a, en régime linéaire, l’augmentation du courant de polarisation est sy-

nonyme d’augmentation du facteur de bruit petit signal. La puissance d’entrée injectée dégrade

ensuite d’autant plus les performances que le courant de collecteur est bas. A fort courant de

collecteur (20 mA), la hausse sur le facteur de bruit est minime (0,2 dB), alors que la puissance

d’entrée compressant de 1 dB le gain est passée de -10 à -1 dBm. Augmenter la polarisation fait

donc augmenter la linéarité et le gain du transistor bipolaire, mais dégrade ses performances

en bruit petit signal.

Pour le transistor #b, l’augmentation du courant de drain contribue à augmenter le gain

et à diminuer le facteur de bruit. Nous constatons encore que l’augmentation du courant de

drain participe à l’augmentation des puissances d’entrée qui compressent de 1 dB, puis de 3 dB

le gain. De la même manière, l’augmentation du courant de drain fait diminuer les distorsions

d’harmoniques qui sont plus faibles que celles du TBH. Nous remarquons que l’augmentation

du facteur de bruit en régime faiblement non-linéaire est plus importante lorsque le courant de

drain est fort, ce qui est le comportement inverse du TBH. Comme le courant de drain varie

plus avec la puissance d’entrée pour ce composant, ce phénomène se justifie avec l’apparition

d’un bruit de grenaille plus important. En régime fortement non-linéaire, la hausse de facteur

de bruit est sensiblement la même (entre 0,7 et 0,8 dB) pour les trois courants de drain.

Pour les amplificateurs, le tableau 2.3 récapitule l’ensemble des données permettant de

mieux cerner la relation entre l’augmentation du facteur de bruit et la puissance d’entrée. Le

second dispositif est celui présentant les distorsions non-linéaires les plus faibles lorsque la

puissance augmente. Si le niveau petit signal du facteur de bruit est plus bas, les distorsions

non-linéaires sont elles aussi plus faibles, et finalement la dégradation du bruit HF est moins

critique. En revanche, cet amplificateur est moins robuste à la puissance d’entrée, puisque le

point de compression à 3 dB est atteint à -17 dBm (-10 dBm pour #1).

Nous pouvons voir ici toute l’importance de la caractérisation de composant en bruit lorsque

le puissance augmente. Si certains composants sont relativement immunisés à la hausse de fac-

teur de bruit pour peu que les courants de polarisation augmentent, d’autres comportements

sont plus gênants et demandent une étude qui prenne en compte à la fois le niveau de bruit,

la polarisation et la puissance d’entrée. En effet, un composant sélectionné pour une applica-

tion faible bruit (tant en taille de composant qu’en polarisation) peut voir ses caractéristiques

s’effondrer si la puissance d’entrée augmente.

2.3 Mesures des paramètres de bruit de dispositifs micro-

ondes en régime non-linéaire

Les quatre paramètres de bruit sont introduits dès le milieu des années cinquante [13]. Il

permettent de caractériser le comportement en bruit HF de composants comme les transistors à

effet de champ [14]. Les paramètres de bruit sont ensuite mesurés à différentes polarisations [15],

et associés aux différents gains des composants, permettent de concevoir des circuits et systèmes
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Type de transistors TBH SiGe #a HEMT #b

Ic, Ids (mA) 5 mA 10 mA 20 mA 5 mA 10 mA 20 mA

Facteur de bruit linéaire (dB) 1,74 1,8 2,3 1,05 0,78 0,62
Gain en puissance maximal (dB) 13,2 15 16,1 13,2 15,1 16,6

∆F à 1 dB de compression (dB) +0,29 +0,2 +0,2 +0,02 +0,24 +0,64
DH à 1 dB de compression ( %) 12 8,4 5 10,3 4,4 1,5

pour Pentrée 1dB (dBm) -10 -6 -1 -11 -10 -7

∆F à 3 dB de compression (dB) +1,67 +1,3 +0,7 +0,72 +0,73 +0,77
DH à 3 dB de compression ( %) 40 30 12 25 15 12

pour Pentrée 3dB (dBm) -2 -1 +3 0 +1 +3

Tab. 2.2 – Récapitulatif pour les deux types de transistors à 2 GHz.

Type d’amplificateurs #1 #2

Bande passante (GHz) 2 - 22 1 - 4
Facteur de bruit linéaire (dB) 2,05 0,58

Gain en puissance maximal (dB) 30,6 33,7

∆F à 1 dB de compression (dB) +0,26 +0,07
DH à 1 dB de compression ( %) 14,3 5,8

pour Pentrée 1dB (dBm) -13 -22

∆F à 3 dB de compression (dB) +0,92 +0,22
DH à 3 dB de compression ( %) 18,1 8,2

pour Pentrée 3dB (dBm) -10 -17

Tab. 2.3 – Récapitulatif pour les deux amplificateurs à 2 GHz.

faible bruit [16].

2.3.1 Dispositif de mesure

La technique des impédances multiples développée par Lane [17] en 1969 est à la base de

notre technique de mesure des paramètres de bruit. Le facteur de bruit F dépend du coefficient

de réflexion côté source Γs,

F = Fmin + 4
Rn

50

|Γopt − Γs|
2

(1 − |Γs|2)|1 + Γopt|2
(2.5)

et des quatre paramètres de bruit : le facteur de bruit minimum Fmin, la résistance équivalente

de bruit Rn et le coefficient de réflexion optimal en bruit Γopt. Le principe est alors de mesurer

le facteur de bruit d’un composant pour un certain nombre de coefficients de réflexion à son

entrée. Il existe alors un système surdimensionné d’équations linéaires qui lient facteur de

bruit, paramètres de bruit et coefficients de réflexion source. La méthode d’extraction est un

algorithme décrit dans [18] qui se base sur une régression des moindres carrés, pondérée par les

incertitudes de mesure. Le résultat est une technique d’extraction parmi les plus précises [19]
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Fig. 2.11 – Banc de mesure des paramètres de bruit. Voie 1 pour les paramètres S, voie 2 pour les paramètres
de bruit.

et tout à fait applicable à des bancs de mesure automatisés. La figure 2.11 décrit le banc de

mesure complet (le récepteur est entouré de traits pointillés). Il est entièrement automatisé

via des bus GPIB (General Purpose Interface Bus) et des routines HT Basic (High Technique

Basic). Pour obtenir toutes les informations nécessaires au fonctionnement du banc en régime

linéaire, le lecteur est invité à se réferrer à [19, 20].

Des interrupteurs sont disposés pour mesurer les paramètres S à l’aide d’un analyseur de

réseaux vectoriel (ARV), ou les puissances de bruit à l’aide d’un analyseur de spectre. Deux

tés de polarisation sont disposés en amont et en aval du DST, qui peuvent être retirés si des

amplificateurs sont à caractériser. Un atténuateur de 3 dB placé après la source de bruit permet

de réduire les incertitudes dues aux désadaptations lorsque la source de bruit est allumée ou

éteinte [9]. Le synthétiseur d’impédances est utilisé pour générer les différentes impédances à

l’entrée du DST. Pour les paramètres S, un calibrage LRM (Line Reflect Match) est réalisé dans

les plans du DST. Le calibrage en bruit du récepteur est effectué en remplaçant le DST par une

ligne de transmission. La technique ainsi que les équations correspondantes sont répertoriées

dans [20].

Afin d’exciter le DST et le placer dans un état de fonctionnement non-linéaire, un synthé-

tiseur RF génère un signal de pompe à fp = 10 GHz amené via un coupleur 10 dB. L’isolateur

situé entre la source et le coupleur permet une même adaptation à l’entrée du DST lorsque

la puissance d’entrée augmente. En effet, le synthétiseur RF contenant des atténuateurs qui

s’enclenchent en fonction de la puissance délivrée, la qualité de l’adaptation présentée à sa

sortie est donc variable. Le coupleur est placé après le synthétiseur d’impédances, car de cette

manière, les pertes d’insertion entre le synthétiseur et le DST ne varient pas en fonction des

impédances générées. De ce fait, le module maximal des Γs générés est légèrement diminué, mais

la puissance émise par le synthétiseur n’a pas besoin d’être réajustée. L’influence du signal de

pompe sur le système de mesure a aussi été étudiée. Augmenter la puissance d’entrée ne fait pas

varier les coefficients de réflexion de source que le synthétiseur d’impédances génère. Ensuite,

les paramètres de bruit du récepteur sont identiques quelque soit la puissance de la pompe. Un

autre coupleur est placé à la sortie du DST et permet de mesurer les harmoniques générés par

les effets non linéaires. Les distorsions d’harmoniques peuvent ainsi être mesurés, en fonction

des charges présentées au DST et en fonction de la puissance de pompe.
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Le problème principal de ce genre de technique, c’est d’éviter une saturation des appareils

de mesure. De ce point de vue, des filtres passe-bas de bande passante 0 - 8 GHz sont disposés

à chaque accès de l’analyseur de réseaux vectoriel, ainsi qu’à l’entrée du récepteur. Le signal

de pompe à 10 GHz étant atténué avec une réjection de 60 dB, nous pouvons mesurer les

paramètres S [21] en régime non-linéaire. Les paramètres de bruit sont aussi mesurés sur le

DST fonctionnant en régime non-linéaire [22], ce qui n’avait jamais été fait jusqu’à présent.

Le principe est alors de placer un dispositif sous test dans un état non-linéaire grâce à un

fort signal, et de mesurer les paramètres S et les puissances de bruit avec de petits signaux.

L’isolateur à l’entrée du récepteur permet une meilleure adaptation avec la sortie du DST, et

diminue ainsi les incertitudes de mesure [23, 24]. Nous signalons que les mesures de paramètres

de bruit ont été effectuées autour de 4 GHz, mais qu’avec un équipement adéquat (filtres,

isolateurs, amplificateur faible bruit) la fréquence peut être modifiée.

Les produits d’intermodulation entre les signaux de l’analyseur de réseaux et le signal de

pompe ont été étudiés, lorsque le DST fonctionne en régime non-linéaire. La fréquence basse de

fonctionnement du banc est fixée à 3 GHz, due à la limite de fonctionnement du synthétiseur

d’impédances et des composants du banc de mesure. La fréquence haute est fixée à 8 GHz,

compte tenu de la bande passante des filtres passe-bas. Les signaux de l’ARV à la fréquence

fs, balaient donc une bande de fréquences allant de 3 à 8 GHz. La fréquence de pompe fp

est toujours fixée à 10 GHz. Les différentes fréquences d’intermodulation se retrouvent ainsi

à mfp ± nfs, et les plus gênantes sont celles qui se trouvent dans la bande 3 - 8 GHz. Avec

l’aide d’un analyseur de spectre, les mesures effectuées à la sortie d’un amplificateur recevant

à la fois le signal de pompe et les signaux de l’analyseur permettent de dire que les fréquences

d’intermodulation les plus fortes sont situées à fp − fs. De plus, pour éviter tous phénomènes

de superposition de fréquences, il convient d’éviter de mesurer pour fp − fs = fs. Ce qui

correspond dans notre cas à fs = 5 GHz. Les autres raies issues des produits d’intermodulation

sont en dessous de -90 dBm, et sont « invisibles » à la mesure lorsqu’elle est effectuée à l’aide

d’un analyseur de spectre. Les niveaux de ces raies ne perturbent donc pas les mesures de

paramètres S pour une puissance de pompe de l’ordre de 10 dBm et des puissances de -10 dBm

pour les signaux de l’ARV2.

2.3.2 Résultats expérimentaux

2.3.2.1 Amplificateurs

Les mesures ont été menées sur deux amplificateurs aux comportements bien différents. Le

premier #1 est un amplificateur faible bruit large bande, qui a été décrit dans le tableau 1.5. Le

second, #3, est un amplificateur faible bruit de phase. Quelques unes de leurs caractéristiques

en régime linéaire sont fournies dans le tableau 2.4. En comparant ces deux amplificateurs, nous

comptons mettre en évidence comment se comportent les paramètres de bruit, lorsqu’un signal

2Ce sont les puissances maximales émises sur ce type de banc de mesure.
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Fig. 2.12 – Facteurs de bruit minimum en
fonction de la puissance d’entrée pour les

amplificateurs #1 et #3 à 4 GHz.
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Fig. 2.13 – Résistances de bruit équivalentes en
fonction de la puissance d’entrée pour les

amplificateurs #1 et #3 à 4 GHz.
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Fig. 2.14 – Modules du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la puissance
d’entrée pour les amplificateurs #1 et #3 à

4 GHz.

-40 -30 -20 -10 0
-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

10

#3

#1

 

 

C
oe

ffi
ci

en
t d

e 
ré

fle
xi

on
 o

pt
im

al
 e

n 
br

ui
t (

ph
as

e 
°)

Puissance d'entrée (dBm)

Fig. 2.15 – Phases du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la puissance
d’entrée pour les amplificateurs #1 et #3 à

4 GHz.

de pompe place les DST en régime de fonctionnement non-linéaire. Il s’agit alors d’observer

l’évolution de ces paramètres de bruit lorsque le niveau d’entrée crôıt, et d’interpréter les

résultats sachant le type d’optimisation (en bruit de phase résiduel, ou en bruit HF) qui été

réalisé.

Sur les quatre figures qui suivent, l’ensemble des puissances injectées à l’entrée de chaque

amplificateur est choisi pour compresser de la même manière le gain en puissance. Par exemple,

le dernier point de mesure est relatif à un gain compressé d’au moins 3 dB (état fortement

non-linéaire), l’avant dernier compresse le gain d’un seul décibel (état faiblement non-linéaire).

Les autres points correspondent alors à un état très faiblement non-linéaire, voire linéaire.
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Amplificateurs #1 #3

Bande de fréquence (GHz) 2 - 22 2 - 6
Gain en puissance (dB) 29 31
Facteur de bruit (dB) 1,3 3,6

Pentrée 1dB (dBm) -13 -6

Tab. 2.4 – Caractéristiques des amplificateurs à 4 GHz.
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Fig. 2.16 – Distorsion d’harmoniques en fonction
de la puissance d’entrée pour les amplificateurs #1

et #3 à 4 GHz.
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4 GHz.

i Paramètres de bruit

Le facteur de bruit minimum et la résistance équivalente de bruit sont tracés dans les

figures 2.12 et 2.13 en fonction de la puissance d’entrée. Nous assistons alors à deux comporte-

ments différents pour les deux amplificateurs. L’amplificateur #1 a une augmentation de Fmin

et de Rn plus importante que celle de l’amplificateur #3. Les faibles variations pour l’amplifi-

cateur #3 montrent qu’il a été optimisé pour fonctionner en régime non-linéaire. La figure 2.14

décrit le module du coefficient de réflexion optimal en bruit. Pour l’amplificateur #3, le mo-

dule étant proche de 0, l’adaptation est donc meilleure comparée à #1 due à une plus faible

bande passante. En régime non-linéaire, la variation de |Γopt| n’est pas significative puisqu’elle

n’excède pas 0,04 unité pour l’amplificateur #1. Concernant la phase de Γopt représentée dans

la figure 2.15, une augmentation d’une quinzaine de degrés est visible pour #1 alors que pour

#3 la mesure est moins précise. En effet, dans ce cas, comme le module est très proche de 0, la

mesure de phase est très délicate compte tenu des incertitudes de mesures élevées.

ii Comportements non-linéaire

Pour finir, une étude importante concerne le comportement non-linéaire de ces deux ampli-

ficateurs lorsque les impédances de source varient. La figure 2.16 décrit les distorsions d’har-

moniques pour les amplificateurs #1 et #3 en fonction de la puissance d’entrée, et pour les
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Transistors BFY405 BFY420

Nombre de doigts d’émetteur 2 6
Longueur d’émetteur (µm) 20,5 20,5
Largeur d’émetteur (µm) 0,4 0,4
Surface d’émetteur (µm2) 16,4 49,2

Tab. 2.5 – Surface d’émetteur pour les deux gammes de transistors Infinéon.

neuf impédances présentées. L’amplificateur #3 est alors celui qui présente la distorsion d’har-

moniques la plus faible, et qui ne varie presque pas avec les impédances de sources. Pour

l’amplificateur #1 les distorsions non-linéaires sont plus importantes. De plus, leurs variations

en fonction des impédances présentées sont elles aussi plus importantes. A 3 dB de compression,

ces distorsions atteignent 15 % et varient de l’ordre de 2 %. La figure 2.17 présente la puis-

sance d’entrée au décibel de compression pour toutes les impédances présentées à l’entrée des

deux amplificateurs. Nous constatons que pour l’amplificateur #3, cette puissance est constante

quelque soit l’impédance source. En revanche, pour l’amplificateur #1, un écart maximal de

1 dB est observé. Nous constatons alors que la variation des impédances à l’entrée des DST

n’engendre qu’une légère variation des effets non-linéaires générés par le signal de pompe. En-

suite, comme la variation de la puissance d’entrée au décibel de compression est faible, nous

garantissons que la puissance qui entre et compresse le DST est quasiment la même quelque soit

l’impédance source générée. Dans ces conditions, la détermination des paramètres de bruit par

la technique des impédances multiples ne modifie que légèrement le comportement non-linéaire

des deux amplificateurs. De plus, les variations de Fmin et de Rn en fonction de la puissance

d’entrée sont clairement corrélées à la linéarité des amplificateurs. Pour l’amplificateur #3, une

faible augmentation de ces paramètres est observée lorsque la puissance d’entrée augmente.

2.3.2.2 Transistors

Cette section présente les paramètres de bruit mesurés entre 3,4 et 4,6 GHz en régime

de forts signaux. Une abaque de Smith contenant 30 points est générée de manière à obtenir

une précision de mesure optimale tant au niveau des paramètres de bruit, que des distorsions

d’harmoniques. Les transistors mesurés dans cette section sont des transistors bipolaires silicium

d’Infinéon montés en bôıtier Micro-X, dont les caractéristiques sont données au tableau 2.5. Il

s’agit de la même famille de composants qui permettra la conception d’amplificateurs faible

bruit en régime non-linéaire au chapitre suivant.

i BFY 405

Le BFY405 est ici mesuré à un courant de collecteur Ic = 4 mA. Pour ce type de composant

la mesure des paramètres de bruit n’a été réalisée que pour le régime linéaire (-30 dBm en

entrée) et faiblement non-linéaire (1 dB de compression pour -8 dBm en entrée). Pour de trop
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fortes puissances d’entrée, les incertitudes de mesures sont énormes et donnent des résultats

aberrants. Par exemple sur la bande de fréquence 3,4 - 4,6 GHz, la résistance de bruit Rn peut

osciller entre une centaine d’ohms et une dizaine d’ohms 200 MHz plus loin. Ces résultats ne

seront pas présentés puisqu’ils n’ont pas été jugés cohérents. Dans la section suivante, cette

difficulté de mesure sera évoquée et nous expliquerons pourquoi la mesure de paramètres de

bruit est tant perturbée.

Pour le moment, attardons-nous sur les figures 2.18 à 2.21, qui sont représentatives des

paramètres de bruit en linéaire et au décibel de compression pour le BFY 405. Pour ce compo-

sant, le Fmin se dégrade d’un demi décibel lorsque le point de compression à 1 dB est atteint.

La résistance de bruit représentée sur la figure 2.19 n’évolue quasiment pas en fonction de la

fréquence entre 3,4 et 4,6 GHz en régime linéaire. Lorsque la puissance augmente, un minimum

apparâıt aux environs de 4,4 GHz. Il aurait été judicieux de mesurer les paramètres de bruit

au delà de 4,6 GHz pour vérifier si ce minimum n’est pas dû à une erreur au dernier point de

mesure. Malheureusement l’équipement du banc en terme de filtre passe-bas et de fréquence

de pompe ne permet pas de dépasser ces fréquences de mesure. Enfin, au sujet du coefficient

de réflexion optimal en bruit, nous constatons que les incertitudes sont augmentées en régime

non-linéaire. Pour le module, figure 2.20, les deux mesures en puissance ont quasiment la même

pente. Pour la mesure au décibel de compression l’écart type est visiblement plus important.

La phase de la charge optimale en bruit est visible à la figure 2.21. Ici aussi, nous constatons

que le mesure à forte puissance comporte des écarts types plus importants, elle est donc moins

précise. Quoiqu’il en soit, nous assistons à la dégradation de la charge optimale en bruit. En

effet, lorsque la puissance d’entrée augmente, le module se dégrade et s’éloigne du centre de

l’abaque.

ii BFY 420

Le BFY420 est ici mesuré à un courant de collecteur Ic = 20 mA. Les paramètres de bruit

sont visualisables aux figures 2.22 à 2.25 en fonction de la fréquence, et paramétrés pour trois

puissances d’entrée. Du point de vue non-linéaire, Fmin se dégrade avec la fréquence, et aussi

en puissance. Un écart de 1,5 dB est par exemple obtenu entre l’état linéaire et fortement non-

linéaire. La résistance de bruit équivalente, figure 2.23, voit sa valeur se dégrader fortement pour

ce composant après 4 GHz. Au niveau du coefficient optimal en bruit, figure 2.24, le module

reste quasiment constant autour de 4 GHz, ensuite cette valeur augmente lorsque la puissance

d’entrée augmente. Comme pour le BFY405, la charge optimale s’éloigne du centre de l’abaque.

Pour la phase, figure 2.25, le régime linéaire montre une faible variation avec la fréquence. Ce

n’est qu’en régime non-linéaire que la phase évolue de manière plus importante en variant sur

une cinquantaine de degrés.
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Fig. 2.18 – Facteur de bruit minimum en fonction
de la fréquence. Point : mesure, trait : ajustement
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Fig. 2.19 – Résistance de bruit équivalente en
fonction de la fréquence.
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Fig. 2.20 – Module du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la fréquence.
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Fig. 2.21 – Phase du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la fréquence.

2.3.3 Validation de la technique sur des amplificateurs

Nous proposons dans cette partie de valider l’extraction des paramètres de bruit en régime

non-linéaire d’après la technique des impédances multiples, à l’aide de mesures de bruit de

phase résiduel. Pour des fréquences suffisamment éloignées de la porteuse, le plancher de bruit

de phase SΦ plancher s’exprime ainsi [8, 25] :

SΦ plancher =
FkT0

Pentrée

(2.6)

avec T0 la température de référence (290 K) et k la constante de Boltzmann. La puissance

Pentrée décrit la puissance de la porteuse et F le facteur de bruit de l’amplificateur. Les mesures

ont été réalisées à 4 GHz sur les deux types d’amplificateurs, et pour un décalage en fréquence

maximal de 100 kHz par rapport à la porteuse. Le banc de mesure a déjà été présenté par

le passé [26], et les résultats sont donnés aux figures 2.26 et 2.27 pour différentes puissances
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Fig. 2.22 – Facteur de bruit minimum en fonction
de la fréquence. Point : mesure, trait : ajustement

linéaire passant par 0.
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Fig. 2.23 – Résistance de bruit équivalente en
fonction de la fréquence.
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Fig. 2.24 – Module du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la fréquence.

3,4 3,6 3,8 4,0 4,2 4,4 4,6
180

190

200

210

220

230

240

250
 Pentrée = -30 dBm
 Pentrée = +4 dBm
 Pentrée = +8 dBm

C
oe

ffi
ci

en
t d

e 
ré

fle
xi

on
 o

pt
im

al
 e

n 
br

ui
t (

ph
as

e 
°)

Fréquence (GHz)

Fig. 2.25 – Phase du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction de la fréquence.
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Fig. 2.26 – Bruit de phase résiduel de #1 à
4 GHz. Noir : mesure. Rouge : calcul.
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4 GHz. Noir : mesure. Rouge : calcul.
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d’entrée. Comme les phénomènes non-linéaires sont largement dépendants des conditions de

fermeture en sortie, les amplificateurs ont été chargés par les mêmes circuits au niveau des

deux bancs de mesure. Dans ce travail nous ne nous intéresserons pas à la variation de la

charge de sortie. En effet, cette dernière peut être optimisée de manière à obtenir la puissance

de sortie la plus haute, voire le meilleur rendement en puissance. Il est uniquement question ici

d’étudier l’évolution du facteur de bruit en fonction des charges présentées en entrée. Au sujet

des conditions de fermeture à l’entrée des dispositifs, un isolateur dans le banc de mesure du

bruit de phase résiduel a été placé de sorte à obtenir un 50 Ω correct et similaire sur les deux

bancs. Le caractère faible bruit de phase de l’amplificateur #3 est ainsi visible. Le plancher

de bruit de phase ( à 100 kHz de la porteuse) est 15 dB plus bas que celui de son homologue.

Nous observons également que le plancher de bruit n’est pas atteint pour certaines puissances

d’entrée. En effet, lorsque la puissance augmente, le plancher de bruit de phase résiduel s’abaisse,

mais il se décale également en fréquence. La limite en fréquence de l’analyseur de transformées

de Fourier du banc ne nous permet pas d’augmenter le décalage en fréquence par rapport à la

porteuse. Pour les hautes puissances, une méthode d’ajustement des courbes mesurées a donc

été mise en place afin d’extraire le plancher de bruit de phase résiduel. Le bruit de phase est

exprimé de la sorte :

SΦ =
K

fα
+ SΦ plancher (2.7)

K et α sont les paramètres d’ajustement. Le premier terme est lié au bruit de conversion

proche de la porteuse [8]. C’est un bruit en 1/f car α est très proche de 1 et de plus, il est

relativement indépendant de la puissance à l’entrée de l’amplificateur. Nous arrivons ainsi à

extraire la valeur SΦ plancher du plancher de bruit de phase résiduel et celle du facteur de bruit

avec l’aide de l’équation 2.6, pour chaque puissance d’entrée. Parallèlement à cette extraction,

le facteur de bruit est aussi calculé à partir de l’équation 2.5 grâce aux quatre paramètres de

bruit connus et en supposant Γs = 0.

La figure 2.28 montre les variations de ces deux facteurs de bruit calculés sur le standard

des 50 Ω en fonction de la puissance d’entrée. L’écart maximal entre les deux est de 0,15 dB,

ce qui est dans l’ordre de grandeur de la précision de ce genre de mesure [19]. En guise de

conclusion, le banc de mesure des paramètres de bruit en régime non-linéaire a été validé par

la corrélation avec le bruit de phase résiduel.

2.3.4 Influence de la fréquence de pompe

Nous nous intéressons dans cette partie à l’évolution des paramètres de bruit lorsque la

fréquence du signal de pompe est changé. Originellement fixée à 10 GHz en raison de la fréquence

de réjection maximale des filtres passe-bas, elle est choisie à 12 GHz dans cette manipulation. Le

facteur de bruit minimum et la résistance équivalente de bruit de l’amplificateur #1 représentés

figures 2.29 ont été mesurés pour fp = 10 et 12 GHz pour un niveau d’entrée correspondant
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de bruit. Lignes : calcul à partir des mesures de
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à au moins 3 dB de compression. La représentation en fonction de la fréquence entre 3,4 et

4,6 GHz permet de mieux se rendre compte de l’accord entre les deux mesures. En effet, si les

Fmin ont quasiment les mêmes valeurs dans les deux cas, un écart pour la dernière mesure de

Rn atteint une valeur de l’ordre de la dizaine d’ohms, et peut s’expliquer par les incertitudes

de mesures.

Le coefficient de réflexion optimal en bruit reste lui aussi inchangé, à fréquence de pompe

différente. Ces résultats semblent cohérents car l’amplificateur testé est faible bruit large bande

entre 2 et 22 GHz. De ce fait, les distorsions non-linéaires sont quasiment les mêmes, ainsi que

les paramètres de bruit lorsque la compression est identique.

2.3.5 Distorsions non-linéaires et problèmes de mesure

Nous avons évoqué dans les pages précédentes les difficultés pour extraire les paramètres de

bruit du transistor BFY405 en fonctionnement non linéaire. Une étude détaillée des facteurs

de bruit et de la distorsion d’harmoniques pour 30 impédances présentées en entrée du DST

permet d’avancer quelques hypothèses.

iii BFY 405

Le composant testé est un BFY405, polarisé à Ic = 4 mA. Les figures 2.30 et 2.31 présentent

en trois dimensions, les facteurs de bruit mesurés pour toutes les impédances de source générées,

en régime linéaire et fortement non-linéaire respectivement. En régime linéaire, les cercles de

bruit constant sont bien circulaires, et l’algorithme n’a alors aucun mal à extraire les paramètres

de bruit correspondants. En régime non-linéaire par contre, les cercles de bruit constant se

dégradent et ont des formes moins arrondies. Dans ce cas, l’extraction des paramètres de

bruit est plus problématique. Le fait d’avoir une courbe de bruit peu lisse, avec beaucoup
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d’irrégularités, fait que les erreurs de mesure sont très importantes. Nous tenons à faire re-

marquer la dégradation des performances en bruit entre ces deux graphiques. A gauche, une

courbe centrée sur une charge optimale en bruit, au-dessus de laquelle se distingue le facteur

de bruit minimum. Les parois peu inclinées remontant vers les limites de l’abaque de Smith,

sont caractéristiques d’une faible résistance équivalente de bruit. A droite, nous constatons que

le niveau de bruit augmente (les couleurs se foncent et deviennent rouges) et que les parois de

la surface de bruit deviennent plus « pentues ». La résistance de bruit augmente et avec elle,

ce sont tous les paramètres de bruit qui se dégradent.

Afin d’expliquer ce comportement, nous avons représenté à la figure 2.32 une vue en trois

dimensions des distorsions non-linéaires mesurées jusqu’au quatrième harmonique pour chaque

position du synthétiseur d’impédances. La puissance d’entrée est de -8 dBm, correspondant à

une compression du gain de 3 dB. En observant les figures 2.31 et 2.32, la zone faible bruit

de la courbe de bruit correspond à la zone de plus forte distorsion d’harmoniques. De plus,

les distorsions non-linéaires varient de façon très importante (entre 30 et 80 %) en fonction

des impédances présentées à l’entrée du transistor. De part leurs localisations sur l’abaque de

Smith, et de part leurs importances, ces distorsions viennent en quelque sorte moduler la courbe

de bruit. Il en résulte alors une courbe aux parois irrégulières qui est difficilement exploitable

par l’algorithme d’extraction des paramètres de bruit.

Ce cas est le plus défavorable, le transistor est de petites dimensions, donc sensible aux

distorsions non-linéaires. Qui plus est, le courant de polarisation est très faible. Voyons ce qui

se produit pour des composants plus volumineux et dont les courants de polarisation permettent

de mesurer des paramètres de bruit cohérents.

iv BFY 420

Nous répétons la même démarche pour un composant de taille plus importante : le BFY

420, avec un courant de polarisation Ic = 20 mA qui le rend plus robuste aux effets non-

linéaires. La comparaison entre les facteurs de bruit en régime linéaire et les facteurs de bruit en

régime fortement non-linéaire est visible aux figures 2.33 et 2.34. Si la courbe de droite contient

quelques irrégularités, elles sont beaucoup moins importantes que celles de la courbe 2.31. Nous

observons également que les facteurs de bruit sont dégradés à la hausse, en revanche la résistance

équivalente de bruit n’augmente pas autant.

Les distorsions non-linéaires sont représentées pour ce composant à la figure 2.35. Toujours

pour 3 dB de compression, nous pouvons remarquer tout d’abord que les ordres de grandeur sont

moins importantes que pour le BFY405, puisque les distorsions non-linéaires varient entre 15 et

45 %. Ensuite, la zone de fortes distorsions d’harmoniques n’est pas corrélée à la zone faible bruit

sur l’abaque de Smith. Ces résultats expliquent alors que la courbe de bruit reste faiblement

modulée par les distorsions non-linéaires, et rend ainsi les paramètres de bruit mesurables.
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Fig. 2.30 – Facteurs de bruit du BFY405 à 4 GHz
en fonction des impédances de source, régime

linéaire. Bleu : faible F, rouge : fort F.
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Fig. 2.31 – Facteurs de bruit du BFY405 à 4 GHz
en fonction des impédances de source, régime

fortement non-linéaire. Bleu : faible F, rouge : fort F.
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Fig. 2.32 – Distorsion d’harmoniques pour le BFY405 à 4 GHz en fonction des impédances de source.

2.4 Conclusion

Nous avons proposé dans ce chapitre un système de mesure qui permet de caractériser

le facteur de bruit et les distorsions d’harmoniques de dispositifs micro-ondes (transistors et

amplificateurs) qui fonctionnent en régime non-linéaire. L’étude de TBHs SiGe et de HEMTs

a permis de mettre en avant différents comportements lorsque la puissance d’entrée augmente.

En effet, l’augmentation du facteur de bruit en régime non-linéaire est liée d’une part à la

compression du gain [27], et d’autre part à l’importance des distorsions d’harmoniques. La

linéarité des transistors est aussi fortement liée aux courants qui les polarisent. Il est ainsi

possible de diminuer la hausse de facteur de bruit et les distorsions d’harmoniques lorsque le

régime de fonctionnement est non-linéaire, en augmentant les courants de polarisation.

Il a ensuite été question de mesurer les paramètres de bruit en régime non linéaire. Basée
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Fig. 2.33 – Facteurs de bruit du BFY420 à 4 GHz
en fonction des impédances de source, régime

linéaire. Bleu : faible F, rouge : fort F.
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Fig. 2.34 – Facteurs de bruit du BFY420 à 4 GHz
en fonction des impédances de source, régime

fortement non-linéaire. Bleu : faible F, rouge : fort F.
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Fig. 2.35 – Distorsion d’harmoniques pour le BFY420 à 4 GHz en fonction des impédances de source.

sur la technique des impédances multiples, la méthode présentée dans ce chapitre nous permet

d’extraire les facteurs de bruit puis les paramètres de bruit des dispositifs testés, lorsqu’un

signal de pompe fait fonctionner les DST en régime non-linéaire. Nous avons ainsi pu montrer

l’influence de la puissance d’entrée sur ces paramètres en étudiant deux types d’amplificateurs

et quelques transistors sur une large bande de fréquences. La validation de la technique s’est

déroulée en corrélant le facteur de bruit extrait du plancher de bruit de phase résiduel, et celui

calculé par le biais des paramètres de bruit.

Pour finir, nous nous sommes intéressés à l’influence de la fréquence du signal de pompe

quant aux mesures de paramètres de bruit en régime non linéaire. Parce que les phénomènes non

linéaires dépendent de la fréquence, les paramètres de bruit ont été extraits et comparés pour

des fréquences de pompe différentes. Ces manipulations ont été menées sur des amplificateurs

et donnent des résultats satisfaisants. Nous avons ensuite étudié l’influence des distorsions non-
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linéaires au niveau du composant discret. En effet, les phénomènes non-linéaires dépendent aussi

des impédances de source qui sont présentées aux DST. Une étude sur des transistors Infinéon

a permis de mettre en évidence le lien entre l’importance des distorsions d’harmoniques, leurs

localisations par rapport à la zone faible bruit, et leurs incidences sur la précision de la mesure.
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Conception d’amplificateurs faible
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3.1 Introduction

Les amplificateurs faible bruit (LNA de l’anglais « Low Noise Amplifier ») sont caractérisés

par un gain élevé, un faible facteur de bruit et une bonne adaptation entrée/sortie. S’il est

parfois difficile de mettre en commun toutes ces exigences, les télécommunications larges bandes

actuelles [1] nécessitent de plus des amplificateurs à haute linéarité. C’est par exemple le cas des

récepteurs W-CDMA (pour Wideband Code Division Multiple Access) à haute sensibilité [2, 3],

qui demandent des LNAs hautement linéaires même à faibles courants de polarisation. Dans

le standard sans fil de l’UMTS (pour Universal Mobile Telecommunications System) [4] le

compromis entre faible facteur de bruit, faible consommation et haute linéarité prévaut. Certains

amplificateurs sont optimisés en plancher de bruit additif [5] car ils ne dégradent pas la pureté

spectrale d’un oscillateur pour des modulations de phase par exemple. De tous ces travaux, ce

sont la puissance d’entrée au décibel de compression et la distorsion d’intermodulation d’ordre

3 qui décrivent la linéarité du LNA.

Quelles sont alors les techniques de conception qui permettent d’allier faible niveau de bruit,

faible consommation et haute linéarité ? Les LNAs conçus en montage cascode sont toujours

utilisés pour réaliser des amplificateurs à deux étages [6]. Le compromis linéarité/facteur de

bruit est obtenu en étudiant le type de transistor (bipolaire ou à effet de champ) pour le premier

étage [7]. Plusieurs études [8, 9] concluent sur le fait que le montage émetteur commun avec

contre réaction (série ou parallèle) permet le meilleur compromis sur la linéarité et le niveau de

bruit, et c’est aussi le cas des montages à sources communes [10, 11]. Parfois, c’est une technique

spécifique de linéarisation qui est utilisée comme pour les amplificateurs feedforward [12–15].

Ce chapitre est dédié à la conception d’amplificateurs faible bruit en régime non-linéaire.

La première étape est de caractériser les composants discrets à notre disposition de manière

à choisir le transistor ayant les meilleures performances en bruit, à fort signal de pompe. Une

étude est menée en considérant la taille des transistors ainsi que l’influence des courants de

collecteur sur la linéarité des paramètres de bruit. Il s’agit ensuite de mettre en place des facteurs

de mérite pour finalement sélectionner le composant qui servira à concevoir un amplificateur

faible bruit. La seconde étape décrit la méthode que nous avons utilisée pour modéliser les

paramètres S et les paramètres de bruit en régime non-linéaire. La conception et les résultats

de simulation concernant deux amplificateurs faible bruit sont décrits par la suite. Le premier

est optimisé pour fonctionner en régime linéaire et nous verrons quelles sont les dégradations

qui adviennent lorsque la puissance d’entrée augmente. Finalement un second amplificateur

faible bruit optimisé pour fonctionner en régime non-linéaire est étudié.

3.2 Caractérisation et choix des composants

Un troisième transistor de la gamme BFY a été caractérisé : il s’agit du BFY450. Ce

transistor est le plus gros composant de tous ceux qui ont été testés. Le tableau 3.1 en donne

les caractéristiques. Les mesures de paramètres de bruit en régime non-linéaire réalisées dans
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Transistors BFY405 BFY420 BFY450

Nombre de doigts d’émetteur 2 6 20
Longueur d’émetteur (µm) 20,5 20,5 20,5
Largeur d’émetteur (µm) 0,4 0,4 0,4
Surface d’émetteur (µm2) 16,4 49,2 164

Tab. 3.1 – Surface d’émetteur pour tous les transistors Infinéon.

les pages qui suivent, l’ont été grâce au banc de test décrit au chapitre précédent. Un signal de

pompe de fort niveau permet de placer le DST en régime de fonctionnement non-linéaire, les

paramètres de bruit sont ensuite mesurés à une fréquence différente. Nous présentons dans cette

section les différentes mesures qui permettent de choisir le composant faible bruit fonctionnant

en régime non-linéaire, parmi la gamme des transistors sélectionnés.

3.2.1 Paramètres de bruit en régime non-linéaire et endurance à

la puissance

3.2.1.1 Influence des dimensions des composants

Les paramètres de bruit sont mesurés à densité de courant de collecteur identique, c’est-à-

dire pour 0,122 mA/µm2 et à 4 GHz. La tension VCE est égale à 2 V.

Les gains en puissance de ces trois composants sont comparés à la figure 3.1. Nous pouvons

observer que plus le transistor est petit plus son gain est élevé, de plus la compression apparâıt

pour des niveaux d’entrée plus faibles. Concernant le facteur de bruit minimum représenté à

la figure 3.2, les remarques vont dans le même sens. Le composant présentant les plus petites

dimensions sera celui qui aura le Fmin le plus faible en régime petit signal, mais il sera le

moins robuste en terme de puissance. Un écart d’environ 15 dB est ainsi obtenu entre les

transistors BFY405 et BFY450 sur la valeur de puissance d’entrée pour laquelle Fmin commence

à augmenter. La résistance équivalente de bruit est comparée pour les trois transistors, à la

figure 3.3. En régime linéaire, le transistor ayant la plus petite résistance de bruit est le BFY420.

Ensuite, lorsque la puissance d’entrée augmente, Rn crôıt aussi. A taux de compression identique

(toujours 3 dB de compression sur le gain au dernier point de mesure), l’écart entre l’état linéaire

et fortement non-linéaire pour Rn est plus important pour le composant de faible taille. De plus,

la linéarité de la résistance équivalente de bruit est augmentée avec la taille du transistor. Enfin,

une comparaison du coefficient de réflexion optimum en bruit est présenté à la figure 3.4. Nous

constatons que plus le transistor est grand, plus le Γopt s’éloigne du centre de l’abaque. Pour le

BFY450 par exemple, le module atteint une valeur de l’ordre de 0,7. On peut ensuite apprécier

les variations de Γopt lorsque la puissance d’entrée augmente. Le transistor ayant le coefficient de

réflexion le plus faible en module est donc le plus facilement adaptable en bruit est le BFY405,

alors que celui dont l’adaptation est la plus délicate est le BFY450.
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Fig. 3.1 – Gain en puissance pour les trois
transistors à 4 GHz.
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Fig. 3.2 – Facteur de bruit minimum pour les
trois transistors à 4 GHz.
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Fig. 3.3 – Résistance de bruit équivalente pour
les trois transistors à 4 GHz.
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Fig. 3.4 – Coefficient de réflexion optimal en
bruit pour les trois transistors à 4 GHz.

3.2.1.2 Influence des courants de polarisation

i BFY405

La figure 3.5 donne l’évolution du gain en puissance de ce composant pour trois courants de

collecteur. Le gain en puissance à bas niveau n’augmente plus à partir de Ic = 6 mA et la linéarité

est augmentée quand Ic augmente. Nous constatons que la puissance d’entrée au décibel de

compression passe de -14 dBm, à -6 dBm et -2 dBm pour Ic = 2, 6 et 15 mA. Le facteur de bruit

minimum visible à la figure 3.6 augmente à bas niveau quand Ic augmente, dû principalement

à une augmentation du bruit en grenaille au niveau de la jonction. Concernant l’endurance à

la puissance d’entrée, l’augmentation du courant de polarisation permet d’augmenter le niveau

d’entrée pour lequel le facteur de bruit minimum commence à crôıtre. La figure 3.7 représente la

résistance équivalente de bruit en fonction de la puissance d’entrée, toujours pour trois courants
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Fig. 3.5 – Gain en puissance pour le BFY405 à
4 GHz.
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Fig. 3.6 – Facteur de bruit minimum pour le
BFY405 à 4 GHz.
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Fig. 3.7 – Résistance de bruit équivalente pour le
BFY405 à 4 GHz.
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Fig. 3.8 – Coefficient de réflexion optimal en
bruit pour le BFY405 à 4 GHz.

de collecteur. La variation de Rn à faible puissance n’est pas linéaire et le courant de collecteur

peut être ajustée (à 6 mA) de façon à obtenir la valeur la plus faible possible. Comme pour Fmin,

la constance et la linéarité de Rn en fonction de la puissance d’entrée peut-être augmentée en

polarisant le transistor à des valeurs de Ic plus élevées. Enfin, l’abaque de Smith à la figure 3.8

nous indique l’importante variation de Γopt lorsque la puissance varie. Dans ce cas, la variation

de Γopt associée à l’augmentation de Rn peut dégrader l’adaptation en bruit réalisée à faible

niveau.

ii BFY420

Pour ce composant, le gain en puissance et le facteur de bruit minimum sont donnés aux

figures 3.9 et 3.10. Le gain atteint une valeur de 12 dB au maximum, pour un facteur de
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Fig. 3.9 – Gain en puissance pour le BFY420 à
4 GHz.
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Fig. 3.10 – Facteur de bruit minimum pour le
BFY420 à 4 GHz.
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Fig. 3.11 – Résistance de bruit équivalente pour
le BFY420 à 4 GHz.
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Fig. 3.12 – Coefficient de réflexion optimal en
bruit pour le BFY420 à 4 GHz.

bruit minimum de l’ordre de 1,9 dB en linéaire au plus fort courant de collecteur. Ici encore,

l’augmentation de Ic s’accompagne en régime linéaire de la hausse du gain, de la hausse de Fmin,

ainsi que de la hausse de la linéarité. La résistance équivalente de bruit visible à la figure 3.11

est de très faible valeur en régime petit signal (entre 5 et 8 ohms selon l’augmentation de Ic).

Lorsque le niveau d’entrée crôıt, nous constatons que l’augmentation de Rn est proportionnelle

à l’importance du courant de collecteur. Le coefficient de réflexion optimal en bruit, figure 3.12,

reste à priori dans la même région de l’abaque lorsque la puissance augmente et le courant de

polarisation varie. Pour ce composant, la variation de charge optimale est quasi indépendante

de l’état de polarisation du collecteur.
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Fig. 3.13 – Gain en puissance pour le BFY450 à
4 GHz.
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Fig. 3.14 – Facteur de bruit minimum pour le
BFY450 à 4 GHz.
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Fig. 3.15 – Résistance de bruit équivalente pour
le BFY450 à 4 GHz.
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Fig. 3.16 – Coefficient de réflexion optimal en
bruit pour le BFY450 à 4 GHz.

iii BFY450

Quelques mesures ont été menées sur le plus gros composant de cette gamme de transistors

Infinéon. Le gain en puissance représenté à la figure 3.13 est relativement faible en linéaire,

puisqu’il atteint 7 dB au courant de polarisation le plus fort. De plus, le facteur de bruit est de

l’ordre de 2 dB en linéaire, comme en atteste la figure 3.14. La résistance équivalente de bruit,

figure 3.15, est de l’ordre de 10 Ω en régime petit signal, et varie peu avec la puissance d’entrée

et les courants de polarisation. Enfin la figure 3.16 indique que le coefficient de réflexion optimal

en bruit varie peu tant en puissance d’entrée qu’en fonction de Ic.
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3.2.1.3 Synthèse

Augmenter la puissance d’entrée et faire entrer un transistor dans un régime de fonction-

nement non-linéaire dégrade ses performances en bruit. Comme nous l’avons vu au chapitre

précédent, l’augmentation du facteur de bruit et les dégradations des paramètres de bruit sont

liées à la compression du gain mais aussi aux distorsions non-linéaires qui apparaissent à forte

puissance. Que ce soit en terme de taille de transistors ou bien de courant de polarisation, les

non-linéarités d’un composant peuvent être réduites. De ce point de vue, il est alors possible

de contrecarrer les dégradations des paramètres de bruit, mais généralement les performances

en bruit en régime linéaire sont moins bonnes. Le compromis à effectuer tient du fait que le

composant ayant la meilleure linéarité sera un composant de grande taille, ce qui ne sera pas

favorable pour obtenir un faible facteur de bruit en régime linéaire.

En terme de conception, nous avons vu que le composant le plus volumineux (BFY450)

était caractérisé par des charges optimales en bruit qui variaient peu avec la puissance d’entrée.

Toutefois, ce composant possède un facteur de bruit plus élevé et surtout un gain plus faible

que les transistors plus petits. Même si ce composant est plus robuste que les deux autres, il

sera écarté pour la suite de cette étude.

3.2.2 Paramètres de bruit en régime non-linéaire et polarisation

faible bruit

La caractérisation des paramètres de bruit en fonction de la polarisation est très importante,

car elle permet de trouver quels seront les courants de polarisation permettant les meilleures

performances en bruit. En régime non-linéaire, elle permet d’analyser l’évolution des conditions

faible bruit avec la puissance d’entrée, et de voir à quel point les performances sont dégradées.

Les mesures qui sont présentées sont associées à des courbes de tendance (linéaire ou polyno-

miale), qui permettent de mieux visualiser les résultats. De plus, elles sont paramétrées suivant

trois puissances d’entrée qui sont relatives au régime linéaire (Pentrée = -30 dBm), faiblement

non-linéaire et fortement non-linéaire.

3.2.2.1 BFY405

Les quatre paramètres de bruit sont présentés pour ce composant aux figures 3.17 à 3.20,

pour Ic = 2 à 20 mA. A la figure 3.17, les plus faibles facteurs de bruit minimum sont trouvés

pour l’état de polarisation le plus bas (Ic = 2 mA) en régime petit signal. Ensuite, plus la

compression du gain augmente et plus le courant de collecteur au minimum de Fmin augmente.

Par exemple, au décibel de compression la polarisation optimale est obtenue pour Ic = 6 mA, à

3 dB elle devient Ic = 12 mA. A la figure 3.18, le minimum de Rn est obtenu à Ic = 6 mA pour

l’état linéaire et faiblement non-linéaire. De plus, nous constatons une forte augmentation de

sa valeur lorsque la puissance d’entrée et le courant de collecteur augmentent. Le coefficient de

réflexion optimal en bruit est représenté en module figure 3.19 et en phase à la figure 3.20. Le
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Fig. 3.17 – Facteur de bruit minimum en fonction
du courant de collecteur à 4 GHz pour le BFY405.

Mesure : point, tendance : ligne.
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Fig. 3.18 – Résistance de bruit équivalente en
fonction du courant de collecteur à 4 GHz pour le

BFY405. Mesure : point, tendance : ligne.
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Fig. 3.19 – Module du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction du courant de

collecteur à 4 GHz pour le BFY405. Mesure :
point, tendance : ligne.
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Fig. 3.20 – Phase du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction du courant de

collecteur à 4 GHz pour le BFY405. Mesure :
point, tendance : ligne.

module minimum est détecté aux environ de 14 mA pour les trois régimes de fonctionnement,

nous faisons également remarquer l’augmentation importante de |Γopt| aux faibles courants (cas

les plus défavorables : module de 0,8). Le comportement de la phase de Γopt est plus étrange en

ce qui concerne les deux derniers points de mesure aux états linéaire et faiblement non-linéaire.

Étant donné que le phénomène est reproductible pour les mesures en régime linéaire et à faible

compression, il s’agit sans doute de singularités liées aux composants.

3.2.2.2 BFY420

Nous constatons à la figure 3.21, que l’évolution du facteur de bruit minimum est linéaire en

fonction de la polarisation pour les trois niveaux d’entrée. Les plus faibles valeurs de Fmin sont

alors obtenues pour les courants de collecteur les plus faibles. A la figure 3.22, les résistances

équivalentes de bruit évoluent de manière linéaire en fonction de la polarisation pour des états
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Fig. 3.21 – Facteur de bruit minimum en fonction
du courant de collecteur à 4 GHz pour le BFY420.

Mesure : point, tendance : ligne.
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Fig. 3.22 – Résistance de bruit équivalente en
fonction du courant de collecteur à 4 GHz pour le

BFY420. Mesure : point, tendance : ligne.
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Fig. 3.23 – Module du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction du courant de

collecteur à 4 GHz pour le BFY420. Mesure :
point, tendance : ligne.
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Fig. 3.24 – Phase du coefficient de réflexion
optimal en bruit en fonction du courant de

collecteur à 4 GHz pour le BFY420. Mesure :
point, tendance : ligne.

linéaire et faiblement non-linéaire. Ce n’est qu’à très forte puissance d’entrée qu’un minium de

Rn est décelé à 8 mA. Aux figures 3.23 et 3.24, le module du coefficient de réflexion optimal

en bruit varie peu avec la polarisation et la phase augmente linéairement. A faible courant de

collecteur et fort niveau d’entrée, la charge optimale en bruit est éloignée du centre de l’abaque

puisque le module atteint 0,6.

Finalement, les paramètres de bruit en régime non-linéaire évoluent de manière indépendante

vis-à-vis du courant de collecteur. Une polarisation optimale pour un faible Fmin ne correspond

pas à une polarisation optimale pour une faible valeur de Rn. En allant plus loin, une polarisation

optimale au décibel de compression ne le reste pas si la puissance d’entrée augmente encore. La

caractérisation en régime non-linéaire des paramètres de bruit en fonction de la polarisation est

alors indispensable s’il faut orienter la conception vers un amplificateur à faible Fmin en régime

non-linéaire, ou à faible Rn.
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3.2.3 Facteurs de mérite et choix des composants

3.2.3.1 Facteurs de mérite

Le but de cette section est d’arriver à évaluer les performances faible bruit d’un composant

lorsque la puissance d’entrée augmente, puis de choisir le meilleur transistor en vue de concevoir

un amplificateur faible bruit en régime non-linéaire. Pour nous aider dans cette tâche, nous

allons définir un certain nombre de facteurs de mérite qui nous aideront à prendre notre décision.

Le facteur de mérite M1 (de l’anglais Noise Measure) est défini dans [16] comme suit :

M1 =
F − 1

1 −
1

Gp

(3.1)

Ce facteur prend en considération le gain en puissance Gp et le facteur de bruit F du transistor.

Il est petit si le facteur de bruit est faible et le gain important. Sa principale utilité est d’aider

à déterminer quel transistor est plus enclin à se placer en tête d’amplificateur pour réduire le

bruit des étages suivants.

Pour le calcul du facteur de bruit, nous nous servons de l’équation 2.5 du chapitre 2 dans

laquelle Γs est remplacé par le coefficient de réflexion optimal en bruit linéaire. Tout se passe

comme si le composant était placé après un circuit d’adaptation permettant des performances

faible bruit en régime petit signal. Lorsque la puissance d’entrée augmente, les paramètres de

bruit évoluent et dégradent le bruit HF : le facteur de bruit augmente et le facteur de mérite

aussi.

En régime non-linéaire, nous avons remarqué que le bruit HF variait grandement et que son

augmentation pouvait devenir critique pour certaines applications. Il s’agit de définir un second

facteur de mérite M2, qui prend en compte la puissance Pentrée 1dB ainsi que la consommation

Ic × Vce. On a alors la formule suivante :

M2 =
(F − 1)IcVce

(1 −
1

Gp

)Pentrée 1dB

(3.2)

Pour concevoir un amplificateur à un seul étage, il n’y a pas lieu de choisir entre plusieurs

composants pour savoir lequel doit se placer en tête. Un troisième facteur de mérite M3 est

alors formulé d’après [17]. Il tient compte simplement du rapport F/Gp et des considérations

précédentes relatives à la linéarité et la consommation :

M3 =
FIcVce

GpPentrée 1dB

(3.3)

Pour finir, un dernier facteur de mérite est défini. Il ne concerne plus directement la conception

d’amplificateurs faible bruit robustes, mais plutôt celle d’amplificateurs dont le plancher de

bruit de phase résiduel est très bas. Nous avons vu au chapitre précédent le lien qui existait
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Fig. 3.25 – Facteur de mérite M1 pour le BFY405
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.
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Fig. 3.26 – Facteur de mérite M1 pour le BFY420
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.

entre bruit haute fréquence et plancher de bruit de phase :

SΦ plancher =
FkT0

Pentrée

(3.4)

Le facteur de mérite M4 est alors déterminé comme suit :

M4 = 10 log
F

Pentrée

(3.5)

Il comptabilise alors le rapport du facteur de bruit F sur la puissance d’entrée Pentrée. De ce

point de vue, plus ce facteur de mérite est bas, plus le plancher de bruit de phase résiduel est

bas.

3.2.3.2 Choix des composants

Il s’agit maintenant de comparer les valeurs que prennent ces différents facteurs de mérite

pour les composants et les polarisations étudiés précédemment.

i M1

Les comparaisons des facteurs de mérite M1 pour le BFY405 et 420 sont visibles aux fi-

gures 3.25 et 3.26. Leurs évolutions sont tracées en fonction de la puissance d’entrée pour

divers courants de collecteur. Pour le BFY405 en régime petit signal, le facteur de mérite aug-

mente avec le courant de polarisation : il devient donc de moins en moins bon. Lorsque la

puissance d’entrée crôıt à son tour, les forts courants de collecteur retardent la croissance du

facteur de mérite, mais son augmentation n’en n’est que plus importante1. L’explication de ce

phénomène tient du fait que le facteur de bruit du BFY405 se dégrade de manière importante à

forte puissance. Le facteur de mérite qui en découle augmente fortement à son tour. Concernant

1le dernier point de mesure concerne une compression du gain de 3 dB
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Fig. 3.27 – Facteur de mérite M2 pour le BFY405
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.
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Fig. 3.28 – Facteur de mérite M2 pour le BFY420
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.

le BFY420, figure 3.26, nous constatons que l’augmentation de M1 en fonction de Ic est minime

lorsque la puissance d’entrée est basse. En régime non-linéaire, augmenter Ic permet encore de

repousser le niveau d’entrée qui fait crôıtre le facteur de mérite. A la différence du BFY405, à

3 dB de compression M1 atteint une valeur de l’ordre de 2 quelques soient les courants de col-

lecteur. Nous signalons que pour le BFY450, le facteur de mérite M1 se situe à 1 pour Ic = 10 et

20 mA en régime linéaire. A 3 dB de compression, il augmente jusqu’à 2,5 et 4 (respectivement

pour les deux courants). Ses performances sont donc moins bonnes comparées aux deux autres

composants.

Au niveau du facteur de mérite M1, un faible avantage est donné au BFY420. Comparé au

BFY405, le bruit HF de ce composant est moins dégradé lorsque la puissance d’entrée augmente.

ii M2

Les facteurs de mérite M2 sont comparés de la même manière aux figures 3.27 et 3.28.

Pour le BFY405, figure 3.27, les mêmes conclusions qu’au paragraphe précédent peuvent être

tirées. Les graphiques sont quasiment identiques, seuls les ordres de grandeur changent. Pour

ce composant, comme la puissance d’entrée au décibel de compression est faible, le facteur de

mérite reste inchangé. En revanche pour le BFY420, figure 3.28, l’augmentation du courant de

collecteur fait diminuer M2 en régime petit signal. Nous observons également que l’augmentation

de Ic retarde toujours la hausse de M2 avec la puissance d’entrée. Sa valeur maximale tend à

diminuer en régime non-linéaire, pour peu que le courant de collecteur et la valeur de Pentrée 1dB

augmentent.

Au niveau du facteur de mérite M2, un avantage fort est donné au BFY420. En effet, ce

facteur de mérite prend en compte la puissance d’entrée au décibel de compression. Pour le

BFY420, cette puissance est 10 dB au-dessus de celle du BFY405, il est donc cohérent que ce

composant ait un facteur de mérite bien meilleur lorsque le courant de collecteur augmente.
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Fig. 3.29 – Facteur de mérite M3 pour le BFY405
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.
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Fig. 3.30 – Facteur de mérite M3 pour le BFY420
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.

iii M3

Le troisième facteur de mérite, représenté figures 3.29 et 3.30, est un peu spécial. La prise en

compte du gain et du facteur de bruit se fait simplement par un rapport. De cette manière, un

facteur de bruit faible et un gain fort rendront simplement le facteur de mérite meilleur. Pour

le BFY405, figure 3.29, la diminution et l’amélioration de M3 est observable en régime petit

signal lorsque le courant de collecteur augmente. Malheureusement, pour de trop forts courants

(Ic = 15 et 20 mA) le facteur de mérite se dégrade et augmente. Il existe donc un courant de

collecteur optimal (autour de 5 mA) pour laquelle M3 est le plus bas à faible puissance. Pour

une puissance d’entrée compressant de 3 dB le gain, nous assistons encore à la forte croissance

du facteur de mérite en fonction du courant de collecteur. A la figure 3.30, le comportement du

BFY420 est similaire. Le facteur de mérite continue de décrôıtre en régime petit signal lorsque

Ic crôıt. La valeur de M3 est alors très basse en régime petit signal, et augmente guère en régime

fort signal pour un courant de collecteur de 20 mA.

Ici encore le BFY420 sort premier de sa confrontation avec le BFY405. En terme de perfor-

mance brute, le facteur de bruit minimum est faible et n’augmente pas trop avec la puissance

d’entrée. Le gain en puissance est relativement élevé pour de forts courants de collecteur. Fi-

nalement l’endurance de ce composant aux effets non-linéaires lorsque la puissance d’entrée

augmente en fait un composant de choix pour concevoir un amplificateur faible bruit en régime

fort signal à 4 GHz.

iv M4

Indépendamment de la conception d’un LNA robuste à la puissance d’entrée, l’étude du

dernier facteur de mérite M4 permet d’évaluer les performances en plancher de bruit de phase

résiduel. Ce facteur de mérite est tracé dans les figures 3.31 et 3.32 en fonction de la puissance

d’entrée, pour plusieurs valeurs de courants de polarisation. Plus le courant augmente, et plus

le plancher de bruit de phase est bas pour les deux composants. Ceci vient du fait que les
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Fig. 3.31 – Facteur de mérite M4 pour le BFY405
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.
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Fig. 3.32 – Facteur de mérite M4 pour le BFY420
en fonction de la puissance d’entrée à 4 GHz.

Transistors BFY405 BFY420 BFY450

Courant de collecteur (mA) 4 20 10
Distorsion d’harmoniques sur 50 Ω ( %) 49,8 33,8 29,1

Tab. 3.2 – Distorsions d’harmoniques pour les trois gammes de transistors Infinéon à 4 GHz, aux
polarisations utilisées.

transistors deviennent plus endurants à la puissance lorsque Ic augmente. Ensuite, plus le

transistor est grand, plus son endurance à la puissance crôıt aussi. Il en résulte alors que le

BFY420 pourrait être le transistor le plus intéressant en terme de plancher de bruit de phase

résiduel à forte puissance d’entrée et à fort courant de polarisation. On gagne en effet 5 dB par

rapport au plancher du BFY405.

3.2.4 Paramètres S en régime non-linéaire

Les figures 3.33 à 3.35 sont représentatives des paramètres S11 et S22 des transistors

BFY405, 420 et 450 à Ic = 4, 20 et 10 mA, respectivement. Les mesures sont toujours effectuées

pour trois puissances d’entrée qui reflètent l’état linéaire, faiblement et fortement non-linéaire.

La mesure des paramètres S en régime non-linéaire est effectuée d’après le banc de mesure

décrit au chapitre précédent. Un signal de pompe de forte amplitude permet le fonctionnement

non-linéaire des DST, alors que les paramètres S sont mesurés en régime petit signal à l’aide

d’un ARV [18].

Pour une fréquence de 4 GHz, l’adaptation à l’entrée des transistors BFY405 et 420 se valent

puisque les modules du coefficient de réflexion S11 atteignent une valeur de l’ordre de 0,5. En

revanche, la qualité de l’adaptation pour le BFY450 est plutôt médiocre puisque le module de

S11 est de l’ordre de 0,7. Au niveau de la conception d’amplificateur, il est donc plus difficile de

bien adapter l’entrée du BFY450. Au sujet de l’adaptation de sortie, c’est le phénomène inverse

qui se produit puisque c’est le BFY405 qui possède le module de S22 le plus haut (supérieur à
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Fig. 3.33 – Paramètres S11 (gauche) et S22 (droite) du BFY405 à Ic= 4 mA entre 200 MHz et 8 GHz.
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Fig. 3.34 – Paramètres S11 (gauche) et S22 (droite) du BFY420 à Ic= 20 mA entre 200 MHz et 8 GHz.
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Fig. 3.35 – Paramètres S11 (gauche) et S22 (droite) du BFY450 à Ic= 10 mA entre 200 MHz et 8 GHz.
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0,7). Le BFY420 possède un module de S22 d’environ 0,2 alors que le BFY450 se situe à 0,4. De

cette gamme de transistors, il se trouve donc que le BFY420 est le transistor le plus commode

à adapter en entrée et en sortie, à cette fréquence.

En ce qui concerne les mesures réalisées en régime fortement non-linéaire, nous remarquons

que l’écart type entre les points augmente alors que l’incertitude de mesure est toujours la

même quelque soit le niveau du signal de pompe. En effet pour des fortes puissances et pour

un composant de petite taille (BFY405), les paramètres S sont fortement dégradés (voir la

figure 3.33 à gauche). Il est d’ailleurs possible de lier ces fortes erreurs de mesures à la quantité

de distorsions non-linéaires, comme en atteste le tableau 3.2. Plus le transistor est de petite

taille, plus la distorsion d’harmoniques est importante sur 50 Ω, plus les paramètres S sont

dégradés de manière significative.

3.3 Conception d’amplificateurs faible bruit en régime

non-linéaire.

Dans cette partie, nous expliquons comment nous avons conçu les amplificateurs faible

bruit en régime non-linéaire. Dans un premier temps, il est question de décrire la méthode de

modélisation des composants discrets, basée sur la mise en œuvre d’outils de caractérisation

permettant la mesure des paramètres S et des paramètres de bruit en régime non-linéaire. Dans

un second temps, nous commenterons l’architecture des différents LNAs que nous souhaitons

réaliser :

– un amplificateur faible bruit en régime linéaire réalisé à partir d’un BFY420 polarisé à

fort courant (Ic = 20 mA). Il s’agit d’un composant et d’un courant de polarisation qui

permet de concevoir un LNA robuste vis-à-vis de la puissance d’entrée.

– un amplificateur faible bruit en régime non-linéaire réalisé à partir d’un BFY420 polarisé

à fort courant (Ic = 20 mA). Ici, la conception est optimisée pour fonctionner en régime

fortement non-linéaire.

Il ne restera finalement que les résultats de simulation à commenter.

3.3.1 Modélisation des transistors

Il s’agit de modéliser en régime non-linéaire les transistors qui ont été choisis compte tenu

de leurs tailles et des courants de polarisation optimaux. Les amplificateurs étant conçus à

4 GHz, les paramètres S sont mesurés entre 200 MHz et 8 GHz pour simuler correctement la

stabilité, et les paramètres de bruit sont mesurés entre 3,4 et 4,6 GHz pour simuler l’évolution

du facteur de bruit. Le logiciel de simulation ADS implémente des modèles de type « bôıte

noire » qui font appel à des fichiers de mesures2. Pour un seul composant, trois types de modèles

sont disponibles. Le premier est caractéristique du fonctionnement linéaire du transistor. Le

2ce sont les DACs pour Data Access Components
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Fig. 3.36 – Circuits d’adaptation et topologie des circuits.

second et le troisième représentent respectivement un état faiblement non-linéaire (1 dB de

compression) et fortement non-linéaire (3 dB de compression). Il suffit alors de sélectionner

un modèle pour faire appel aux paramètres S et aux paramètres de bruit en régime linéaire,

faiblement non-linéaire ou fortement non linéaire du transistor en question.

Pour ce type de simulation, la polarisation est directement prise en compte lors de la mesure

du DST. En effet les paramètres S et les paramètres de bruit étant mesurés pour divers courants

de collecteur, il n’y a pas lieu de polariser le transistor.

3.3.2 Topologie et simulation des circuits

Il s’agit ici de décrire les circuits d’adaptation des amplificateurs. Des lignes et des stubs sont

implémentés de manière à assurer l’adaptation entrée/sortie de l’amplificateur, ainsi que l’adap-

tation en bruit. La figure 3.36 représente graphiquement la topologie des circuits. Une première

ligne, dont la largeur correspond à une impédance caractéristique de 50 Ω, est placée en amont

du premier circuit d’adaptation. Son rôle est d’amener les signaux RF depuis le connecteur

SMA qui traverse le bôıtier. Une capacité de découplage collée sur cette ligne est connectée

au circuit d’adaptation via un fil en or. Avec cette technique, la fréquence de résonance de la

capacité a une valeur plus haute. Ceci est pris en compte au niveau simulation en intégrant la

capacité de découplage ainsi qu’une inductance parasite, dont la valeur empirique est donnée

par la formule suivante [19] :

L(nH) = 0,2l

[

log

(

4l

d

)

− 1

]

(3.6)

La longueur du fil est décrite par l, et le diamètre par d. Le circuit d’adaptation qui suit est

constitué d’une ligne et d’un stub fermé par un circuit ouvert dont les longueurs permettent le

changement d’impédance. Il s’agit alors d’obtenir une bonne adaptation d’entrée (S11 inférieur

à -10 dB en module) ainsi qu’une très faible dégradation du bruit HF (dégradation de l’ordre

de 0,1 dB sur le Fmin du transistor). En sortie, le collecteur du transistor est refermé sur

une longueur de stub qui permet une bonne adaptation en sortie (S22 inférieur à -10 dB en
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Fig. 3.37 – Gain en puissance en régime linéaire
et fortement non-linéaire pour le premier LNA à

base de BFY420.
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Fig. 3.38 – Facteur de bruit en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le premier LNA à base

de BFY420.

module) ainsi qu’un transfert de puissance optimisé (gain en puissance le plus haut possible).

Enfin, comme en entrée, une ligne d’impédance caractéristique 50 Ω contient une capacité de

découplage.

Afin de stabiliser l’amplificateur et ainsi éviter une quelconque oscillation, deux techniques

sont utilisées. Dans un premier temps, une inductance de dégénérescence est placée entre

l’émetteur et la masse. Ces transistors ayant en fait deux émetteurs liés au bôıtier Micro-

X, deux inductances partant des émetteurs sont réalisés grâce à des lignes dont les dimensions

sont très petites devant la longueur d’onde. Dans un second temps, un filtre constitué d’une

résistance et d’une inductance est placé au bout du stub de sortie, puis connecté à la masse. Il

s’agit alors de diminuer fortement le gain aux basses fréquences (technique du by-passing) de

sorte à augmenter la stabilité de l’amplificateur.

Pour finir, la polarisation est amenée au plus près du composant par des fils en or allant

sur les lignes d’accès du transistor. Les longueurs de ces fils sont suffisamment longues pour

obtenir des inductances de fortes valeurs.

3.3.3 Résultats de simulation

3.3.3.1 Amplificateur conçu en régime linéaire

Les gains en puissance simulés sont représentés à la figure 3.37 en régime linéaire et fortement

non-linéaire. A 4 GHz, l’amplificateur atteint 12 dB de gain à faible niveau. Les facteurs de

bruit sont représentés à la figure 3.38 entre 3 et 5 GHz. Les symboles représentent les facteurs

de bruit simulés pour les deux états de fonctionnement, alors que les traits fins correspondent

aux facteurs de bruit minimum du transistor. Nous constatons alors qu’en régime linéaire, le

facteur de bruit est très proche du facteur de bruit minimum. En revanche, lorsque la puissance

d’entrée augmente et compresse de 3 dB le gain, cet écart prend de l’ampleur. Ceci est dû

au fait que la résistance équivalente de bruit augmente grandement en régime fortement non-
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Fig. 3.39 – Paramètre S11 en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le premier LNA à base

de BFY420.
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Fig. 3.40 – Paramètre S22 en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le premier LNA à base

de BFY420.

État de fonctionnement Gain en puissance (dB) Facteur de bruit (dB)

En régime linéaire 12 2,1
En régime non-linéaire 9 4,1

Tab. 3.3 – Comparaison du gain et du facteur de bruit du premier amplificateur selon le mode de
fonctionnement à 4 GHz.

linéaire, après 4 GHz. Le tableau 3.3 récapitule les gains en puissance ainsi que les facteurs de

bruit de cet amplificateur entre les états de fonctionnement linéaire et fortement non-linéaire.

Nous voyons alors que cet amplificateur a été optimisé pour fonctionner en régime petit signal

compte tenu de la faible valeur de F dans la première case (F = 2,1 dB), comparée à sa valeur

en régime de fort signal (F = 4,1 dB).

Les figures 3.39 et 3.40 représentent respectivement les adaptations entrée/sortie en régime

linéaire et à 3 dB de compression. A faible niveau, l’adaptation est en-dessous de -10 dB

ce qui satisfait les conditions requises lors de la simulation. En revanche, nous assistons à la

dégradation de quelques décibels du module du paramètre S11 en régime fortement non-linéaire

(de -11 dB en linéaire à -7 dB en régime fortement non-linéaire). Enfin, pour le S22 le module

se dégrade de -12 dB vers -10 dB.

3.3.3.2 Amplificateur conçu en régime non-linéaire

Nous allons maintenant comparer les résultats de simulation d’un amplificateur optimisé

pour fonctionner en régime non-linéaire. A la figure 3.41, le gain en puissance atteint un niveau

de 10,5 dB à 3 dB de compression, ce qui est plus favorable qu’auparavant. Les facteurs de bruit

sont comparés à la figure 3.42 toujours pour deux états de fonctionnement. Nous constatons

alors que l’écart entre facteur de bruit minimum du transistor et facteur de bruit de l’amplifi-

cateur est plus important pour le régime petit signal. En effet, en régime fortement non-linéaire

l’écart atteint une valeur de 1 dB au-dessus de 4 GHz. Nous comparons au tableau 3.4, les
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Fig. 3.41 – Gain en puissance en régime linéaire
et fortement non-linéaire pour le second LNA à

base de BFY420.
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Fig. 3.42 – Facteur de bruit en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le second LNA à base

de BFY420.
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Fig. 3.43 – Paramètre S11 en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le second LNA à base

de BFY420.
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Fig. 3.44 – Paramètre S22 en régime linéaire et
fortement non-linéaire pour le second LNA à base

de BFY420.

gains en puissance et les facteurs de bruit du second amplificateur pour les deux régimes de

fonctionnement. A 3 dB de compression, le facteur de bruit est de 3,5 dB, alors qu’il est de

2,6 dB en régime linéaire. En juxtaposant ces données aux caractéristiques du tableau 3.3, nous

pouvons remarquer que lorsque F perd plus d’un demi-décibel en régime fortement non-linéaire,

F augmente d’un demi décibel lorsqu’il fonctionne en régime linéaire.

Pour finir, nous représentons aux figures 3.43 et 3.44 la qualité de l’adaptation entrée/sortie.

La forte dégradation du paramètre S11 en régime de fort signal est alors visible, comparée à

celle du paramètre S22.

3.4 Conclusion

La conception d’amplificateurs faible bruit en régime non-linéaire a été proposée dans ce

chapitre. Dans un premier temps, la caractérisation des paramètres de bruit et des paramètres
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État de fonctionnement Gain en puissance (dB) Facteur de bruit (dB)

En régime linéaire 12,5 2,6
En régime non-linéaire 10,5 3,5

Tab. 3.4 – Comparaison du gain et du facteur de bruit du second amplificateur selon le mode de
fonctionnement à 4 GHz.

S de composants discrets a été effectuée en présence d’un fort signal de pompe. L’influence

de la taille des transistors bipolaires ainsi que des courants de collecteur sur les paramètres

de bruit en régime non-linéaire ont permis d’étudier la robustesse de ces composants face à la

puissance. La mise en place de facteurs de mérite a finalement permis de déceler le composant

qui permet à la fois les performances faible bruit, une bonne adaptation entrée/sortie, ainsi

qu’une bonne linéarité pour des puissances d’entrée les plus hautes possibles. Le BFY405 est

un transistor plus enclin à être intégré dans un LNA utilisé en régime linéaire, il possède alors les

meilleures performances faible bruit bas-niveau. Mais pour les courants de polarisation étudiés,

les puissances d’entrée au décibel de compression sont faibles et les paramètres de bruit se

dégradent grandement avec la puissance. Le transistor qui semble idéal pour concevoir un LNA

robuste est le BFY420, même si ses performances faible bruit en régime petit signal sont moins

bonnes. Suivant les courants de polarisation, les puissances d’entrée au décibel de compression

sont plus importantes, et les paramètres de bruit se dégradent moins avec la puissance d’entrée.

Dans un second temps, nous avons présenté la modélisation du transistor selectionné et la

simulation des deux LNAs en régime non-linéaire sous le logiciel ADS. Le premier amplificateur

était optimisé pour fonctionner en régime linéaire et présentait alors un fort facteur de bruit

à 3 dB de compression. Le second amplificateur était optimisé pour fonctionner en régime

fortement non-linéaire et présentait un facteur de bruit plus faible en régime fortement non

linéaire, mais également plus haut en régime linéaire.

Nous avons donc montré qu’il était possible de concevoir un LNA présentant des perfor-

mances faible bruit en régime fortement non-linéaire.
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Il est question dans ce mémoire de thèse, d’étudier le bruit électrique dans des dispositifs

actifs hyperfréquences fonctionnant en régime non-linéaire. Puis d’appliquer ces résultats à

la conception d’amplificateurs dont les performances faible bruit sont maintenues en régime

fortement non-linéaire.

La mise en œuvre d’un modèle comportemental a été effectuée au premier chapitre, et

a ainsi rendu possible la description de l’interaction entre le bruit électrique et les signaux

sinusöıdaux dans les amplificateurs fonctionnant en régime non-linéaire. C’est à partir d’une

fonction polynomiale que le modèle mathématique calcule les DSP à la sortie de ces dispositifs,

et ceci pour une multitude de cas particuliers. La comparaison des résultats expérimentaux par

rapport aux calculs théoriques lorsque le bruit propre des amplificateurs est négligé, prouve

que ce type de modélisation (même simple) est capable de rendre compte des mélanges qui se

produisent entre le bruit Gaussien borné en fréquence et les harmoniques du signal de pompe.

En allant plus loin, et après avoir effectué les validations nécessaires, ce modèle comportemental

démontre que le bruit additif (propre aux amplificateurs) varie avec la puissance d’entrée. Ce

résultat est observable pour de nombreux amplificateurs aux caractéristiques différentes, et

montre que les sources de bruit qui sont distribuées au sein du dispositif actif ne compressent

pas pour les mêmes niveaux de puissances. L’étude des propriétés statistiques du bruit électrique

passant dans un dispositif non-linéaire a montré que celui-ci reste bien Gaussien pour peu que

le signal de pompe soit filtré avec une réjection la plus forte possible.

La connaissance des paramètres de bruit en régime non-linéaire est d’une grande aide pour

décrire le comportement en bruit haute-fréquence de composants actifs lorsque la puissance

qu’ils reçoivent augmente. Pour y parvenir, nous décrivons au second chapitre l’élaboration

de sytèmes de mesure dédiés aux caractérisations du facteur de bruit et des paramètres de

bruit lorsque les DSTs sont sous l’influence d’un signal de pompe. Il en résulte une étude

de l’évolution du facteur de bruit mesuré pour des amplificateurs et différents composants

discrets, en fonction de la puissance. La linéarité est étudiée en termes de puissances d’entrée au

décibel de compression et de distorsions d’harmoniques. L’étape suivante consiste à extraire les

paramètres de bruit d’après la technique des impédances multiples, et d’observer leur évolution

pour différents types de dispositifs actifs en fonction de la puissance. Cette technique permet

aussi d’étudier les distorsions d’harmoniques en fonction des charges présentées aux entrées des

DST. Ces résultats apportent des conclusions plus précises quant au lien qui existe entre le bruit

haute-fréquence en régime non-linéaire et les distorsions non-linéaires propres au composant. Il

est ainsi possible de décrire les performances faible bruit d’un transistor sous test en présence

d’un signal de pompe, et de les lier à ses capacités à endurer de fortes puissances d’entrée.

C’est enfin au troisième chapitre que la voie est ouverte à la conception d’amplificateurs

faible bruit fonctionnant en régime non-linéaire. La première phase consiste à rassembler le

maximum de données relatives à l’évolution des paramètres de bruit en régime non-linéaire,

lorsque la taille et les courants de collecteur varient. Nous observons alors que la taille des

composants et l’augmentation des courants de collecteur jouent grandement dans la linéarité
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des paramètres de bruit en régime fortement non-linéaire. Les composants ayant les plus petites

tailles seront ceux qui présenteront les meilleures performances faible bruit en régime linéaire,

et n’auront qu’une très faible endurance à la puissance d’entrée. En revanche, les transistors

plus importants en taille seront robustes lorsque le niveau d’entrée augmente, mais verront leur

performances faible bruit en régime linéaire se dégrader. L’élaboration de plusieurs facteurs de

mérite nous a permis de sortir du lot le transistor nous permettant d’allier bonne performance en

bruit haute-fréquence à faible niveau, faible dégradation des paramètres de bruit à fort niveau

ainsi que bonne endurance à la puissance d’entrée. La seconde phase est alors de mettre à

profit ce composant pour concevoir un amplificateur ayant des performances faible bruit, même

en régime non-linéaire. Après avoir modélisé les transistors d’après les données de mesure, la

simulation des circuits se déroule avec l’aide du logiciel ADS. Il en résulte alors la conception

de deux amplificateurs : le premier est optimisé pour fonctionner en régime linéaire et voit

ses performances faible bruit se dégrader en régime fortement non-linéaire. Le second est un

amplificateur faible bruit optimisé en régime fortement non-linéaire. Si dans ce cas le facteur de

bruit à faible niveau est moins bon, à 3 dB de compression le facteur de bruit est moins dégradé

que celui de son homologue. Il est donc possible de concevoir des amplificateurs faible bruit

optimisés en régime non-linéaire, permettant de minimiser la hausse de facteur de bruit lorsque

les niveaux d’entrée varient grandement, ce qui désensibiliserait des amplificateurs faible bruit

classiques.
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Annexe 1 : calcul de la fonction d’auto-corrélation en sor-

tie du dispositif non-linéaire

Ryy(τ) = E[(α1x1 + α2x
2
1 + α3x

3
1 + α4x

4
1)((α1x2 + α2x

2
2 + α3x

3
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(A.1)

Nous considèrons que le bruit et le signal sont statistiquement indépendants et que leurs

valeurs moyennes sont nulles. Dans le cas d’un signal sinusöıdal ou d’un bruit Gaussien, tous

les deux ergodiques, on peut écrire :

E[sk
1s

l
2] = E[bk

1b
l
2] = 0 si (k+l) impair (A.2)

D’après A.2, et sachant que le signal d’entrée x(t) est égal à s(t) + b(t), les différentes compo-

santes de A.1 sont alors exprimées comme suit :

E[x1x2] = E[(s1 + b1)(s2 + b2)]

= E[s1s2 + s1b2 + b1s2 + b1b2]

= Rs(τ) + Rb(τ)
(A.3)

L’équation A.3 fait apparâıtre les termes Rs(τ) = E[s1s2] et Rb(τ) = E[b1b2], qui sont respecti-

vement les fonctions d’autocorrélation du signal sinusöıdal et du bruit. Les ordres suivants sont

donnés par :
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Dans ces expressions, nous notons σ2
s = E[s2

1] = E[s2
2] la variance du signal et σ2

b = E[b2
1] = E[b2

2]

la variance du bruit. Afin de linéariser les expressions du type E[sk
1s

l
2] avec k et l entiers relatifs,

nous nous servons des expressions suivantes :
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Concernant le bruit, le théorème de Price 3 permet de linéariser les expressions de E[bk
1b

l
2] avec

k et l entiers relatifs, on obtient alors :
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En se servant des équations A.9 et A.10, les espérances mathématiques du signal d’entrée x(t)

sont exprimées en fonction des autocorrélations du signal Rs(τ) et du bruit Rb(τ), ainsi que des

variances du signal σ2
s et du bruit σ2

b . Les équations A.3 à A.6 sont représentées sous la forme

3R. Price, « A useful theorem for nonlinear devices having Gaussian inputs », IRE Trans. Information
Theory, vol. IT-4, pp. 69-72, Juin 1958.
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suivante :
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b + 144σ4

b )

+72R2
s(τ)R2

b(τ) + R2
b(τ)(36σ4

s + 144σ2
sσ

2
b + 72σ4

b ) + 96Rs(τ)R3
b(τ) + 24R4

b(τ)

+(3
σ8

s

8
+ 6σ6

sσ
2
b + 20σ4

sσ
4
b + 36σ2

sσ
6
b + 9σ8

b )

E[x1x
3
2] = 3Rs(τ)(

σ2
s

2
+ σ2

b ) + 3Rb(τ)(σ2
s + σ2

b )

E[x2
1x

4
2] = R2

s(τ)(2σ2
s + 6σ2

b ) + 12R2
b(τ)(σ2

s + σ2
b ) + 12Rs(τ)Rb(τ)(σ2

s + 2σ2
b )

+(
σ6

s

2
+ 7σ2

sσ
4
b + 4σ4

sσ
2
b + 3σ6

b )

(A.11)

En injectant les équations A.11 dans l’équation 1.3, la fonction d’auto-corrélation du signal

de sortie y(t) est obtenue en fonction de Rs(τ), Rb(τ), σ2
s , σ2

b et des quatre coefficients de la

fonction polynomiale :

Ryy(τ) = α2
2(

σ4
s

2
+ 2σ2

sσ
2
b + σ4

b ) + 2α2α4(
σ6

s

2
+ 4σ4

sσ
2
b + 7σ2

sσ
4
b + 3σ6

b )

+α2
4(3

σ8
s

8
+ 6σ6

sσ
2
b + 20σ4

sσ
4
b + 36σ2

sσ
6
b + 9σ8

b )

+Rs(τ)[α2
1 + 6α1α3(

σ2
s

2
+ σ2

b ) + 3α2
3(

σ4
s

2
+ 3σ2

sσ
2
b + 3σ4

b )]

+R2
s(τ)[α2

2 + 4α2α4(σ
2
s + 3σ2

b ) + α2
4(3σ

4
s + 24σ2

sσ
2
b + 36σ4

b )]

+R3
s(τ)[α2

3]

+R4
s(τ)[α2

4]

+Rb(τ)[α2
1 + 6α1α3(σ

2
s + σ2

b ) + 9α2
3(

σ4
s

2
+ 2σ2

sσ
2
b + σ4

b )]

+R2
b(τ)[2α2

2 + 24α2α4(σ
2
s + σ2

b ) + 36α2
4(σ

4
s + 4σ2

sσ
2
b + 2σ4

b )]

+R3
b(τ)[6α2

3]

+R4
b(τ)[24α2

4]

+Rs(τ)Rb(τ)[4α2
2 + 24α2α4(σ

2
s + 2σ2

b ) + 24α2
4(σ

4
s + 6σ2

sσ
2
b + 6σ4

b )]

+R2
s(τ)Rb(τ)[9α2

3]

+Rs(τ)R2
b(τ)[18α2

3]

+R2
s(τ)R2

b(τ)[72α2
4]

+R3
s(τ)Rb(τ)[16α2

4]

+Rs(τ)R3
b(τ)[96α2

4]

(A.12)
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Annexe 2 : Calcul du bruit dans le cas d’un filtrage passe-

bande

Les produits de convolution de l’équation 1.8 sont obtenues à l’aide des équations 1.9 et 1.16

Sb(f) ∗ Ss(f) =
N

2
σ2

s [rectB(f − F − f0) + rectB(f + F − f0)]

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) =
N

2
σ4

s rectB(f − F )

+
N

4
σ4

s [rectB(f − F − 2f0) + rectB(f + F − 2f0)]

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) = 3
N

8
σ6

s [rectB(f − F − f0) + rectB(f + F − f0)]

+
N

8
σ6

s [rectB(f − F − 3f0) + rectB(f + F − 3f0)]

(B.1)

Les figures 3.45 à 3.47 représentent les cas pratiques où B = 6,5 GHz, F = ± 4,75 GHz et

f0 = 5 GHz. La complexité des calculs s’intensifie, due aux recouvrements et aux repliements

qui se multiplient lorsque l’ordre de la convolution « bruit/signal » augmente.

Fig. 3.45 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) pour f0=5 GHz.

Fig. 3.46 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) pour f0=5 GHz.
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Fig. 3.47 – DSP en BLU de Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) pour f0=5 GHz.

Les différentes expressions par bandes de fréquences sont données par les équations :

Sb(f) ∗ Ss(f) = Nσ2
s pour 0 < f < 3 GHz

Nσ2
s

2
pour 3 < f < 3,5 GHz et 6,5 < f < 13 GHz

0 ailleurs
(B.2)

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) =
Nσ4

s

4
pour 8 < f < 8,5 GHz et 11,5 < f < 18 GHz

Nσ4
s

2
pour 1,5 < f < 2 GHz

3Nσ4
s

4
pour 2 < f < 8 GHz

0 ailleurs

(B.3)

Sb(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) ∗ Ss(f) =
Nσ6

s

8
pour 13 < f < 13,5 GHz et 16,5 < f < 23 GHz

3Nσ6
s

8
pour 3 < f < 3,5 GHz et 6,5 < f < 7 GHz

Nσ6
s

2
pour 7 < f < 13 GHz

3Nσ6
s

4
pour 0 < f < 3 GHz

0 ailleurs

(B.4)
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Annexe 3 : calcul du bruit sans signal de pompe

La figure 1.11 représente les DSP de bruit à l’ordre 1, 2 et 3. Les DSP de bruit sont

décomposées en fonction des ordres et des bandes de fréquences, avec B = 6,5 GHz la bande

passante du bruit, et F = 4,75 GHz la fréquence centrale.

– A l’ordre 1 :
Sb(f) = N pour 1,5 < f < 8 GHz

0 ailleurs (C.1)

– A l’ordre 2 :

Sb(f) ∗ Sb(f) = BN2(2 − 0,31f) pour 0 < f < 3 GHz

BN2(1,54 − 0,15f) pour 3 < f < 6,5 GHz

BN2(−0,46 + 0,15f) pour 6,5 < f < 9,5 GHz

BN2(2,46 − 0,15f) pour 9,5 < f < 16 GHz

0 ailleurs

(C.2)

– A l’ordre 3 :

Sb(f) ∗ Sb(f) ∗ Sb(f) =
3N3

8
((f − F + 3B)2 + (−f − F + 3B)2) pour 0 < f < 1,5 GHz

3N3

4
(3B2 − (f − F )2) +

3N3

8
(−f − F + 3B)2 pour 1,5 < f < 5 GHz

3N3

4
(3B2 − (f − F )2) +

3N3

8
(−f − 3F + 3B)2 pour 5 < f < 8 GHz

N3

8
(f − 3F + 3B)2 +

3N3

8
(−f − F − 3B)2 pour 8 < f < 11 GHz

N3

4
(3B2 − (f − 3F )2) +

N3

8
(f − F − 3B)2 pour 11 < f < 14,5 GHz

N3

4
(3B2 − (f − 3F )2) pour 14,5 < f < 17,5 GHz

N3

8
(f − 3F − 3B)2 pour 17,5 < f < 24 GHz

0 ailleurs

(C.3)

Le tableau 3.5 synthétise les résultats obtenus par bandes de fréquences dans lequel inter-

viennent K ′

1n et K ′

2n :

K ′

1n = α2
1 + 6α1α3σ

2
b + 9α2

3σ
4
b (C.4)

K ′

2n = 2α2
2 + 24α2α4σ

2
b + 72α2

4σ
4
b (C.5)
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Bande de
bruit
(GHz)

Densité spectrale de puissance de bruit

0 - 1,5 2K ′

2nBN2(2 − 0,31f) + 2,25α2
3N

3((f − F + 3B)2(−f − F + 3B)2)
1,5 - 3 K ′

1nN + K ′

2nBN2(2 − 0,31f) + α2
3N

3(4,5(3B2 − (f − F )2) + 2,25(−f + F + 3B)2)
3 - 5 K ′

1nN + K ′

2nBN2(1,54 − 0,15f) + α2
3N

3(4,5(3B2 − (f − F )2) + 2,25(−f + F + 3B)2)
5 - 6,5 K ′

1nN + K ′

2nBN2(1,54 − 0,15f) + α2
3N

3(4,5(3B2 − (f − F )2) + 2,25(f − 3F + 3B)2)
6,5 - 8 K ′

1nN + K ′

2nBN2(−0,46 + 0,15f) + α2
3N

3(4,5(3B2 − (f − F )2) + 2,25(f − 3F + 3B)2)
8 - 9,5 K ′

2nBN2(−0,46 + 0,15f) + α2
3N

3(0,75(f − 3F + 3B)2 + 2,25(f − F − 3B)2)
9,5 - 11 K ′

2nBN2(2,46 − 0,15f) + α2
3N

3(0,75(f − 3F + 3B)2 + 2,25(f − F − 3B)2)
11 - 14,5 K ′

2nBN2(2,46 − 0,15f) + α2
3N

3(1,5((3B2 − (f − 3F )2) + 0,75(f − F − 3B)2)
14,5 - 16 K ′

2nBN2(2,46 − 0,15f) + 1,5α2
3N

3(3B2 − (f − 3F )2)
16 - 17,5 1,5α2

3N
3(3B2 − (f − 3F )2)

17,5 - 24 0,75α2
3N

3(f − 3F − 3B)2

Tab. 3.5 – DSP en BLU du bruit en sortie sans signal de pompe.
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Étude du bruit électrique dans les dispositifs fonctionnant en
régime non linéaire. Application à la conception d’amplificateurs

micro-ondes faible bruit.

Le travail présenté dans cette thèse est centré sur l’étude du bruit hyperfréquence lorsque

les composants et circuits actifs sont soumis à de forts signaux. Ceci peut être le cas des

amplificateurs faible bruit utilisés dans les récepteurs large-bande qui verront leur facteur de

bruit se dégrader en présence d’un signal parasite. Les mélangeurs de fréquence rentrent bien

sûr dans cette catégorie de circuit de même que n’importe quel amplificateur se trouvant placé

dans une boucle de contre-réaction comme une boucle à verrouillage de phase ou un simple

oscillateur.

La première partie de cette thèse est consacrée à la présentation d’un modèle comportemen-

tal permettant de prévoir notamment l’interaction entre un signal sinusöıdal et un bruit blanc.

Le modèle théorique est confronté avec des mesures effectuées pour différentes conditions de

fonctionnement et l’accord obtenu est satisfaisant. Plusieurs amplificateurs sont ainsi comparés

et le modèle comportemental est utilisé pour séparer le bruit injecté à l’entrée du composant

et celui généré dans les circuits.

La seconde partie aborde les techniques de mesure développées au cours de nos travaux pour

mesurer le facteur de bruit et les paramètres de bruit de dispositifs micro-ondes en présence d’un

fort signal. Nous proposons ensuite une méthode originale permettant de déterminer les quatre

paramètres de bruit de transistors et d’amplificateurs fonctionnants en régime non-linéaire.

Les résultats obtenus sont comparés de manière indirecte avec des mesures de bruit de phase

résiduel.

La dernière partie concerne la conception d’amplificateurs faible bruit en régime de fonc-

tionnement non-linéaire. Différents transistors bipolaires sur silicium ont ainsi été caractérisés

et un facteur de mérite a été trouvé de manière à choisir le meilleur composant en terme de

facteur de bruit et de linéarité. Finalement les résultats de simulation démontrent l’intérêt de

concevoir des circuits faible bruit qui fonctionnent en régime fortement non-linéaire.
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Study on electric noise in nonlinear devices.  
Application to the design of microwave low noise amplifiers. 

 
 

This work deals with the study on high frequency noise when components and active 
circuits are working under large signal conditions. It could be the case for broadband 
receivers fitted with low noise amplifiers, which are desensitized by blocking signals. 
Mixers and oscillators are also under consideration. 
Firstly, a behavioural modelling is described and allows us to point out the interaction of 
white noise with a sinusoidal signal. The theoretical model is compared to several 
conditions of operation, and we obtained satisfying agreements. Many amplifiers are tested 
and compared; at least, the behavioural modelling is used to study their additive noise. 
The second part is dedicated to measurement techniques we have developed for this work. 
We are capable to measure noise figure and noise parameters of microwave active devices 
functioning with strong power signals. We also propose an original method which provides 
the four noise parameters of discrete components or amplifiers working under large signal 
condition. The results we have found are indirectly compared to residual phase noise 
measurements. 
After all, the last part affects the design of low noise amplifiers working under nonlinear 
condition. Various silicon bipolar transistors have been characterized, and a figure of merit 
have been set in order to find the best component taking into account noise figure and 
linearity. Finally, simulations and experimental results demonstrate the interest of 
designing circuits working under strong nonlinear regime. 
 

 
Keywords : high frequency electric noise, nonlinear device, high frequency measurement 
test bench, circuit design, behavioural modelling. 
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