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INTRODUCTION 

La réflectométrie temporelle e s t  une méthode de caractéri-  

sat ion qui consiste à analyser l'oride réfléchie par l e  disposi t i f  à 

caractér iser  quand celui-ci  e s t  soumis à une impulsion ou un échelon 

de tension. Cette méthode, dérivée de l a  méthode Radar, a connu un 

essort  considérable avec l'avènement des techniques d'échantillonnage. 

Util isée tout  d'abord pour l a  détection d'anomalies dans l e s  cables, 

e l l e  devint un o u t i l  t r è s  efficace pour l 'é tude des diélectriques e t  

vo i t  son domaine d 'u t i l i sa t ion  s'étendre de plus en plus. 

Pour notre par t ,  nous nous sommes proposés de mettre en 

oeuvre ce t te  technique pour caractériser l e s  d ispos i t i f s  hyperfréquence 

e t  étudier l e  régime t rans i to i re  dans cer tains  composants semi-conduc- 

teurs .  En e f f e t ,  ce t t e  méthode nécessitant peu de matériel, permet 

d'accéder en régime t rans i to i re  à d'autres informations que ce l les  

obtenues par l a  méthode de caractérisation fréquentielle,  souvent 

laborieuse e t  plus coûteuse. La largeirr importante du spectre de fré-  

quence de l ' exc i ta t ion  permet, en par t icu l ie r ,  de caractériser l e s  

conversions AM-FM e t  PM-FM dans un quadripole e t  d'envisager de mettre 

en évidence l e s  non l inéar i tés  dans un amplificateur. 

Pour effectuer une t e l l e  étude, il é t a i t  nécessaire de 

disposer de générateurs d'impulsions à temps de montée t r è s  court e t  

de niveau élevé que nous n'avons pu trouver commercialement. Nous avons 

donc 6té  amenés à concevoir e t  à rga l i ser  des générateurs d'impulsions 

de hautes performances que nous décrivons au Chapitre II. Cette réa- 

l i sa t ion  s ' e s t  effectuee en deux phases successives : 



- dans une première phase, nous avons caractérisé la structure de base 

(le relais reed) , puis modélisé son fonctionnement et efin 
optimalisé. 

- dans une seconde phase, nous avons déterminé l'influence des éléments 

annexes sur l'impulsion produite et nous avons conçu des disposi- 

tifs pour compenser la dégradation apportée par ces éléments. 

Le troisième chapitre de ce mémoire est consacré à la 

caractérisation des dispositifs hyperfréquences dans le domaine tem- 

porel. Après une étude analytique simplifiée de la reponse indicielle 

nous présentons un programme numérique général permettant le calcul 

de la réponse d'un dispositif quelconque à une excitation également 

quelconque. Nous avons ensuite défini un certain nombre de modèle 

permettant une caractérisation rapide mais semi-quantitative d'un 

dispositif à partir de sa réponse temporelle. Enfin, nous présentons 

les résultats d'une étude expérimentale preliminaire des amplificateurs 

en régime non linéaire. 

Dans un quatrième chapitre nous décrivons le dispositif 

de caractérisation TDR des composants semiconducteurs que nous avons 

mis au point. Ce montage permet de tracer automatiquement les caracté- 

ristiques 1 (t) et V (t) aux bornes d'un dipole. Nous 1' avons utilisé 

pour caractériser les diodes à avalanches. La mise au point de méthodes 

de détermination de courant initialisant l'avalanche et de la dérivée 

du taux d''ionisation en fonction du champ constitue un résultat 

intéressant et encourageant quant à l'utilisation de la TDR dans la 

caractérisation et l'étude des composants semiconducteurs. 

Auparavant nous avons tenu à rappeler au premier chapitre 

les généralités sur la propagation des impulsions dans les lignes, 

sachant que c'est là la base de la réflectométrie temporelle. 



CHAPITRE 1 



PROPAGATION DES IMDULS IONS DANS L E S  L I G N E S  

1 - E T U D E  S I M P L I F I E E  

1. INTRODUCTION : MECANISME PHYSIQUE DE LA PROPAGATION D'IMPULSIONS 

Nous considérons le cas d'une ligne de transmission coaxiale, 

sans pertes, où la propagation s'effectue en mode TEM avec une vitesse 
C 

indépendante de la fréquence, égale à v = - permittivité diélec- 

J-Er 
trique relative du milieu). De plus, nous admettrons que l'impédance 

caractéristique est réelle et égale à R,. -Fig. 1- 

. DICONTINUITE 
I 

--b- 
) onde incidente 

Li -8, 
t 1 onde réfléchie onde transmise 

I 
I -1- A 

Fiuure 1 v 



Supposons que, à l'instant t = O, on applique un signal 

v(o, t) à l'entrée de la ligne. A une distance x de l'entrée, ce signal 
X X 

sera perçu avec un retard - et aura pour valeur vi(x, t) = v(0, t - -) . v v 

S'il existe une discontinuité à l'abscisse x, il apparaîtra 

une onde ré£léchie vr(x, t) que l'on peut relier à l'onde incidente 
>C 

en définissant un coefficient de réflexion instantanné pt. 

L'onde réfléchie se propageant en sens inverse, sera perçue 
X 

à l'entrée de la ligne avec un retard ;. 

D'où la possibilité de détecter la présence de 

discontinuités dans les lignes et leur localisation : ceci a constitué 

une des premières applications de la réflectométrie temporelle. Mais 

beaucoup d'autres applications plus importantes sont possibles, corne 

nous le montrerons dans ce travail. 

Auparavant, nous allons étudier la transmission des impulsions 

à travers des lignes particulières souvent rencontrées en pratique. 

2. JONCTION DE DEUX LIGNES INDEFINIES D'IME'EDANCES CARACTERISTIQUES 

Etudions le raccordement de deux lignes indéfinies d'impédan- 

ces caractéristiques différentes. 

- 

:: Ce coefficient de réflexion ne doit pas être confondu avec p (w)  défini 
par : 

où F (v(t)) désigne la transformée dé Fourier de v(t) . 



Considérons un signal incident (vi, ii) se propageant 

de la gauche vers la droite -Fig. 2- et rencontrant la jonction de 

deux lignes au point A. En ce point apparaît une onde réfléchie (vr, ir) 

se propageant en sens inverse, tandis qu'une onde transmise (vt, it) 

traverse la discontinuité. 
- 

IA 
onde incidente 1- 

I onde transmise 

Rci 

Figure 2 

I 
1 

Pour d6terminer l'onde transmise, écrivons la loi de conser- 

vation des courants et des tensions à l'interface. 

- + 
onde réfléchie 

Ces expressions découlent directement des lois de conserva- 

tion des champs électriques et magnétiques dans les lignes et satisfont 

œ 

au principe de conservation de l'énergie. 

Vu les sens de propagation différents pour les ondes incidentes, 

I 
I 

réfléchies et transmises, les relations entre courants et tensions sont 

définies par : 



Exprimons maintenant v en fonction de vi t 

d' où 1 ' expression bien connue du coefficient de réflexion en fonction 
des impédances caractéristiques R et R : 

Cl c2 

de même pour l'onde transmise, on aura : 

REMARQUES 

1. On formule de la même façon, par extrapolation, le coefficient 

de réflexion d'une discontinuité ponctuelle [21. 

2. La formulation (4) du coefficient de réflexion en fonction des 

impédances R et Rc n'est valable dans le domaine temporel que 
c2 1 

lorsque les impédances sont réelles, ce qui n'est pas le cas dans 

fréquentiel où la formulation(4) est valable pour diverses formes de 

discontinuités. 

3. TRANSMISSION AU TRAVERS DE DISCONSINUITES LONGUES 

Les discontinuités envisagées ici sont considérées comme 

étant de longueur relativement importante par rapport à la longueur 

d'onde la plus élevée ou encore d'épaisseur R » V.T, (où T, est le 

temps de montée du signal). Il s'agit en fait de changements successifs 

d'impédance d'onde. 

Nous allons étudier 1-a transmission d'un échelon d'amplitude 

Eo dans le cas simple de deux changements d'impédance et différentes 
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configurations. La transmission s'effectue de gauche à droite et on 

suppose que les impédances caractéristiques sont réelles. 

Le tableau III résume les différents cas considérés. 

Plusieurs remarques peuvent être faites. 

2 x z 2  

- le niveau final de l'onde transmise est égal à E ( que lque 
O zc + z2 

soit le nombre de changement d'impédances) si ZC et Z2 représentent 

respectivement les impédances initiale et finale. 

2 x z 1  2 z 2  

- la hauteur du premier "saut" est égale à Eo Z1 + x si Zc 
C 

z1 + z 

l'impédance initiale et Z 1  la première impédance rencontrée. Par 

ailleurs, on note deux types essentiels des comportements : 

. les discontinuités 1,2,5 et 6 ont un comportement "intégrateur" 

. les discontinuités 3 et 4 ont un comportement "dérivateur". 

Enfin, signalons que les déformations subies par le signal lors de son 

"établissement" se retrouvent également lors de son "extinction". 

4. CAS DES LIGNES EN PARALLELE 

Soit une ligne de transnission indéfinie d'impédance 

caractéristique Rc sur laquelle on place en dérivation une autre ligne 

d'impédance caractéristique RIc de longueur terminée par une résistance 

R. -Fig. 3-. 

L-E-J Figure 3 



Nous pouvons d é f i n i r  l e s  c o e f f i c i e n t s  de réf lexions  suivants  : 

- au niveau de l a  jonction ( p o i n t  A) : 

- au niveau de l a  charge de va leur  R : 

l 'onde inc idente  t r a v e r s e . l a  l i g n e  1 de gauche ve r s  l a  d r o i t e  e t  

rencontre une d i scon t inu i t é  au  po in t  A. Cette  onde e s t  transmise dans 

les l i g n e s  2 e t  3 avec un c o e f f i c i e n t  (1 + p ) .  L'onde transmise à 

t r a v e r s  l a  l igne  3 s e  r é f l é c h i r a  au niveau de l 'impédance R avec l e  

c o e f f i c i e n t  p "  e t  s ' a j o u t e r a  à l 'onde  transmise à t r a v e r s  l a  l i g n e  2 
2 R 

avec un r e t a r d  to = - . Au po in t  B l e  b i l a n  des ondes reçues,  lorsque v 
l 'onde inc idente  e s t  e ( t ) ,  s e r a  

Dans l e  cas d'une e x c i t a t i o n  en échelon, nous présentons 

au t ab leau  ( I V )  l ' a l l u r e  des ondes que l ' o n  observe en s o r t i e  au point  B 

dans l e  cas  t r è s  Eréquent,en pratique, où R I c  = Rc (c 'es t -à-d i re  p = - 1/3) .  

Lorsque p e s t  p o s i t i f ,  l e  comportement du d i s p o s i t i f  s ' apparente  à c e l u i  

d 'un  i n t é g r a t e u r  t and i s  que lorsque p e s t  néga t i f ,  il s 'apparente  à c e l u i  

d'un dér iva teur .  

En pra t ique ,  l a  longueur R e s t  chois ie  de t e l l e  façon qu'on 

ne puisse  v o i r  dans l a  f enê t re  ternporelle d 'observation que l a  première 

r é f l ex ion  d'amplitude p"(1 + p ' )  (1 + p ) .  



TABLEAU IV 

REMARQUE : 

Les configurations précédentes correspondent au cas d'un 

Té non adapté. Cependant, il existe dans le commerce des Tés adaptés 

diviseurs de puissances à deux sorties. Ces Tés présentent l'avantage 

d'avoir un coefficient de réflexion nul mais l'inconvénient d'une atténua- 

tion plus grande. -Fig. 4-. 

TE ADAPTE TE NON ADAPTE 

Figure 4 

5. CAS D'UNE LIGNE DE TRANSMISSION ALIMENTEE PAR UN GENERATEUR ET 

DEBITANT SUR UNE CI'IRGE 

Considérons le cas d'une ligne de transmission d'impédance 

caractéristique réelle Rc, attaquée par un générateur d'impédance interne 

Ro et chargée par une impédance R I .  -Fig. 5a-. 



Fiaure 5.a 

Figure 5.b diagramme "position - temps" 

Cas d'une impulsion de largeur T Cas d'un échelon unité 

(1 *P_) ( l + ~ & )  

Figure 5.c 



Pour faciliter la compréhension, nous allons considérer 

le cas d'impédances réelles. Par analogie avec la théorie d'onde des 

quadripoles [2] on peut définir des coefficients de réflexion d'entrée 

et de sortie de la ligne. 

- Rc - Ro 
p, - côté générateur 

- 
R1 - Rc 

Pt - côté charge 

R1 - Rc 

l'onde envoyée par le générateur est réfléchie avec un 

coefficient o r  à l'entrée de la ligne ; l'onde transmise est réfléchie 

avec un coefficient de réflexion pt à la sortie et ainsi de suite. 

Le diagramme position-temps -Fig. Sb- décrit le trajet suivi 

par l'onde à travers la ligne après réflexions dans les plans de sortie 

et d'entrée. Chaque trajet élémentaire de longueur R nécessitant un temps 

T = -  a . La sommation des différents composantes du signal transmis et 
v 

du signal réfléchi donne respectivement e(R, t) et e(0, t). Nous donnons 

-Fig. 5c- la représentation du signal e(R, t) transmis dans le cas d'une 

excitation en forme d'échelon unitaire et d'impédances réelles. 

Cette étude montre la nécessité de réaliser l'adaptation 

d'impédance de la source à la ligne si l'on veut caractériser l'impédance 

de charge afin d'éviter l'existence de réflexions multiples qui dégradent 

fortement le signal d'entrée. 

II - ETUDE GENERALE D E  LA PROPAGATION 

L'étude simplifiée précédente considère le cas de lignes 

sans pertes et non dispersives ainsi que des impédances généralement 

réelles. Si la plupart du temps les lignes considérêes remplissent bien 

ces conditions, il n'en est pas de même en ce qui concerne les impédances 

que l'on trouve en pratique. De plus, il est intéressant de pouvoir 

chiffrer l'influence des imperfections présentées par les lignes. Une 

étude plus exacte peut être réalisée en utilisant soit la transformée 



de Fourier, soit la transformée de Laplace. C'est cette dernière 

méthode que nous allons exposer brièvement. 

1. EQUATIONS GENERALES 

Considérons le cas d'une ligne de transmission d'impédance 

caractéristique Z,(p) "attaquée" par un générateur Eg(p) d'impédance 

interne Zo(p). La ligne est fermée sur une impédance Zr(p). -Fig. 6- 

LIGNE DE TRANSMISSION 

Fiaure 6 

La fonction de propagation s'écrit : 

Y (PI = Jz (PI Y (p) = JLC + y ' (pl 

avec Z(p) : impédance linéique = R + pL 
Y(p) : admittance linéique = G + pC 
yl(p) : fonction d'atténuation et de dispersion caractéristique 

des écarts par rapport au cas d'une ligne idéale (pertes 

en ligne et dispersion) . 

Les équations générales donnant les ondes observées à l'entrée 

et à la sortie de la ligne sont [3 ]  



zo (pl -zc ( P I  Zr  (pl -zc (PI 
avec pr(p) = e t  p (PI = 

zo (pl +zc (PI Zr  (PI +zc (PI 

Théoriquement l ' u t i l i s a t i o n  de l a  transformée de Laplace 

permet donc de déterminer par exemple l a  réponse d'un c i r c u i t  connaissant 

l e s  éléments de ce c i r c u i t ,  l ' exc i t a t i on  Eg( t )  e t  l a  fonction de pro- 

pagation y ( p ) .  Cependant l e s  calculs  sont t r è s  v i t e  complexes. Pour 

i l l u s t r e r  ce t t e  méthode nous a l lons  considérer l e  cas  simple d'une 

exci ta t ion en échelon 

Considérons l e  cas simple d'un générateur d'échelons adapté 

à l a  l igne  de transmission, on aura : 

1 
Zo(p) = Zc(p) s o i t  p,(p) = O e t  E (p) = - 

g P 

l e s  équations 11-1 e t  11-2 deviennent a lo r s  : 

l e  re tour  dans l e  domaine temporel par transformé inverse de 

Laplace appelle plusieurs conclusions : 

-1- La charge Zr(p) n ' e s t  vue par Ze générateur qu'au bout du temps 

nécessaire à l a  réflexion produite par ce t t e  impédance pour revenir  



Onde réfléch-ie 

Discontinuité 

- - --- 

Onde réfléchie 

Discontinuité 

Onde réfléchie 

TABLEAU V 



jusqu' à l'entrée de la ligne. Pendant 1' intervalle de temps [O ; 2R=] 

l'onde observée à l'entrée de la ligne est caractéristique du seul 

générateur. 

-2- L'onde observée à la sortie de la ligne est nulle durant l'inter- 

valie [O ; RJLC]. 

-3- Quand la ligne est fermée sur l'impédance caractéristique, l'obser- 

vation de l'onde obtenue à la sortie permet d'obtenir des renseignements 

importants sur les caractéristiques de propagation dans la ligne. 

-4- Ces résultats sont tout à fait conformes aux conclusions de l'étude 

simplifiée ou d'un raisonnement élémentaire. 

Nous avons appliqué la théorie précédente à l'étude de 

cas simples et courants ,représentée sur le tableau V. 

3. INFLUENCE DES PERTES EN LIGNE 

Les pertes se manifestent par une déformation du signal 

transmis. Elles sont d'importance différente selon leur origine. Ces 

pertes ont plusieurs origines, en particulier : 

- l'effet de peau dû à une localisation superficielle de l'électricité 

sur les conducteurs ; 

- la polarisation diélectrique ; 

- les non-uniformités à la fois du diélectrique et des dimensions 

des conducteurs. 

a - les pertes par effet de peau 

Dans ce cas les paramètres linéique de la ligne s'écrivent [4] [5]. 





1 '11 o ~ k =  J- 1 l 
) dépend de l a  l i g n e  

2 ~ r  r e x t  

r = rayon du conducteur i n t é r i e u r  
i n t  

r = rayon du conducteur e x t é r i e u r  
e x t  

1.1 = perméabil i té  

a = conductivi té .  

Par conséquent, on aura  : 

mais en t enan t  compte du f a i t  que l ' é p a i s s e u r  de peau e s t  couramment 

t r è s  f a i b l e  devant l e s  dimensions du conducteur c e n t r a l ,  on peut  é c r i r e  : 

dans ces  condit ions,  on démontre aisément [1] [4] que l a  réponse en 

transmission d'une t e l l e  l igne  à un échelon u ( t )  s'exprime pa r  : 

1 K ~ R ~  
v(R, t) = [ l  - e r f  - -1 u(t) 11-6 

4R;t 

où e r f  X = - e du e s t  l a  fonct ion  d ' e r r e u r  161 

1 K'" e s t  tomogène ZI A temps e t  que e r f  - # 1/2 en remarquant que - 
2 2 

4R- 

K2 !L2 
on pose - = T0,5. Cet te  constante peut  s 'exprimer en fonction des 

- a2R2 06 a e s t  l ' a t t é n u a t i o n  p a r  un i t é  de longueur p e r t e s  pa r  [ l ]  T0 ,5  = 
Tf 

(en neper/m) . 



L'équation 11-6 permet de tracer la courbe universelle v(t) = f(t/T0,5) 

représentant l'influence de l'effet de peau sur la transmission des 

échelons fig. 7 .  

On remarque une dégradation importante du temps de montée 

due aux pertes par effet de peau. Ainsi le temps de montée, défini 

entre 10 % et 90 % de l'amplitude finale, est d'environ 'Ti = 30 Tors 

tandis que la pente à 50 % s'exprime : 

d'où le temps de montée défini comme l'inverse de la pente à 50 % 

de l'amplitude maximale : 

à titre d'exemple, pour un cable semi rigide de bonne qualité, 

(UT 250), de longueur 1 mètre, on trouve respectivement : 

b - les pertes par polarisation diélectrique 

Pour ces pertes, l'expression des constantes linéiques de la ligne 

s'écriront : 

L'étude de l'influence de ces pertes sur la transmission d16chelons 

a été effectuée par N.S. NAKMANN [ 4 ] .  Nous reproduisons ici, l'allure 

de la réponse intrinsèque d'une ligne de longueur 1 mètre. -Fig. 8-. 



l m -  

FIGURE 8 

Influence des  pertes  d i é l ec tr iques  sur un échelon d'aprgs [ 4 ] .  

Figure 3 * I 
Single Pulse . 



Il apparaît d'après cette figure que les pertes par 

polarisation diélectrique dégradent le temps de montée en gardant 

la symétrie du signal. 

Cependant pour les cables de bonne qualité et aux 

fréquences habituellement utilisées, les pertes par polarisation 

sont négligeables devant les pertes par effet de peau. 

III - P A R A M E T R E S  C A R A C T E R I S T I Q U E S  D E S  I M P U L S I O N S  

La figure 9 représente la forme générale d'une impulsion 

et la définition des principales caractéristiques. Ces définitions 

seront explicitées dans l'annexe 1. 171. 

En pratiquei les paramètres les plus fréquemment utilisés 

sont l'amplitude maximale, le temps de montée et la pente maximale. 

Remarquons que l'utilisateur s'attachera plus particulière- 

ment à l'obtention de l'une ou l'autre de ces caractéristiques selon 

l'utilisation envisagée. C'est ce qui ressort du tableau (5), ci-dessous 

où nous avons envisagé trois utilisations possibles. 

TABLEAU VI 

Utilisation (pente maximale) 

Mesures de fortes 
atténuation en B.P. 

Mesure dipoles et 
quadripoles jusqu'à des 
fréquences élevées avec 

, un rapport signal surbruit 
convenable. 

Mesures de phénomènes 
transitoires 

faible 



Plus ieur s  d é f i n i t i o n s  s o n t  données au temps de montée : 

- l e  temps séparant  l e s  niveaux 10 % e t  90 % d e  l 'ampli tude f i n a l e  

que nous noterons Z r .  

- l ' i n v e r s e  de l a  pente de l a  tangente à mi-hauteur que nous noterons 

- l ' i n v e r s e  de l a  pente maximale de l a  courbe que nous noteronsZ,. 

Signalons l ' e x i s t e n c e  d'une a u t r e  d é f i n i t i o n  u t i l i s é e  [8] 

dans c e r t a i n s  c a l c u l s  théoriques.  

m m 

avec Tg = 1 t f ( t )  d t / ~ j  f i t )  d r  
O O 

Les d i f f é r e n t s  temps de montée a i n s i  d é f i n i s  peuvent ê t r e  

r e l i é s  e n t r e  eux pa r  des c o e f f i c i e n t s  simples dépendant de l a  forme 

de l ' échelon [9].  

Pour n o t r e  compte, nous nous ef forcerons  d ' u t i l i s e r  l e s  

t r o i s  premières d é f i n i t i o n s  chaque f o i s  que c ' e s t  poss ib le .  

REMARQUES 

Pour l e s  signaux dont l e s  spec t res  de fréquences son t  

gaussiens,on peut  f a i r e  l e s  remarques suivantes  : 

- l a  fréquence de coupure à 3dB du spec t re  de fréquence e s t  r e l i é e  

au temps de montée d é f i n i  e n t r e  10 % e t  90 % par  l a  r e l a t i o n  [IO] 



- l e  temps de montée global de n éléments en cascade ayant chacun 

un temps de montée Ti  e s t  donné par  : 

Ceci montre que l e  temps de montée du s ignal  que l ' on  peut 

v i sua l i se r  en un point  du c i r c u i t  dëpendra non seulement de ce lu i  de 

l ' exc i t a t i on  mais auss i  du temps de montée des d i f fé ren ts  éléments du 

c i r c u i t  (oscilloscope - atténuateurs - cables - e t c . . . ) .  
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R ~ A L I S A T I O N  DE GÉNÉRATEURS D' IMPULSIONS 

1 - INTRODUCTION 

1-1. LES DIVERS TYPES DE GENERATEURS D'IMPULSIONS SUBNANOSECONDES 

La générat ion d'impulsions subnanosecondes a connu un 

grand développement pendant l e s  quinzes de rn iè res  années. Ces générateurs 

u t i l i s e n t  pour l e u r  fonctionnement des éléments de base t r è s  d i v e r s ,  

comme l e  montre le  tableau II-1,mais peuvent ê t r e  rangés en deux 

ca tégor ies .  

a - Les générateurs à composants semi-conducteurs 

Ils se c a r a c t é r i s e n t  essent ie l lement  par  des temps de 

montées t r è s  rapides  e t  l a  p o s s i b i l i t é  d 'obteni r  des impulsions, dont 

l e s  i n s t a n t s  de dépar t  so ien t  parfai tement d é f i n i s  e t  périodiques 

e t  q u i  s o i e n t  déclenchées par  un s i g n a l  é l ec t r ique .  Au niveau de 

l ' u t i l i s a t i o n ,  c e t t e  p ropr ié t é  e s t  importante,comme nous l e  verrons 

par  l a  s u i t e , c a r  e l l e  permet une synchronisation de l ' o sc i l loscope  

d 'échanti l lonnage pa r  "prétr igger" e t  é v i t e  l a  nécess i t é  d'une l i g n e  

à r e t a rd .  [ l ] .  Mais l e s  niveaux de s o r t i e  r e s t e n t  relat ivement f a i b l e s .  

Il e x i s t e  qua t re  types de générateurs à semi-conducteurs dont nous 

rappelons brievernent l e s  ca rac té r i s t iques .  

A Diode Tunnel : c ' e s t  l e  p lus  rapide  des générateurs d'impulsions 

é lec t roniques  (t, = 25 ps)  [2][3] mais son niveau de s o r t i e  e s t  

f a i b l e  (200 à 400 mV) e t  l e  rappor t  s i g n a l  sur b r u i t  obtenu, l i m i t e  



l e  spectre de fréquence u t i l i s ab le  aux environs de 10 GHz [4 ] .  

A Transistor à avalanche [SI  [6] : Ils fournissent l e s  niveaux l e s  

plus élevés avec des temps de montées moyens. Par association avec 

des diodes à temps de recouvrement rapides (Step- recoveryou Snapp 

of f )  il e s t  possible d'améliorer leur  temps de montée [ 7  1. 

A diodes à temps de recouvrement rapides : Ces diodes sont u t i l i s ées  

s o i t  pour améliorer l e  temps de montée des générateurs déjà exis tants ,  

s o i t  pour générer des impulsions [8] ou des échelons rapides. 

A diode à avalanche [9] : Contrairement aux générateurs précédents, 

dont l a  fréquence de répétit ion res te  inférieure au Kilohertz, ce type de 

générateur permet d'avoir des impulsions dont l a  fréquence de répétit ion 

e s t  de l 'o rdre  du Gigahertz. 

b - Les générateurs à interrupteurs mécaniques 

Ils se caractérisent par des niveaux de so r t i e  beaucoup 

plus important que l e s  précédents avec des temps de montée du même 

ordre. Cependant l e s  instants  de départ des impulsions ne sont pas 

parfaitement déf inis  ; l e s  impulsions présentent un " j i t t e r "  t r è s  

important [ I O ]  ce qui en complique l'observation à l 'oscil loscope 

à échantillonnage e t  rend nécessaire l ' u t i l i s a t i o n  d'une l igne à 

retard . 

Le tableau 11-1 résume l e s  meilleures performances actuel- 

l e s  des divers gënérateurs. Remarquons que, en dehors du générateur 

à diode Tunnel, l a  plupart sont des appareils de laboratoires 

(d 'a i l leurs  étrangers) non commercialisés. 



TABLEAU 11-1 

.I-2. CHOIX DU TYPE DE GENERATEUR 

Remarques 

Freq. r6pétition max = 200 Hz 

Tris d'échantillons necessaires 

Le plus rapide temps de montee 

actuellement obtenu 

Fréq. de répetition 1 GHz 

L'étude, que' nous nous sommes proposés, des non-linéarités 

des amplificateurs et des phénomènes transitoires dans les semiconduc- 

teurs nécessite l'utilisation de générateurs d'échelons à temps de 

montée très courts et à niveaux de sortie importants. L'examen du 

tableau 11-1 montre la nécessité d'utiliser des générateurs à inter- 

rupteurs mécaniques. La fréquence de répétition relativement faible 

ainsi que le jitter ne devant pas constituer une trop grande géne. 

Amplitude 
maximale 

300 V 

12 V 

0,25 V 

1 

20 V 

50 V 

200 V 

125 V 

temps de 
niontée 

100 ps 

150 ps 

25 ps 

100 ps 

60 ps 

225 ps 

200 ps 

400 ps 

- 1 Relais 5 mercure 

1 Transistor i3 avalanche 

1 Diode Tunnel 
1 

Step,p-recovry 

Diode à avalanche 

Une étude rapide du marché (::) ,tant national qu'internatio- 

nal, nous a montré que les générateurs de ce type, actuellement 

commercialisés,ont des performances trop modestes pour l'utilisation 

envisagée. Dans ces conditions, nous avons été contraint d'effectuer, 

en notre laboratoire,llétude et la réalisation de générateurs de hautes 

performances. 

dV ot (V'pS) 

3 

0.08 

0.01 

0.01 

0,333 

0,222 

1 

0,3125 

Forme du 
signal 

échelon 

échelon 

echelon 

échelon 

impulsion 

II - STRUCTURES DE BASE 

a - Principe 
Le schéma de principe est représenté figure (11-1). 

- -- - - -- - - - - - - 

(::) Effectuée avec l'aide du Service documentation du C.N.R.S. 



relais REED 

0.1 Hz<fr<200Hz 
F i g u r e  11 1 

Dimensions physiques : 

Longueur hors tout (C) : 5 3 ; 3 4  mm 

Longueur du verre (B) : 17,53 mm 

Diamètre du verre (A) : 3,18 mm 

f i  Nature du contact : mouillé mercure 

' A ' " :  - &-# "onctionnement vertical + 30' 
F i g u r e  II 3 



Au début du fonctionnement, l'interrupteur REED est 

supposé ouvert et la ligne,de longueur 1, se charge rapidement à la 

tension Vo d'alimentation continue. L'application d'un créneau, de 

fréquence basse, sur la bobine du reiaisREED permet la fermeture 

du relaiset la décharge de la ligne dans le circuit d'utilisation 

de résistance caractéristique Rc. Chaque élément de longueur de la 

ligne étant équivalent à une source de f.e.m. Vo et de résistance 

interne Rc, il en résulte la création, dans le circuit extérieur, 
2 1 vo 

d'une impulsion de largeur T =  - et d'amplitude - (où v est la v 2 
vitesse de propagation des ondes dans la ligne). 

b - Problèmes posés 

Le fonctionnement décrit précedemment suppose que le 

relaisprésente une impédance caractéristique égal à Rc et que, par 

ailleurs, le circuit d'utilisation soit aussi d'impédance égale à Rc. 

Dans le cas où l'entrée du circuit d'utilisation présente une 

impédance R différente de celle de l'interrupteur supposé égale à +, 
le niveau de l'impulsion produite est différent de mais surtout 

il apparaît des réflexions parasites nuisant à la qualité du signal 

(tableau 11-2). 

TABLEAU 11-2 

Ceci montre la nécessité d'adapter le circuit d'utilisation 

à l'interrupteur. Signalons qu'une désadaptation en tout autre point 

du circuit d'utilisation donnerait ausçi naissance à des réflexions 

parasites. 

. Dans le cas où l'impédance de l'interrupteur n'est pas adaptée à 

celle de la ligne, notée Rc, des réflexions parasites apparaissent 





lors de la décharge de la ligne à travers l'interrupteur. Il en 

résulte aussi une dégradation du temps de montée. En conclusion, il 

apparaît primordial d'éviter toute réflexion parasite en tous points 

du dispositif en gardant constante l'impédance caractéristique. A 

priori, il conviendra donc d'insérer le relais dans une structure 

telle que l'impédance caractéristique reste la plus constante possible 

et la plus proche de 50 R, valeur adoptée pour l'ensemble du circuit. 

Le choix du type de relais devra tenir compte en priorité de cette 

exigence. 

11-2. CARACTERISATION DE L'INTERRUPTEUR 

Elle est effectuée en réflectométrie 

temporelle (TDR) . Cette méthode consiste à analyser,dans le domaine 

temporel, l'onde réfléchie par l'interrupteur soumis à une excitation 

en fonne d'échelon,de temps de montée très court, délivre par un 

générateur à diode Tunnel (Annexe II). 

L'interrupteur reed -fig. 11-2.- dont l'ampoule de verre 

est playéeau contact d'un plan métallique formant le plan de masse, 

constitue avec celui-ci un circuit Strip-line dont le diélectrique 

est l'air. 

Nous présentons sur la figure 11-3 un exemple typique 

de réponse, obtenue pour l'interrupteur REED type AR51 fabriqué par 

Celduc. (Annexe II). Elle correspond aux trois mesures suivantes : 

- le relais ouvert : la réflexion totale se produit dans le plan du 
contact, ce qui en précise la position. Courbe A. 

- le relais fermé : l'onde réfléchie caractérise l'ensemble des 
discontinuités du relais. Courbe B. 

- le court-circuit placé près de l'entrée permet de préciser la 
position des discontinuités et constituera la référence pour 

déterminer la valeur de ces discontinuités. 
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Notons que le temps de montée du signal incident ne 

permet pas de bien mettre en évidence des discontinuités trop petites 

comme celles provoquées par le verre aux extrémités de l'ampoule. 

Nous représentons,fig. II-4.,le mode de dépouillement que nous avons 

utilisé pour déterminer la valeur des impédances en différents points 

de l'interrupteur. 

Par ailleurs, on observe, sur la figure II-3lcourbe B) ,un 

accroissement léger et fugitif de la tension à l'instant correspondant 

où le signal atteint le niveau du contact de l'interrupteur lorsqu'il 

est en position fermée. D'après le tableau V (Chapitre 1) on peut 

l'imputer à l'existance d'une self-inductance série dont il est 

possible de calculer approximativement la valeur [12]. 

tension maximale - tension statique (Ro 1+Ro2) * L = X 

pente de l'échelon incident 2R0 1 

soit L # 0.54 naenry. 

Si ROI et R02 sont respectivement les valeurs des résis- 

tances caractéristiques situées avant et après la self-inductance. 

La connaissance du temps de montée propre de l'interrupteur revêt 

une importance capitale pour le fonctionnement en générateur. On 

peut estimer la valeur de ce paramètre en transmettant une impulsion 

à travers le relais fermé. (méthode T.D.T. - Time Domain Transmission). 

Nous avons utilisé la monture strip-line suspendue qui a un temps 

de montée propre très petit et que nous décrirons au paragrapheII-4. 

de ce même chapitre. L'allure des courbes ainsi obtenues est présentée 

figure 11-5. En supposant que les signaux ont des formes gaussiennes 

on peut déduire le temps de montée propre du relais reedttr = 40 ps. 

Remarquons qu'en fonctionnement générateur, le temps de montée de 

l'interrupteur sera inférieur à cette valeur puisque l'échelon produit 

au niveau du contact ne traversera qu'une petite partie du relais. 

Ce qui donnerait des valeurs conforme à la litterature. 





11-3. CONSEQUENCES DES CARACTEFUSTIQUES DU REXAIS SUR LE FONCTIONNEMENT 

EN GENERATEUR 

Pour mieux mettre en évidence l'influence des discontinuités 

internes du relais sur le fonctionnement en générateur, nous considérons 

-Fig.IIG un modèle simplifié correspondant à une représentation 

approchée de l'interrupteur caractérisé précédemment. -Fig. 11-3. 

Il est certain,qulen pratique,il sera possible en dimensionnant 

convenablement la monture de limiter les effets signalés dans cette 

étude : celle-ci a pour but, en particulier, de bien mettre en évidence 

l'influence de ces effets. 

La ligne de charge étant supposée placée à gauche de 

l'interrupteur, nous étudions la propagation d'un échelon prenant 

naissance au niveau du contact de l'interrupteur et se propageant 

de la gauche vers la droite. Ceci constituera une simulation, sur 

modèle simplifié, du fonctionnement réel de l'interrupteur en généra- 

teur d'échelons. 

Le calcu1,détaillé sur la figure 11-6, fait apparaître 

un effet d'"intégrationn du signal initial. Cette influence qui se 

manifeste essentiellement aux temps longs est, à notre avis, res- 

ponsable en grande partie de la dégradation du temps de montée 

défini entre 10 % et 90 %. Par contre, il nous semble que le temps 

de montée défini par la pente maximale n'est que peu influencé. Il 

semblerait que ce dernier dépende en particulier de la self-inductance 

propre du contact que nous avons mis expérimentalement en évidence. 

En effet, cette self-inductance s'accompagnerait d'un effet d'inté- 

gration (constante de temps voisinede 5 ps) se manifestant surtout 

au debut du signal par une limitation de la pente maximale. D'autres 

cléments, difficilement accessibles à nos mesures, tels que les 

discontinuités de courtes longueurs et la résistance de contact sontaussi 

susceptibles de dégrader le temps de montée de façon non négligeables. 

En conclusion, on peut dégager quelques éléments permettant 

le choix de relais reed succeptible de donner les meilleurs résultats : 

- un contact mouillé au mercure pour éviter les rebonds, diminuer 
la résistance de contact et le Jitter. 



Figure 11-6 



- un rapport diamètre extérieur de l'ampoule sur diamètre intérieur 
des contacts de l'ordre de 2 , 3  pour faciliter la réalisation 

d'une structure, par exemple coaxiale, dont l'impédance soit 

de l'ordre de 50 R .  

- des discontinuités modérées,en valeur et en durée , afin de limiter 
l'importance des réflexions parasites. 

D'autre part, la configuration de la structure dans laquelle 

le relais est intégré, peut modifier sensiblement les impédances 

présentées par le relais reed lui-même. Par conséquent, il sera 

important d'optlmaliser les montures. Nous allons décrire 

et comparer différentes montures que nous avons utilisées. 

11-4. REALISATIONS DES MONTURES 

Dans le but de permettre un fonctionnement en mode TEM 

jusqu'à des fréquences de l'ordre de 10 GHz, nous avons adopté le 

standard OSM (ou SMA) pour la réalisation de l'ensemble du circuit 

coaxial (Annexe II) . 

L'association de la monture avec l'interrppteur reed doit 

permettre une amélioration du temps de montée obtenu avec l'interrup- 

teur seul, s'il est possible toutefois de compenser le caractère 

intégrateur de l'interrupteur. Trois structures hyperfréquences sont 

utilisables pour la réalisation de la monture ; ce sont les structures 

coaxiale, à plans parallèles et Strip-line suspendu. 

Afin de mieux comparer les caractéristiques propres de 

chacuriide ces trois structures, nous les avons toutes trois réalisées 

en utilisant le même interrupteur. Les caractéristiques étant appréciées 

grâce à l'observation de la qualité de la transmission d'une impulsion 

de temps de montée très court (générateur à diode Tunnel cf. Annexe II) 

à travers la monture, le relais étant fermé (méthode dite T.D.T.). 
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Monture coaxiale 

Le principe consiste à réaliser une structure coaxiale 

dans laquelle l'ampoule de verre de l'interrupteur limite le conducteur 

extérieur tandis que le conducteur intérieur correspond aux lames 

de contact, la désadaptation causée par la réserve de mercure pouvant 

d'ailleurs être compensée. Selon ce principe, deux réalisations ont 

été faite, l'une par l'équipe de Monsieur le Professeur GROUBEHT 

(C.E.E.S. Montpellier) [13] et l'autre par nous même, décrite au 

paragraphe IV de ce même chapitre. 

Par ailleurs, nous avons réalisé une autre monture 

fonctionnant selon un principe différent qui consiste à coupler 

deux lignes coaxiales dont l'une renferme l'interrupteur. L'intérêt 

de cette monture réside dans la possibilité d'éviter les désadaptations 

dues à la réserve de mercure et la possibilité de faire varier le 

couplage entre les lignes par réglage de 1'épaisSeur e. Nous présentons 

sur la figure II-71a réalisation correspondante et sur la figure 11-8 

l'échelon transmis à travers cette monture. Il apparaît une dégradation 

très nette du temps de montée de l'impulsion. Cette dégradation est due 

principalement à l'effet de capacité entre les conducteurs centraux et 

à la rupture d'impédance due au changement de diamètre du conducteur 

central dans la zone de couplage e. Nous devons noter que dans les 
C d  

structures coaxiales, il est difficile d'intégrer les éléments suscep- 

tibles d'améliorer le temps de montée (cf. paragrapheII1) dont nous 

montrerons le très grand intérêt. Ceci constitue à notre avis une 

limitation de ces dispositifs. 

b - Monture à plans parallèles 

Le principe de cette monture consiste à insérer l'interrupteur 

en série dans le conducteur central. dont le diamètre est égal au 

diamètre de l'ampoule de verre renfermant l'interrupteur. 

L'impédance caractéristique d'une structure à plans 
~3 

parallèles de dimensions transversales infiniess'exprime par : [14] 
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b 
11 en r é s u l t e  que l e  rappor t  - = l r 8  a f i n  de r é a l i s e r  l'impédance 

D 
Zc = 50 fi. 

Nous présentons ,sur  l a  f i g u r e  II-9,l.a r é a l i s a t i o n  corres-  

pondante e t , s u r  l a  f i g u r e  11-10, l a  t ransmission d'une impulsion à 

t r a v e r s  c e t t e  monture. L a  dégradation constatée peut  ê t r e  imputée à 

une rés i s t ance  de contac t  non négligeable de l ' i n t e r r u p t e u r  avec l e  

conducteur c e n t r a l  e t  à une mauvaise r é a l i s a t i o n  de l a  t r a n s i t i o n  

e n t r e  l a  s t r u c t u r e  e t  des connecteurs O.S.M. . 

Remarquons cependant q u ' i l  e s t  très a i sé ,dans  une t e l l e  

monture,dl intégrer  e t  de modifier  l e s  éléments annexes. 

Monture Strip-Line suspendu 

Le pr inc ipe  cons i s t e  à former une l i g n e  s t r i p - l i n e  suspendu 

e n t r e  un p lan  de masse e t  l e s  lames du contac t  de l ' i n t e r r u p t e u r .  

Remarquons que c e t t e  conception e s t  f a c i l i t é - p a r  l a  s e c t i o n  rectan- 

g u l a i r e  de ces  lames. Par  a i l l e u r s ,  nous avons p r é f é r é  la  configurat ion 

"Strip-suspendu" au l i e u  de c e l l e  en "microstr ip" a f i n  de l i m i t e r  

l ' importance des p e r t e s  1151 e t  d ' é v i t e r  l e  rayonnement. 

Une étude theorique,  e f fec tuée  au l a b o r a t o i r e  [16], a 

fourn i  l a  va leur  des dimensions à adopter pour une impédance de 50 fi. 

Le s u b s t r a t  u t i l i s é  a é t é  I 'alumine en ra ison des f a i b l e s  p e r t e s  

présentées e t  de s a  p e r m i t t i v i t é  élevée.  Les mé ta l l i sa t ions ,  sous 

v ide ,  on t  é t é  ef fec tuées  au  l a b o r a t o i r e  (Centrale de Technologie). 

Nous présentons,sur  l a  f i g u r e  I I - l 1 , l a  r é a l i s a t i o n  corres-  

pondante e t , s u r  l a  f i g u r e  I I -12 , l a  transmission d'une impulsion rapide 

à t r a v e r s  c e t t e  monture. I l  appara i t  que l e s  p e r t e s  e t  l e s  désadapta- 

t i o n s  ont  pu ê t r e  diminuees. 

Remarque : Le temps de montêe d'une t e l l e  s t r u c t u r e  é t a n t  relat ivement 

f a i b l e ,  nous a permis de l ' u t i l i s e r  pour est imer l e  temps de montée 

propre du r e l a i s .  
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d - Comparaison des trois montures 

Nous résumons dans le tableau 11-3 ci-dessous, ', 
les résultats obtenus pour les trois structures de monture. Il apparaît 

que les montures coaxiale et à plans parallèles dégradent nettement 

l'impulsion en transmission tandis que la monture Strip-Line semble 

la plus prometteuse. De tels résultats devraient se retrouver lors 

du fonctionnement en générateur d'impulsion. Cependant, il n'est 

pas possible d'effectuer une comparaison directe des générateurs 

réalisés à partir de ces structures car la visualisation sur oscillos- 

cope nécessite des dispositifs annexes que nous allons présenter 

et qui ne seront pas intégrés de la même façon à toutes les montures. 

TABLEAU 11-3 

(::) Temps de montée avec le relais REED fermé. 

Structure 

Coaxiale 

1 Plans-parallBles 
, 

Strip tine suspendu 

I I I  - DISPOSITIFS ANNEXES 

111-1. DISPOSITIFS DE VISUALISATION ET D'EXPLOITATION 

$:) (ps) 
(pente W.) 

1 GO 

200 

105 

Ils font partie de lknsemble du dispositif de mesure 

et de visualisation de l'impulsion réalisé en structure coaxiale et 

représentée figure 11-13. On y trouve essentiellement un oscilloscope 

un pick-off et une ligne à retard. 

a - Oscilloçcope 

(::) 6 (PS) 
10% - 90 % 

280 

2 70 

115 

La technologie actuelle des oscilloscopes ne permet pas 

d'accéder à une visualisation en temps réel de signaux rapides dont le 

,, (::) 

opente a 50 $ 

160 

200 

105 

Mfauts observes 

en transmission 

ondulation et 
overshoot 

non 

non 

Possibilite d'intb- 
gration d'elements 

annexes 

non 

oui 

oui 



4 

gé nerateur ligne retard 

d 'echebn 60 ns 
* i d 

1 1  

O* K. 
C 

O 
Sy b 

Figure 11-13 



temps de montée soit inférieur à 200 ps. [171. 

L'oscillographie à echantillonnage constitue actuellement le seul 

moyen pour accéder aux caractéristiques des impulsions subnanosecondes. 

La plupart des appareils commercialisés fonctionnent en mode séquentiel. 

Cette technique nécessite le déclenchement du circuit électronique 

de prise d'échantillons 50 à 60 monosecondes avant l'arrivée du signal 

sur la tete d'échantillonnage. Ce déclenchement doit se faire de façon 

très précise pour permettre une reproduction fidèle du signal appliqué. 

Dans le cas de nos générateurs à relais reed, il est 

impossible de genérer une impulsion synchrome à cause du jitter 

mécanique qui est de l'ordre du temps d'ouverture des portes à échan- 

- tillonnage de notre oscilloscope -Annexe II-. Il est donc nécessaire 
de prélever une faible partie du signal à visualiser à l'aide d'un 

pick-off, de l'envoyer directement sur l'oscilloscope pour en déclencher 

les circuits de trigger, et de retarder le signal à visualiser du 

temps nécessaire à l'ouverture des portes d'échantillonnage. On utilise 

pour celà une ligne à retard. 

Le pick-off 

Il a pour but d'effectuer la dérivation d'une partie du 

signal pour assurer le déclenchement préalable de l'oscilloscope. 

Il est réalisé au moyen d'un couplage capacitif (monture Strip-Line 

suspendu) ou selfique (boucle dans les structures coaxiale et plans 

parallèles). Le couplage est faible afin d'éviter de perturber le 

fonctionnement du générateur. Le pick-off est généralement intégré 

dans la structure de la monture (voir Fig. 11-7-9-11). 

c - La ligne à retard 

Elle a pour but de retarder le signal appliqué sur la 

tête d'échantillonnage de l'oscilloscope par rapport au signal issu 

du pick-off déclenchant le balayage. Les pertes de la ligne dégradent 

néanmoins fortement le temps de montée du générateur ; ceci est bien 

apparent sur la figure 11-14 où nous observons la transmission d'une 

impulsion à travers la ligne que nous avons réalisée. 





Nous avons montré,au chapitre 1,que ces pertes sont 

dues essentiellement à l'effet de peau et que la réponse à un échelon 

unitaire s'exprime par [18]. 

v(t) = 1 - erf (5 

En considérant l'atténuation a indiquée par le constructeur 

nous avons tracé sur la même figure 11-14 la courbe théorique corres- 

pondante. Sa bonne concordance avec la courbe relevée expérimentalement 

montre effectivement la prédominance des pertes par effet de Peau. Par 

ailleurs, les valeurs théoriques et expérimentales des temps de 

montée indiqués tableau II-4 sont aussi en bon accord. 
I 1 

Il apparaît que la présence, nécessaire, de la ligne à 

retard pour les générateurs à relais reed, provoque une dégradation 

(PSI ' (PSI II (PSI 

importante du temps de montée. Il est donc nécessaire de choisir 

expérience 

théorie 

une qualité de câble telle les pertes soient les plus faibles possibles. 
qûe 

Pour une ligne d'atténuation unitaire adB/m et de longueur 

TABLEAU 11-4 

1, l'atténuation totale apportée s'écrit : 

% pente à 50 % 

118 

108 

pente max. 

118 

Pour un retard donné Z, en tenant compte de la vitesse de 

2 1 0  % - 90 % 

755 

735 

C 
propagation v = 7 on obtient l'expression 

qui montre que le câble le meilleur sera caractérisé un rapport 

le plus petit possible. 



Mais d'autres conditions sont aussi à satisfaire : 

- le diélectrique doit être de structure continue pour éviter les 
ondulations (diélectrique plein ou aéré en "Spline" ) . 

- l'impédance doit être la plus précise et la plus constante possible 
ce qui conduit à choisir un cable semi-rigide de tolérances 

serrées (Zc = 50 R i 0,5 R )  . 

- la fréquence de coupure,qui doit Etre de l'ordre ou supérieure à 

10 GHz,nécessite l'utilisation de cables microcoaxiaux. 

- les conducteurs intérieurs et extérieurs seront en cuivre argenté 
en raison de sa bonne conductivité. 

Nous donnons, en Annexe II, les caractéristiques du câble 

utilisé et de la ligne à retard r6alisée. 

La dégradation importante du temps de montée constatée 

nous amène à concevoir et à réaliser des dispositifs d'amélioration 

de temps de montée destinés essentiellement à compenser les pertes 

dues à la ligne à retard. 

111-2. LES DISPOSITIFS mLIORANT LE TEMPS DE MONTEE 

Nous avons vu que la ligne à retard dégradait considéra- 

blement le temps de montée du générateur. Pour restituer la bonne 

qualité de l'impulsion nous avons été amenés à concevoir des dispositifs 

dit "Améliorateurs" que l'on introduit en cascade. Ces dispositifs sont 

soit du type actif soit du type passif. 

111-2-1. Les dispositifs d'améliorations passifs 

De façon générale, le principe consiste à introduire 

en cascade dans le circuit un quadripôle dont la fonction de transfert 

soit telle qu'elle tende, en particulier, à "égaliser" l'amplitude 

des composantesspectrales [19]. 11 en résulte "appauvrissement" de 
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composantes de fréquences faibles , ce qui implique une diminution 
du niveau de l'impulsion. 

Ces dispositifs seront caractérisés'par : 

- une amélioration du temps de montée . 

- un affaiblissement de l'amplitude maximale . 

- un rapport d'atténuation sensiblement égal à celui de l'amélioration 

du temps de montée , 

dV - une constance de la pente - 

En ce qui nous concerne, nous nous sommes contentés 

d'étudier et de réaliser des dispositifs simples. Ce sont les 

dispositifs d'amélioration serie et parallèle et les dispositifs à échos. 

111-2-1-1. Dispositif d'amélioration série (dérivateur série) ............................... 

a - Etude théorique 

Soit le circuit représenté Fig. 11-15 comportant un 

générateur (e(t), %) une charge Ro et les éléments R C d'amélioration 

Considerons une excitation e(t) de la forme : 

e(t) = 1 - e -t/c (06 T représente la pente a l'origine 

reliée au temps de montée défini en 10 % et 90 8 par la relation 

. 1 

z'= 2,2 Z ) .  

La tension v(t) transmise par le dispositif d'amélioration 

s'écrit : 

avec j = RC = constante de temps di1 dispositif d'amélioration 





Nous représentons, Fig. 11-16, l'évolution de l'amélio- 

ration du temps de montée (Z,' sortie/z; entrée) en fonction du rapport 

de la constante de temps de "l'amélioration" sur le temps de montée 

du signal d'entrée. Pour diverses valeurs de 1a.résistance R, il 

apparaît que l'amélioration apportée est d'autant meilleure que le 

produit RC est grand mais qu'il existe une limitation aux valeurs 

élevées due à l'apparition d'un over-shoot de plus en plus important. 

Si l'on accepte un over-shoot modéré de l'ordre de 1 %, on s'aperçoit 
RC 

alors que la valeur optimale du rapport z est voisine de 1 et que 
l'amélioration apportée au temps de montée est égale à l'atténuation 

R 
du niveau de l'impulsion qui s'écrit 1 + - . 

2% 

Cette étude théorique a été confirmée par une simulation 

réalisée en basse fréquence (Fig. 11-16) . 

b - Réalisation pratique et résultats expérimentaux 

Nous présentons sur la Fig. 11-17 la réalisation pratique 

en structure coaxiale à sortie OSM. 

La capacité C est réalisée par la partie A qui est.mobile 

et permet donc une variation continue de valeurs. Au contraire, les 

valeurs de R, discrètes, sont obtenues au moyen d'une résistance 

miniature à couche de carbone. C'est la structure coaxiale qui se 

prête le mieux à la réalisation en particulier pour faciliter le 

réglage ou l'échange des éléments. 

La figure 11-18 présente un cas typique d'amélioration 

apportéepar notre dispositif. Cependant, il existe une limitation 

aux valeurs élevées d'amélioration due à la présence des éléments 

parasites (self et capacité) de la résistance R utilisée Une autre 

limitation existe, c'est la non-localisation de cette résistance qui 

apparaît aux temps de montée très court; le schéma électrique équiva- 

lent au dispositif devient alors plus complexe et moins favorable. 
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111-2-1-2. Dispositif d'amélioration parallèle ................................... (dérivateur parallèle) 

Soit le circuit représenté figure 11-19, comportant un 

générateur (e(t), %), une charge Ro et les élérhents L et R d'amélio- 

ration. 

Considérons à nouveau une excitation de forme exponentielle 

La tension v(t) transmise par le dispositif d'amélioration 

s ' écrit 

Nous reprgsentons figure 11-20 l'évolution du rapport 

temps de vrs(t) noté T sur temps de montée de e(t) noté r',, en 

fonction du rapport:constante de temps du circuit L/R sur temps de 

montée de l'excitation . 

En pratique, ce dispositif d'amélioration parallèle sera 

intégré dans la structure du générateur. Les structures de type 

Strip-Line, microstrip et plans parallèles se prêtent bien à sa 

réalisation. Cependant, il est difficile de réaliser des éléments 

variables continuement et ce dispositif sera donc semi-fixe. 

La figure 11-21 représente un cas typique d'amélioration 

apportée par notre dispositif. 

Remarques : 

1) Pour des rapports d'amélioration voisin, le dispositif d'améliora- 

tion parallèle manifeste son influence jusqu'à des temps plus longs 

que ne le fait le dispositif série. Ceci rend complémentaire l'utili- 

sation des deux types de circuits d'amélioration. 

2) De fa~on générale, pour un même rapport global, il est conseillé 

de réaliser deux dispositifs d'amélioration de rapport faible en 

cascade (de type identiques ou différents) plutôt qu'un seul dispositif 

de rapport élevé. 
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3) Nous avons vu que les performances de ces dispositifs étaient limi- 

tés par les dimensions physiques de R ou de L et la présence d'éléments 

parasites. Des progrès pourraient être certainement obtenus par utili- 

sation d'éléments miniatures de type "~ill" ou "Chip" devices . 

111-2-1-3. Les dispositifs à échos (ou à réflexions multiples) ----__-______-_________ ......................... 

Le principe consiste à provoquer l'existence de réflexions 

multiples grâce à la présence de discontinuités.Ces discontinuités, 

placée soit en parallèle soit en série sur la ligne, sont conçues 

de telle façon qu'il en résulte un meilleur temps de montée 

du signal recueilli en sortie. 

a - Discontinuités parallèles 

Soit le disppsitif simple Stub représenté figure 11-22. 

Considérons une onde de tension e(t) se propageant de A vers B. 

Au point B La tension qui apparaît s'exprime par (d'après 

CH 1) 

Par un choix convenable de la valeur de Znc et de la 

longueur 1, il est possible d'obtenir une tension Et(t) présentant 

un temps de montée meilleur que celui de e(t). 

Montrons les caractéristiques de ces dispositifs sur un 

cas simple correspondant à une excitation en fonction rampe d'ampli- 

tude A de temps de montée Z . Les réflexions successives transmises, 
d'amplitudes RI, R2, Rg etc... survenant aux temps T, 2T, 3T etc ..., 
s'ajoutent algébriquement à l'excitation transmise. Si la première 

réflexion RI est telle que R1 = A - a on obtient un signal transmis 
de temps de montée plus court,égal à T. On observe que l'atténuation 

A 
du niveau -est, ici encore, égale à l'amélioration du temps de montée 

a 
dV 

et que la pente - demeure inchangée (voir Fig. 11-23), En effet, 
dl= 

on a la relation : 
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Nous avons également étudié l a  Transmission d'une excitation 

de forme exponentielle e ( t )  = 1 - e -t'c , à travers un c i r c u i t  com- 

portant un double Stub. Fig. 11-24. I l  apparaît que l e  temps de 

montée défini  entre 10 % e t  90 % s ' e s t  nettement amélioré. 

En u t i l i s a n t  un double Stub en structure coaxiale, l 'é tude 

expérimentale effectuée nous a permis de vér i f ie r  ce t te  poss ib i l i té  

comme l e  montre l a  figure 11-25. 

Remarques : 

1) Il apparaît clairement que c ' e s t  l a  longueur du Stub l e  plus court 

qui fixera l ' i n s t a n t  où se  produit l a  première réflexion, ce temps 

correspond à l a  valeur du temps de montée obtenu. 

2 )  La réal isat ion en structure coaxiale permet d 'a juster  facilement 

l e s  longueurs 11 e t  1 2  mais il e s t  d i f f i c i l e  de l e s  rendre de valeurs 

t r è s  pe t i t e s  e t  donc d'avoir des temps de montée t r è s  court. 

3) Au contraire,  une réal isat ion en s t ructure s t r ip- l ine  ou microstrip 

permettra d'obtenir des temps de montée extrêmement court mais l e s  

longueurs 11  e t  12 seront difficilement réglables. 

4) Une variante consis terai t  à u t i l i s e r  des impédances caractéristiques 

Zc e t  Z ' ,  identiques, l e  tronçon de l igne de longueur 1 é tan t  fermé 

sur une charge 21 d'impédance inférieure à Z,. 

b - Discontinuités sér ies  

S i  l e s  imp6dances de générateur Zo e t  de charge Zc sont 

de valeur différente ,  on peut,en effectuant un ou plusieurs passages 

sur des impédances caractéristiques de valeur intermédiaire, obtenir 

un temps de montée du signal transmis, meilleur que celui du générateur. 

Le tableau III, chap.1, montre effectivement que certaines formes de 

t ransi t ion présentent un e f f e t  "dérivateur" susceptible de compenser 

" l ' e f f e t  intégrateur" correspondant à un mauvais temps de montée. (fig.11-26) 

Ce type de disposi t i f  e t  d'amélioration n 'a  pas f a i t  l ' ob je t  d'une 

étude systimatique. 
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111-2-1-3. D i s p o s i t i f s  à ca rac té r i s t ique  1 = f ( v )  non l i n é a i r e  ................................................... 

Le pr inc ipe  cons i s t e  à u t i l i s e r  l a  p ropr ié t é  qu 'ont  c e r t a i n s  

éléments de présenter  un c o e f f i c i e n t  de r é f l ex ion  t r è s  d i f f é r e n t  se lon  

l a  va leur  de l a  tens ion à l aque l l e  i ls  sont  soumis. On e n t r e v o i t  donc 

l a  p o s s i b i l i t é  de t ransmet t re  ou de r é f l é c h i r  de façon d i f f é r e n t e  

c e r t a i n e s  p a r t i e s  de l ' e x c i t a t i o n  selon l a  va leur  ins tantanée  de 

c e l l e - c i  e t ,  par  conséquent, d 'améliorer  l e  temps de montée en diminu- 

a n t  l ' i n f luence  des p a r t i e s  dégradées e t  en conservant c e l l e s  à 

pente r a ide .  

La p a r t i e  dégradée de l ' impulsion é t a n t  t r è s  généralement 

l a  p a r t i e  supérieure,  c ' e s t  c e t t e  dernière  dont on s ' e f f o r c e r a  de 

diminuer l ' importance. Ceci e s t  s i m i l a i r e  à l ' opé ra t ion  b ien  connue 

d 'écrê tage  en fréquence basse. 

S i  l e s  éléments à ca rac té r i s t ique  non l i n é a i r e  son t  p lacés  

à l ' ex t rémi té  d'une l igne  de transmission c ' e s t  l 'onde  r é f l é c h i e  q u i  

s u b i t  1 ' amél io ra t ion .S ' i l s  son t  insé rés  dans une l i gne  de transmission,  

en p a r a l l è l e  ou en s é r i e ,  l ' amél iora t ion  por te  a l o r s  s u r  l 'onde 

transmise Fig.  11-27. 

Ces éléments doivent  présenter  une non l i n é a r i t é  auss i  

b r u t a l e  que poss ib le .  

Nous avons u t i l i s é ,  d'une p a r t ,  des  diodes à avalanche 

dans l e u r  zone de claquage e t , d l a u t r e  p a r t ,  des  s t r u c t u r e s  N+ NN'. 

C e s  éléments sont  p laces  à l ' ex t rémi té  d'une l i g n e  de transmission 

e t  é tud iés  en réf lexion.  

Ces d i s p o s i t i f s  améliorent l e  temps de montée sans modifier 
dV 

11s ne permettent pas d ' avo i r  des  signaux l a  pente maximale - 
d t  

d'amplitude var iable .  

a - Diode à avalanche 

D'après l a  ca rac té r i s t ique  1 = f ( V )  de l a  diode en inverse  

il appara l t  que l a  p a r t i e  à bas  niveau de l ' impulsion s e r a  r é f l é c h i e  en 

quas i  t o t a l i t é ,  t and i s  que l a  p a r t i e  à haut  niveau (généralement 
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dégradée) sera d'autant plus faiblement réfléchie que la résistance 

de la diode sera plus proche de %. La limite entre les deux types 
de fonctionnement correspondant à une tension d'entrée égale à 5 2 

Il sera donc préférable d'utiliser des diodes à avalanche 

dont la résistance dynamique, dans la zone de claquage, est proche 

de Ro = 50 i? et dont la tension correspond au niveau de sortie désiré 

Nous représentons, Fig. 11-29, l'amélioration apportée par 

une diode à avalanche du type Hi.Lo.sur une impédence caractéristique 

de 15 s2 réalisée au moyen d'un transformateur d'impédance conique 

(qui dégrade par ailleurs l'impulsion initiale). 

structure N+ N N+ ~201 

D'après la caractéristique 1 = f(V) de la structure 

(Fig. 11-28) il apparaît ici même que la partie à bas niveau de 

l'impulsion sera réfléchie assez fortement tandis que celle à haut 

niveau (généralement dégradée) le sera peu, d'autant moins que la 

résistance maximale de la diode sera plus proche de %. 

Il convient donc de choisir des structures pour lesquelles 

Parmi les composants fabriqués en laboratoire, le modèle 

10 N 161 semble le mieux convenir. Nous représentons, sur la figure 11-30 

l'amélioration obtenue avec ce composant. 

111-2-2. Dis~ositifs actifs d'amélioration 

Comme précédemment, le principe consiste à égaliser, en 

particulier, l'amplitude des composants spectrales du signal. Dans 

le cas des dispositifs passifs ceci était obtenu par l'atténuation 

des composants de fréquence basse. Au contraire, dans le cas des 

dispositifs actifs, on cherche à amplifier les composantesde fréquence 

élevée sans modifier les composantes de fréquence basse. Il en résulte 
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Amélioration 
temps de , 
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Rapport 
d'atténuation 

Rapport d ' 
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Structure de 
réalisation 

Amélioration Dispositif 
dV/dt Remarque 

Para1,lèle Non Strip line et 
>lan parallèle 

1  

1 + R a  
2R 

Oui Non 

Série Toutes les 
structures 

R 
# 1 + -  

2% 
Oui Oui Non 

A Echos 
Série 

Strip line 
coaxiale 

Pasçif 
Non Oui 

zo + z1 1 Non 

1 oui 
Strip line 
coaxiale 

A Echos 
parallèle Oui 

Amplitude de 
sortie fixe 

Amplitude de 
sortie fixe 

> 1  

# 1 

Oui Non 

Non 

A diode 0 Variable 
Actif Diode I Oui Oui Variable 

TABLEAU 11-5 



un gain en puissance et une amélioration, à la fois, du temps de 
dV 

défini entre 10 % et 90 % et de la pente maximale - . Ce dernier 
dt 

résultat est caractéristique des dispositifs actifs d'amélioration. 

Nous avons utilisé un amplificateur hyperfréquence à 

réflexion réalisé au laboratoire 1211. Il fonctionne grâce à la 

résistance négative présentée par une diode à avalanche dans une 

large gamme de fréquence. Cet amplificateur présente un gain voisin de 

l'unité aux fréquences faibles et supérieur à 1 aux fréquences élevées. 

On constate effectivement sur la figure 11-31, une amélioration du 
dV temps de montée provoquée par une augmentation de la pente - 
dt ' 

Notons aussi la présence d'un "creux" au départ. Ceci est dg, à notre 

avis, à la présence des éléments parasites d'encapsulation de la diode 

dans son boitier types-4-. 

En conclusion, nous résumons les performances de ces 

dispositifs d'amélioration au tableau 11-5. 

I V  - PERFORMANCES E T  OPTIMAL I S A T I O N  

IV-1. PERFORMANCES OBTENUES 

Nous résumons dans le tableau 11-6 les perfo&ances 

obtenues,en fonctionnement,à l'aide des trois montures précédentes. 
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Figure 11-32 



Il apparaît que le générateur le plus intéressant est 

incontestablement le générateur à structure STRIP-LINE. Ceci confirme 

les résultats obtenus lors de l'étude comparative des trois structures 

en transmission. 

IV-2. RECHERCHE DE STRUCTURES OPTIMALES 

Nous avons essayé d'optimaliser les structures précédentes 

en portant notre effort dans trois directions différentes : 

- utilisation d'interrupteurs REED supportant de fortes tensions . 
- utilisation d'interrupteurs REED de très faibles dimensions. 
- miniaturisation des montures. 

Nous présentons rapidement trois réalisations particulieres 

et leurs perfomances. 

a - Optimalisation des performances 

La réalisation est similaire à celle décrite § 11-4- mais 

nous avons utilisé un interrupteur GENTECH WR 127 qui permet de monter 

à des f.e.rn. de source de charge de 1000 volts. Nous avons obtenu, 

en utilisant des dispositifs d'amélioration série et parallèle, 

le résultat très intéressant représenté Fig. 11-32. On voit que 

l'impulsion disponible à la sortie de l'ensemble générateur + dispositifs 
annexes a un temps de montée de 65 ps et un niveau variable allant 

jusqu'à 110 V. 

b - Miniaturisation des montures 

Monture coaxiale ---------------- 
La réalisation est présentée Fig. 11-33, ainsi que les 

performances obtenues. Le relais utilisé est un relais AR 51 mais 

l'ensemble est de dimensions très réduites et d'un poids de 25 g. 

Aucun dispositif annexe n'est intégré. 
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. Monture STRIP-LINE miniature ............................ 
La réalisation est présentée sur la Fig. 11-34, Ses 

dimensions très petites et son poids restreint (20 g) sont obtenus 

par utilisation d'un relais de dimensions très réduites (LOGECELL 

type C9342-1) et d'une monture miniature. 

En outre, ce générateur est susceptible de fournir deux 

impulsions de même période mais de durées différentes, fixées par 

les longueurs des deux lignes de charge, de polarité éventuellement 

opposées. Le pick-off est intégré mais le dispositif de charge de la 

ligne est extérieur. 

CONCLUSION 

Le travail que nous venons d'exposer dans ce chapitre a 

permis la mise au point d'un générateur d'impulsion ayant des perfor- 

mances d'un très bon niveau (un temps de montée de 65 ps pour une 

tension de sortie de 100 V). Ces performances ont été obtenues de 

maniare simple et peu onéreuse. Elles ont été obtenues grâce à l'uti- 

lisation d'un relais reed de hautes performances, à une optimalisation 

de la structure d'intégration de ce relais reed et à la conception des 

dispositifs annexes d'amélioration du temps de montée. t 

Ces performances ont été néanmoins limitées principalement 

par la tension maximale de commutation du relais reed, les pertes 

dans le substrat et les cAables de connexion ainsi que les instruments 

de mesure qui présentent un temps de montée propre de l'ordre de 

25 picosecondes. 

L'amélioration de ces performances est à notre avis possible 

avec l'utilisation de relais supportant des tensions plus élevées, des 

substrats ayant moins de pertes et un oscilloscope ayant un temps 

de montée propre moins élevé. L'utilisation de dispositifs d'améliora- 

tion du temps en structure miniature devrait &tre aussi un facteur 

d'amélioration des performances. 



BIBLIOGRAPHIE 

[l] Abraham SINGER, I.S. FRIEDBERG, EIMAR NAESS, C.D. HARDIN 
"A Novel Technique for measuring Pulse Train Jitter". 
I.E.E.E. Trans. Inst. meas. Vol. IM 17 no 4, Déc. 68. 

121 J.R. ANDREWS 
"Improved Bias Supply for Tunnel-Diode Picosecond Pulse Genera- 
tors. I.E.E.E. Trans. isotr. and measurements Vol. IM 19, 
no 3, August 1970. 

[3] Georges J. FRYE 
A "Predictable Subnanosecond step Generator" I.E.E.E. Trans. 
on instru. et meas., Vol. IM 17, no 4, Déc. 68. 

[4] A.M. NICOLSON 
"Broad-Band Microwave Transmission Characteristic from a single 
measurement of the Transcient Response. 

[5] M.M. REIN 
"Subnanosecond-Pulse Generator with variable pulsewidth using 
avalanche transistors" - Electronics letters 9 janvier 75, 
Vol. 11, no 1. 

[6] WERNER B. HERDEN 
"Application of avalanche Transistors of circuits with a long 
mean time to Farlure". I.E.E.E. Trans. on inst. an Meas. 
Vol. 25, no 2, June 76. 

[ y ]  NICOLSON - CRONSON - MITCHELL 
"Subnanosecond Rise time Pulse Generators". I.E.E.E. Trans. 
Inst. meas., Vol. IM 25, June 76. 

[8] H.M. CRONSON 
Generation and use of Composite subnanosecond waveforms for 
measurments from 0.4 to 18 GHz. EuMc Paris. 



Hirohisa KAWAMOTO 
"Gigahertz-Rate 100 Y Pulse Generator" I.E.E.E. Journal of 
Solid-State Circuits, Vol. SC 8, no 1, February 76. 

B.J. ELLIOTT 
"System for Precise observations of repetitive Picosecond 
Pulse waveforms" I.E.E.E. Trans. Int. Measurement, Vol. IM 19 
no 4, Novembre 70. 

N.S. NAHAMANN 
Cours Principal de l'école d'été sur les méthodes de mesure 
temporelles. C.N.E.T. Lannion, Juillet 78. 

J.P. ANDREWS 
"Random Sampling oscilloscope for the observation of mercury 
switch Closure transition times" I.E.E.E. Trans. on Inst. and 
Xeas., Vol. IM 22, no 4, Décembre 1973. 

GROUBERT 
Conférence à l'école d'été du C.N.E.T. Lannion, Juillet 78. 

MATTHAXI,JONES,YOUNG :Microwave Filters,Impedance-matching 
networks,and Coupling Structures. Mc GRAW-HILL 1964. 
B.E. SPIELMANN 
"~ntegrated-circuit media for millimeter-wave application" 
Communication AGARD, Munich 4-8 sept 1978. 

Y. GARAULT, M. AUBOURG, J.P. VILLOTTE, G. KOSSIAVAS 
"Etude de nouvelles lignes pour circuits microondes intégrés. 
Etude de la parabilité des dispositifs passifs" 
Compte rendu de fin de contrat D.G.R.S.T. - L.E.M. Limoges 
avril 1979. 

Tektronix journal. Fevrier 1979. 

VABRE - METZER 
Electronique des Impulsions, Tome II, Circuits à constantes 
réparties, Ed. Masson 1966. 

M.P. EKSTROM 
"Base-band Distorsion equalization in the transmission of pulse 
information I.E.E.E. Trans. on Inst. and Meas., Vol. IM 21, 
no 4 (Sept. 1972). 

B. BOITTIAUX 
"Etude d'un nouveau type de modulateurs et limiteurs HyperfrB- 
quences utilisant des structures semiconductrices Unipolaires". 
Thèse de Doctorat d'état, Li14 Novembre 1978. 

B. CARNEZ 
"Amplificateur hyperfréquence, Bande X I  à Diode à avalanche" 
Thèse de Doctorat 3e ,cycle, Lille (Sept. 1975). 



CHAPI T RE II1:I. 



ETUDE THEORIQUE ET  EXPERIMENTALE 

DE L' INFLUENCE DES DISTORS'IONS LINEAIRES DE G A I N  E T  DE PHASE 

SUR L E  FONCTIONNEMENT EN REGIME IMPULSIONNEL 

DE D I S P O S I T I F S  HYPERFREQUENCES, 

Nous nous proposons d'effectuer l'étude théorique et expé- 

rimentale du comportement, dans le domaine temporel, de dispositifs am- 

plifiqateurs et filtres fonctionnant en hyperfréquences. Cette étude 

a pour but, d'une part, une meilleure connaissance du fonctionnement 

des amplificateurs en régime impulsionnel et, d'autre part, la carac- 

térisation rapide ou un contrôle simple, de ces dispositifs. 

Une telle étude, effectuée dans le domaine subnanoseconde, 

est justifiée par le fonctionnement, de plus en plus fréquent, des dis- 

positifs amplificateurs en régime impulsionnei. Mais surtout, elle cons- 

titue une nouvelle méthode d'approche de l'influence des distorsions 

linéaires de fréquence et de phase (conversions A.M. - F.M. et P.M. - F.M.) 
sur la réponse temporelle des amplificateurs utilisés en hyperfréquences. 

Ceci devant permettre également de caractériser les distorsions à partir 

de la connaissance de la réponse. 

Par rapport aux méthodes traditionnelles d'étude dans le 

domaine fréquentiel, la methade d'étude dans le domaine temporel, que 

nous avons choisie, présente les avantages suivants : 

- On s'affranchit aisément des réflexions parasites ayant 

diverses origines : connecteurs, discontinuités, etc ... en restreignant 
le domaine temporel d'analyse à une "fenêtre d'observation" de largeur T. 

- La mesure est effectuée dans une bande de fréquence très 
large (ex. de O à 12 GHz) en une seule fois et à l'aide d'un seul géné- 

rateur d'impulsions. 



- Le matériel à utiliser est en nombre réduit et il est 

peu coûteux puisqu'il suffit d'un générateur de temps de montre court 

( 100 ps ) et d'un oscilloscope à échantillonnage de fréquence de 

coupure élevée (de l'ordre de 12 GHz). Un mini-calculateur de labora- 

toire est également nécessaire pour l'exploitation des résultats, cette 

exploitation pouvant être automatisée. 

D'autres études, dans le domaine temporel, existent- ~lles 

ont été généralement appliquées à la mesure d'impédance à très large 

bande [l] de quadripoles tels que cables ou atténuateurs [l'let des 

propriétés des diélectriques (Time Domain Spectroscopy) [21 131. Le 

principe consiste à effectuer la transformation numérique de Fourier 

(F.F.T.) des tensions incidentes ve (t) et réfléchies V (t) à l'entrée i 
d'un quadripole ainsi que de la tension de sortie V,(t) a [4] [5] [ 6 ] .  On 

en déduit l'évolution fréquentielle des paramètres Sll(f) et Ssl(f) 

où TF désigne la transformée de Fourier directe. 

Ces méthodes pourraient être utilisées pour déterminer la 

réponse temporelle ~ ( t )  d'un dispositif de fonction de transfert H(f) 

connue à une excitation quelconque e(t). Ainsi, on aurait successivement : 

où TF-' représente la transformation de Fourier inverse. 

Une telle méthode est longue et coûteuse. Nous avons pré- 

feré concevoir et developper une méthode originale permettant le passage 

rapide et direct de l'excitation à la réponse. C'est une méthode qui ne 

nécessite pas le passage dans le domaine fréquentiel et n'utilise pas 

directement la transformée de Fourier. Elle est, par conséquent, d'un 



usage plus aisé et peut être mise en oeuvre à l'aide de petits calcu- 

lateurs de Laboratoires. Le programme numérique que nous avons mis au 

point, après une étude analytique simplifiée, est très géneral. Son 

utilisation nous a permis d'établir des abaques afin de caractériser 

de faqon approchée mais très rapide un dispositif à partir de sa réponse 

indicielle. Une simulation plus précise est toutefois possible pour des 

dispositifs quelconques. 

Signalons enfin que la généralité de la méthode numérique, 

que nous proposons, permet de traiter le cas des quadripoles non li- 

néaires. 

1. ETUDE THEORIQUE. 

Pour déterminer théoriquement la réponse d'un système à 

une excitation, nous avons utilisé deux méthodes. D'une part, une 

méthode de calcul analytique et d'autre part, une méthode numérique. 

La méthode analytique fournit l'expression mathématique 

exacte de la réponse du système et permet une compréhension aisée des 

phénomènes en montrant l'influence de chacun des paramètres sur la 

réponse du système. Cependant, elle reste limitée à l'étude d'exci- 

tation et de fonction de transfert présentant des formes simples. 

b 

La méthode numérique présente l'avantage d'être absolument 

générale en permettant la détermination de la réponse à un signal quel- 

conque d'amplificateurs présentant une fonction de transfert quelconque. 

Elle a aussi l'avantage de s'appliquer à des modèles physiquement réali- 

sables qui répondent aux conditions de stabilité et de causalité qu'on 

rappelle [7] : 

- dans le domaine temporel : + w 

h(t) = O  pour t < O  et [ ~h(t) ~ d t  < + m  

- dans le domaine fzéquentiel 

1- m;eyiu)  1 < + w  relation de Paley-Wiener. 



1-1. ETUDE ANALYTIQUE 

Dans cette étude, on cherchera à déterminer la réponse 

indicielle d'un système ayant une fonction de transfert H(w) . 

La réponse impulsionnelle d'un tel dispositif est donnée par : 
C m  

La réponse indicielle est, par définition, l'intégrale 

de la réponse impulsionnelle. Elle s'écrira : 

ru(t) = II L h(x) u(t -x) dx 
u(t-x) = O .  pour t < x  

u(t - x) = 1 pour t > x 

Cette étude analytique ne sera possible que pour des cas 

simples dont les fonctions de transfert répondent aux hypothèses sim- 

plificatrices suivantes : 

- la variation du gain en fonction de la £réquence est une fonction 
simple . 
- la variation de la phase est linéaire. 
- le temps de groupe et le temps de phase sont considérés égaux. 

Bien que les dispositifs réels ne peuvent, en toute rigueur, 

être représentés par de telles fonctions de transfert, elles en donnent 

une image suffisamment approchée pour que leur étude fournisse des indi- 

cations intéressantes. 

Nous allons étudiers des amplificateurs passe-bas et passe- 

bande symétriques. Rappelons que l'on passera de la réponse impulsion- 

nelle de l'un à celle de l'autre par la relation[8] fig. 111-2. 

h (t) = 2hb (t) cos mot - @ (wo) I 1 



Figure III 2 ------------- 

1.1.1. Amplificateur rectangulaire 

a' - Amplificateur rectangulaire passe-bas. 

La fonction de transfert d'un tel modèle est définie par : 

- j w ~  
~ ( w )  = A~ e pour Iwl < wl 

~~w~ sin wl (t - r )  
Sa réponse impulsionnelle sera : hb(t) = 7 w1 (t - T I  

La réponse indicielle s'écrira, par conséquent : 
\ 

sin t 
où S i ( x )  = dt est la fonction sinus intégrale [9]. 



Figure III 3 ------------- 

. -' 
Figure III 4 -------------- 

Figure III 5 



A la figure 111-3, nous donnons l'allure de la réponse indi- 

cielle d'un amplificateur passe-bas rectangulaire. On remarque que la 

pente de ru (t) pour t = T est donnée par : 

b - Amplificateur rectangulaire passe-bande. 

La fonction de transfert d'un tel dispositif est définie 

par : 
- j w ~  

H(w) = A. r w,-~TIB < w < U J ~ + ~ T I B  

Sa réponse impulsionnelle sera d'après (1) et (2) : 

sin 27~ Bt 
h(t) = 2A0 B cos wo t 

2TI Bt 

La réponse indicielle s'écrira alors : 

et, en définissant les variables réduites suivantes, on aura : 

L'allure de cette réponse indicielle est représentée fig. 111-4. 

Remarque. Cas limite pour lequel la bande passante est extrêmement étroite. 
B 

On a, dans ce cas : - < 1 
f 0 

en passant à la limite dans la relation (41, on peut écrire : 



d sin x 
et sachant que - Si (x) = - , on aura : 

dx x 

2A a sin x ru(x) # - 
TI 

L'atténuation de la courbe représentant la réponse indi- 

cielle est beaucoup plus lente et le point d'annulation de celle-ci 

est rejeté très loin dans le temps. 

1.1.2. Amplificateur trapézoïdal symétrique. 

La fonction de transfert d'un tel amplificateur est schéma- 

tisé figure 111-5. 

A, est le gain de l'amplificateur, 

fo sa fréquence centrale, 

B sa bande passante à 3 dB 

2Af bande de fréquence où le gain n'est plus constant. 

La réponse impulsionnelle d'un tel dispositif est donnée par : 

sincx sinax 
h(x) = 4AoB - - COS X 

cx ax 

A f B 
avec x=wot; c =  ; a = -  

f O O 

La réponse indicielle sera, par conséquent : 

sin cx 
ru 1.1 = 2 { cx [.in I 1-a) x - sin l+a) x) 

si(l+a+c)x - Si(1.a-c)x] + 2 [Si (1-a+c)x - si(1-a-c)x (8) 
C 1 



CONCLUSION. 

Moyennant certaines hypothèses simplificatrices, nous avons 

pu mener à bien l'étude analytique d'amplificateurs de forme rectangu- 

laire ou trapézoïdale. Dans ce dernier cas, il apparaît déjà que les 

expressions obtenues deviennent vite complexes et que l'étude de l'in- 

fluence respective des différents paraxètres sur la réponse indicielle 

est alors malaisée. Si l'on rejette nos hypothèses afin d'étudier des 

dispositifs ayant des fonctions de transfert plus complexes et d'ailleurs 

plus réalistes,;nous serons donc contraints d'abandonner la méthode 

de calcul analytique au profit de la méthode numérique que nous allons 

exposer. 

1-2. ETUDE NUMERIQUE 

Le programme que nous avons élaboré est très général car 

il permet de déterminer la réponse d'un dispositif quelconque à une 

excitation également quelconque. Son originalité consiste à déterminer 

directement la réponse temporelle r (t) à une excitation e (t) quelcon- 

que sans utilisation de la Transformée de Fourier directe et inverse 

comme cela se fait classiquement. Ce procédé permet d'alléger le trai- 

tement numérique nécessaire. 

1-2-1. Principe du calcul 

On se propose, à partir de la connaissance de la fonction 

de transfert d'un système, de calculer sa réponse à une excitation 

dans une "fenêtre" d'observation de largeur T, fo étant la fréquence 

centrale au voisinage de laquelle le gain est généralement le plus 

élevé. 

Le principe consiste, d'une part, à discrétiser dans le 

domaine fréquentiel la fonction de transfert du système en la consi- 

dérant comme la somme d'un nombre fini d'amplificateurs élémentaires 

de fonction de transfert simple. D'autre part, à décomposer l'exci- 

tation en une somme d'éc helons d'amplitude et de retard convenables. 

S i  la réponse de chaque amplificateur élémentaire à un échelon est 

connue, il suffit alors d'effectuer la somme des réponses des ampli- 

ficateurs élémentaires en tenant compte des différents échelons repré- 

sentatifs de l'excitation. 
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En ce qui nous concerne, nous utilisons des amplificateurs 

élémentaires du type amplificateur passe-bande rectangulaire à varia- 

tion de phase linéaire fig.111-6. 

On est donc amené à utiliser deux modes de discrétisation : 

- une discrétisation fréquentielle de la fonction de transfert H(w) 
- une discrétisation temporelle de l'excitation. 

1-2.2. Mode de discrétisation de la fonction de transfert. 

Nous considérons donc le système étudié comme la juxtapo- 

sition d'un ensemble d'amplificateurs élémentaires passe-bande rectan- 

gulaires à variation de phase linéaire (où cg # -CO). Ces amplifica- 

teurs ayant, bien entendu, une amplitude et un rétard convenables 

correspondants à ceux du système étudié pour la fréquence considérée. 

Pour déterminer la réponse du système à une excitation 

donnée, avec une exactitude suffisante, il convient de choisir judi- 

cieusement le mode de discrétisation de la fonction de transfert. Cette 

discrétisation étant définie par les grandeurs suivantes : 

- la loi d'évolution des valeurs discrètes des fréquences centrales 
des amplificateurs élémentaires. 

- la largeur maximale 2AB des amplificatuers. 
- la fréquence minimale du spectre à considérer. 

- la fréquence maximale du spectre à considérer. 

a - Loi d'évolution des valeurs discrètes des fréquences centrales. 

La loi choisie doit respecter la symétrie, en particulier, 

de la courbe de gain du système par exemple. Si celle-ci est symétrique, 

en échelle linéaire, les valeurs discrètes des fréquences seront en 

progression arithmétique et la largeur des amplificateurs élémentaires 

sera constante. Si la symétrie est observée en échelle logarithmique, 

alors les valeurs discrètes de fréquence s'écriront : 



Ceci impose un choix judicieux des paramètres d'échantillonnage qui 

sont la demi-largeur AB de chaque amplificateur élémentaire et des 

fréquences minimale et maximale qui limitent le 'spectre. 

b - Largeur AB de l'amplificateur élémentaire. 

Si T est la largeur de la fenêtre temporelle dans laquelle 

on veut observer la réponse du système, le théorème de Shannon impose 

une limite supérieure de la bande passante élémentaire AB telle que : 

c - Fréquence minimale : Fmin. 

NOUS avons vu que la réponse incidielle du ième amplifi- 

cateur élémentaire de largeur ZABi d'amplitude Ai et de fréquence cen- 

trale fi est donnée par : 

ABi 
avec ai= - ; T i = -  i 

fi dmi 

où il apparaît que cette réponse subit un retard -ci. 

Habituellement, la bande passante ABi de l'amplificateur 

élémentaire sera très étroite   AB^ 4 fi) . Dans ces conditions, la ré- 
ponse indicielle prendra, d'après ( 6 ) ,  la forme simple : 

2 
rui(t) = - ~ ~ a ~  TI sin wi(t --ci) 

11 apparaît alors clairement que chaque amplificateur 
AB 

élémentaire contribue à la réponse totale avec un poids égal à A. -. 
fi 

Par conséquent, les composantes de fréquence basse du spectre vont 

apporter une contribution relativement importante. Il convient donc 

de déterminer la valeur minimale en dessous de laquelle les valeurs 

prises par le module de la fonction de transfert ont un effet négli- 

geable sur la réponse du système. 



Considérons que la contribution de la réponse indicielle 

de l'amplificateur élémentaire de fréquence Fmin dans la réponse glo- 

bale soit ~/100 fois celle de l'amplificateur de fréquence centrale 

fo on aura : 

En pratique, on a pris K de l'ordre de 1. 

Dans certains cas, la bande passante ABi de l'amplificateur 

élémentaire situé à Fmin sera égale à ABo. Dans d'autres cas, elle sera 

plus grande. 

En conclusion, le choix de Fmin dépend de La forme de la 

forme de la courbe d'évolution de la fréquence ainsi que de la largeur T 

de la fenêtre temporelle~d'observation. 

d - Fréquence maximale : Fm,,. 

On utilisera la même méthode d'évaluation pour choisir 

la valeur de la fréquence maximale Fmax. 

La valeur de cette fréquence aura une conséquence directe 

sur le choix du pas At de discrétisation temporelle de la réponse tem- 

porelle. En effet, d'après le théorème de Shannon, ce pas devra avoir 

une valeur maximum donnée par : 

Le choix de Fmax par la formule précëdente imposera une 

valeur maximale du pas d'analyse temporelle. 

REMARQUE. 

Les critères précédents ont été établis à partir de l'exa- 

men de La courbe de gain. Mais d'après la formule (9 ) ,  la réponse de 



chaque amplificateur élémentaire sera décalée dans le temps par rapport 

d4 i 
à l'excitation d'un temps fi = - -. 

dui 

Suivant l'évolution frëquentielle de la phase, ce décalage 

peut être positif ou négatif. Soit T,,, et Tmx- ses valeurs extrêmes. 

La fenêtre temporelle de prise en compte de l'excitation étant limitée 

de O à T, la réponse temporelle r(t) pourra être entachée d'erreur dans 

les zones temporelles suivantes : 

On ne devra pas prendre en compte les informations recueil- 

lies durant ces intervalles de temps. 

La méthode iera d'autant plus valable que la fenêtre tempo- 

relle T est grande par rapport à T~~~ - et 'ma,+ 

1-2-3. Discrétisation temporelle. 

L'un des avantages de notre méthode est la possibilité de 

considérer une forme d'excitation absolument quelconque. Cette excita- 

tion est décomposée en m échelons d'amplitude Aej retardés de t 
j 

(j rn (j,m) N ~ )  (fig. 111-7). S i  on sait calculer la réponse du 

système à un échelon, alors la réponse du système à l'excitation com- 

plexe e(t) sera la somme des réponses du système à chaque échelon élé- 

mentaire. 

Figure I II  7 



Si l'on part de la connaissance de la réponse du système 

à un échelon unitaire débutant à l'instant t = O  notée RU(t), alors 

la réponse à l'échelon élémentaire d'amplitude Aej apparaissant à 

1' instant t s' écrira : 
j 

Si l'on suppose que la réponse élémentaire Q(t) n'a 

été calculée que dans un intervalle [o;T] correspondant à la fenêtre 

d'observation, il en résultera un intervalle de temps [Ol t , , ]  pendant 

lequel la réyonje n'est pas calculée et, par conséquent, le résultat 

n'y est pas précis (m correspond approximativement au temps de montée 
du signal d' entrée) . 

Un tel procédé réduit donc la zone utile de la fenêtre 

temporelle d'observation. Cet effet pourrait facilement être évité 

mais il s'est avéré peu gênant dans nos applications puisque nous 

avons utilisé des excitations en échelon de temps de montée assez court. 

REMARQUE. 

La loi de discrétisation choisie doit respecter la forme 

particulière de l'excitation et, en tout cas, restituer la présence 

d'une symétrie éventuelle. Ainsi, s'il existe un centre de symétriela 

il sera bon de placer le centre de la fenêtre d'observation sur l'abs- 

cisse du centre de symétrie et, par exemple, d'utiliser un pas de dis- 

crétisation constant. 

1.2.4. Vérification de la validité du calcul numérique. 

Afin de vérifier la validitë du calcul numérique, nous nous 

proposons de comparer les résultats obtenus avec ceux fournis par l'étude 

analytique dans le cas d'un système étudiable par les deux méthodes. 

Pour cette comparaison, nous avons choisi le filtre de Butterworth 

d'ordre un. 

a - Etude analytique. 

La fonction de transfert est représentée par : 

B étant la demi-bande passante de 3dB. 



.L e 
*= 
'O, 

O,= 
*-q , 
8 3 s  
*a E- r *z ,o 
1 -  



La réponse indicielle d'un tel dispositif s'écrit : 

2a e 
-awot 

ru(t) = sin mg JF2 t (10) 
G - 2  

c'est une fonction sinusoïdale amortie dont la pseudo-période est : 

Notons que les extremas dont la position est donnée par : 

J1-az 
arc tg [ a ) - kn 

sont dans le rapport :I I 

Nous avons représenté sur la figure (III-8), l'évolutiori 

de l'amplitude relative au premier maximum des premiers extremums en 

fonctions de a = ~/f,. 

b - Etude numérique du modèle. 

Les filtres Butterworth présentent une symétrie lors 

d'une représentation en échelle logarithmique. Nous avons utilisé 

une loi d'évolution des valeurs discrètes de fréquence qui préserve 

cette symétrie (voir paragraphe II-2-2-a). 

L'étude a été faite en considérant différentes valeurs 

de a. C'est-à-dire différentes bandes passantes. Pour chaque valeur 

de a, nous avons défini une fréquence maximale et une fréquence mini- 

male qui permettent une précision convenable dans la fenêtre temporelle 

d'observation choisie. Ceci a fixé respectivement la valeur AT du pas 

de discrétisation et le nombre de points de discrétisation. 



Les résultats obtenus représentés sur la figure (111-8) 

montrent une assez bonne concordance avec ceux fournis par l'étude 

analytique. Ceci montre la validité du calcul numérique et des con- 

ditions à satisfaire pour obtenir une précision suffisante. 

REMARQUE : Simulation expérimentale sur modèle homologue en B.F. 

Nous avons tenu à confirmer les résultats théoriques 

tant analytiques que numériques par une simulation sur un modèle 

électrique homologue. La figure 111-9 représente le schéma de ce 

circuit électrique. 

Posons : 

R9 R Req = Rg // R = - 
Rg + R 

1 B = ---y 

4 ~ r  Req.C QK. 
W u 0 = / g -  ; x = -  
W O 

Par modification des valeurs de R et C, il est possible 

de faire varier la valeur du paramètre a. 

Comme le montre la figure 111-8, les résultats expéri- 

mentaux confirment l'étude théorique précédente en tenant compte de 

l'imprécision des mesures expérimentales. 

I I .  AJUSTEMENT DU COMPORTEMENT D'UN SYSTEME A CELUI D'UN MODELE IDEAL. 

Le programme de calcul numérique que nous avons élaboré 

ne nécessite aucune hypothèse simplificatrice car il permet de déter- 

miner la réponse d'un système quelconque à une excitation également 

quelconque. 11 n'est donc pas nécessaire d'utiliser des modèles idéaux. 



Cependant, il est parfois utile d'avoir des informations rapides sur 

le comportement d'un amplificateur ou d'un filtre. C'est dans ce but 

que nous nous sommes proposés de définir et de caractériser un certain 

nombre de modèles idéaux en utilisant essentiellement l'étude numérique. 

Ensuite, par comparaison des réponses indicielles, il sera possible 

d'assimiler le comportement du système réel à celui d'un des modèles 

et par conséquent de le caractériser, certes de façon sommaire mais 

néanmoins très rapide. 

En outre, l'étude de ces modèles idéaux nous permettra 

une meilleure connaissance de l'influence des divers paramètres sur 

le fonctionnement du système et par conséquent une meilleure compré- 

hension des phénomènes observés. 

11.1. MODELE SANS DISTORSIONS. 

Il s'agit de l'amplificateur rectangulaire idéal étudié 

au paragraphe 1-1-1. 

Rappelons que sa réponse indicielle s'écrit : 

avec x = wot 

Il apparaît que le modèle est défini par la connaissance 

des trois caractéristiques qui sont le gain A,, la bande passante à 

3dB et la fréquence centrale fo et que la réponse indicielle peut être 

caractérisée par plusieurs grandeurs accessibles à la mesure qui sont : 

- l'amplitude du premier extremum noté RI, 
- l'amplitude des autres extremas relative à celle du 

premier noté R 2 ,  R3, RI+ etc ... 
- l'écart de temps constant entre les extremas . 

Nous avons construit des abaques qui représentent la dépen- 

dence entre les paramètres du modèle proposé et les grandeurs carac- 

téristiques de la réponse. La mesure de ces derniers permettra donc 

l'accès aux paramètres du modèle. 



a - Fréquence centrale. 

Les extremas de la réponse indicielle correspondent aux 

points d'annulation de la réponse impulsionnelle h(t) ce qui entraîne 

d'après (2') 

L'intervalle de temps séparant deux extremas successifs 
4 

est donc égal à L. Par conséquent, la mesure de l'écart de temps T 
2fo 

constants entre les extremas fournit directement la valeur de la fré- 

quence centrale fo. 

b - Bande passante. 

L'amplitude de l'extremum d'ordre k relatif à celui 

d'ordre 1, s'exprime par : 

A partir de cette expression, nous avons construit l'abaque 

nO1 représentant l'évolution des premiers extremas en fonction du para- 

metre a. Cette abaque permettra donc, à partir des valeurs expérimen- 

tales des extremas, de déterminer la valeur de a et donc de la bande 

passante totale égale à 2afo. 

En pratique, il est fréquent d'observer une légère diffé- 

rence entre les valeurs de a indiquées dans cet abaque par les diffé- 

rentes valeurs expérimentales des extremas. Ceci fournit une indica- 

tion sur la validité de l'ajustement du dispositif par le modèle idéal 

proposé. Lorsque l'écart est faible, l'ajustement est vraisemblab1.e et, 

en utilisant une valeur moyenne pour a ,  on obtient la bande passante 

du "modèle idéal moyen" le mieux représentatif du comportement du 

dispositif étudié. 



c - Gain. 

Pour une excitation en échelon d'amplitude E, l'amplitude 

du premier extremum est proportionnelle au produit EAo. 

Nous avons tracé l'abaque n02 indiquant la valeur de ce 

premier extremum en fonction de a. Ceci pour un produit E.Ao=l. 

a étant connu, la comparaison des valeurs théoriques et expérimentales 

permet donc de déterminer la valeur du produit E.Ao et, par conséquent, 

celle de A,. 

REMARQUE : Cas d'un amplificateur ou d'un filtre à bande passante très 

étroite. 

Lorsque la bande passante d'un filtre ou d'un amplificateur 

est très étroite, on aura : 

La réponse indicielle prend alors la forme : 

2B 
ru (x) = - A sin 21r fot 

O 

La détermination des différents paramètres de l'amplifi- 

cateur est alors possible analytiquement. 

- En effet, la fréquence centrale est l'inverse de la 
pseudo-période de la réponse indicielle. 

- La bande passante peut être déduite directement du 
rapport des extremas successifs. En effet, on montre, en utilisant 

igme 
le développement en série de Taylor de r,(x) que l'amplitude du K 

extremum relativement au premier s'écrira : 

Cette expression n'est fonction que de a. 



ru((2k + 1) :J 
Ce qui permet d'obtenir facilement a connaissant = m 

I V \  

par : 

11.1.2. Influence des distorsions linéaires d'amplitude. 

Ces distorsions correspondent à des conversions modulations 

d'amplitude - modulation de fréquence (A.M. - F.M.) qui se manifestent 

par des déformations de la réponse indicielle. Pour simplifier, nous 

admettrons l'absence de distorsions linéaires de phase. C'est-à-dire 

que la variation de phase sera considérée linéaire (avec un temps de 

groupe égal au temps de phase). Dans ces conditions, la réponse indi- 

cielle aura un centre de symétrie. Nous allons étudier deux modèles 

symétriques, l'un, dit modèle trapézoïdal, dans lequel le taux de 

conversion A.M. -F.M. est constant et l'autre, dit modèle guassien, 

dans lequel le taux de conversion A.M. -F.M. est variable. 

11.1.2.1. Modèle trapézoïdal. ------------------ 

Ce modèle est défini par la connaissance de quatre para- 

mètres caractéristiques 

qui sont (voir fig. 111.10) 

- le gain A. de l'amplifi- 

cateur, 

- la fréquence centrale f, 
- BI la bande passante à 

6dB ; Si B est la B.P. à 

3dB, elle est liée à B' 

par la relation 

B' = B  + (fi- 1) bf 

A £ - -  - paramètre caractéris- 
f O 

tique du taux de con- Figure I I I  10 -------------- version A.M. -F.M. 

La réponse indicielle peut être caractérisée par plusieurs 

grandeurs accessibles à la mesure et qui sont : 

- l'amplitude des extremas jusque un rang élevé. 

- l'amplitude du premier extremum. 
- la distance constante séparant les extremas. 



Le trace d'abaque permettra, comme précédemment, de 

relier les caractéristiques du modèle à celles de la réponse et, par 

conséquent, de déterminer le modèle équivalent à un système dont la 

réponse indicielle est mesurée. 

Cependant, ces abaques ne peuvent plus être établis en 

fonction d'un seul paramètre et ils le seront à partir de deux para- 

mètres qui sont a et c. 

a - Fréquence centrale. 

Comme dans le cas précédent, les extremums sont @quidis- 
1 

tants de T = - . La fréquence centrale du modèle sera directement 
2f O 

déduite de la pseudo-période T de la réponse indicielle. 

b - Bande passante (~baque n03). 

L'abaque n03 représente les amplitudes des extremas rela- 
B ' 

tives à celle du premier en fonction de a' = pour diverses valeurs 
lo 

de c = Il apparaît que 1' influence de c se manifeste essentielle- 
f O 

ment sur les extremas d'ordre élevé. C'est donc leur connaissance qui 

permettra le mieux de déterminer la valeur de c. 

c - Gain. 

Pour une excitation en échelon d'amplitude E, l'amplitude 

du premier extremum est proportionnelle au produit EAo. Nous avons 

donc tracé l'abaque n04 donnant les valeurs de cet extremum en fonc- 

tion de a et de cf ceci pour un produit EA égal à 1. Il apparaît 

qu'il est indépendant de c. Par conséquent, a étant connu, la compa- 

raison des valeurs théoriques et expérimentales permet de déterminer 

la valeur du produit EAo et par conséquent celle de Ao. 

d - Détermination des distorsions d'amplitude (Abaque n05) 

A £  L'abaque n03 montre que l'influence du paramètre c=- 
f 

est plus important sur les extremas les plus éloignés du centre de 

symétrie. 11 est donc possible de caractériser ce paramètre à partir 

des valeurs des extremas contenus dans la deuxième demi-période de 

l'enveloppe. L'abaque n05 représente l'évolution du rapport du maximum 



de la deuxième demi-période de l'enveloppe sur le premier maximum en 

étant pris comme paramètre. fonction de c. Le rapport - 
O 

REMARQUES . 

Io) La quasi impossibilité de séparer les influences respectives des 

divers paramètres nous impose d'adopter une décharche quasi-itérative 

pour la détermination de la bande passante et de la distorsion d'ampli- 

tude c. Par exemple, à partir de l'abaque n03, en négligeant l'influence 

de c, on peut avoir une première estimation de la bande passante. En 

utilisant cette valeur et l'abaque n05, on peut avoir une meilleure esti- 

mation de la bande passante et ainsi de suite. 

2') Nous avons aussi étudié l'influence des distorsions dans le cas où 

elles seraient situées près du centre de la bande passante. Nous avons 

trouvé qu'elles n'ont pas d'influence très importante sur la réponse 

indicielle. 

11.1.2.2. Modèle Gaussien. --------------- 
Ce modèle est décrit par la fonction de transfert suivante : 

n 

f - folL 
-~nJi. (-g--J 

IH(~> 1 = A, e en considérant que +=*w-r 

où A. est le gain maximum, 

fo la fréquence centrale, 

B demi bande passante. 

La réponse indicielle s'écrit : 

Grâce au calcul numérique, nous avons pu dresser les 

abaques no 6 et 7 qui caractérisent ce modèle en reliant la bande 

passante et le gain aux extrernas de la réponse indicielle. 
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Notons que l'enveloppe de la réponse indicielle décroît 

de façon monotone et qu'elle ne s'annule jamais. 

11.3. INFLUENCE DES DISTORSIONS LINEAIRES DE PHASE. 

Ces distorsions correspondent aux conversions modulation de 

phase - modulation de i'réqueiice I4.P. - M.F. 

Afin de mieux mettre en évidence l'influence de ces dis- 

torsions, nous considérons le cas simple de l'amplificateur rectangu- 

laire qui ne présente aucune distorsion linéaire de gain. De plus, 

nous utilisons un taux de conversion M.P. - M.F. de valeur constante, 
ce qui suppose une variation de phase linéaire, d'ailleurs, cas fré- 

quemment rencontré en pratique. 

On définit : 

dm temps de groupe du dispositif. T g = - - =  du 

T ,  = - A = temps de phase du dispositif. 
'-"O 

oa = ,g -,, on aura donc . Voir figure 111-11. 
W - Wo 

Il en résulte que chaque amplificateur élémentaire, appar- 

tenant à la bande passante, ne subira pas le même retard. Ainsi, la 

réponse de l'amplificateur de fréquence centrale f, sera retardée d'une 

valeur égale à : 

ce retard dépendant de la fréquence fn. 



r i 2 !  3 ALLüFUI DE LA RJ2PONSE INDICIELLJ3 EN FONCTIûN DES D I S ~ R S I O N S  LINEAIRES DE LA PHASE 
{ K a-,; 



Montrons que ces distorsions linéaires de phase ont pour 

conséquence de dissymétriser la réponse du système même si l'excita- 

tion présente une symétrie. Si l'on considère deux amplificateurs 

élémentaires de fréquence symétrique par rapport à la fréquence cen- 

trale f, leurs réponses, identiques en valeur, sont retardées d'une 

valeur différente puisque l'expression du retard est une fonction non 

linéaire de la fréquence. 

Par conséquent, la distorsion linéaire de phase s'accom- 

pagnera d'une dissymétrie temporelle même lorsque l'excitation est 

symét- 'que. Il en résulte qu'il sera possible de définir les distor- 

sions linéaires de phase par la valeur de la dissymétrie observée. 

En notant : 

- G la plus grande valeur des maximum de la réponse, 
P 

- Gn la plus grande valeur absolue des minimums de la réponse, 
- G' et GA les valeurs respectives immédiatement plus petites. 

P 

Les dissymétries pourront être caractérisées par les 

G~ GP rapports - et 7 qui prennent la valeur 1 lorsque la réponse est 
Gn Gn B 

symétrique. Ces valeurs étant fonction des variables réduites a =  - 
O et Tg - " on est amené à construire des abaques à deux entrées 

T 
(abaques no 2' et No 3'). En procédant par approches successives, il- 

est donc possible de déterminer à la fois a = - et -. Notons 
f O T 

qu'il existe une indétermination sur la valeur exacte de (.cg - T$) de 
T 

2 Z' 

Celle-ci peut être levée en observant le sens de la défor- 

mation comme l'indique le schéma de la figure 111-12. 

REMARQUE. 

Les distorsions de phase modifiant peu la valeur du plus 

grand maximum, la connaissance de celui-ci permet donc la détermination 

du gain de l'amplificateur à partir de la valeur de a=- E3 déterminée 
f O 

précédemment. 



11.4. INFLUENCE SIMULTANEE DES DISTORSIONS D'AMPLITUDE ET DE PHASE : 

EXEMPLE DU MODELE DE BUTTERWORTH. 

Ce modèle appelé aussi''Maxima1ly FlatMest défini par une 

fonction de transfert de la forme : 

W avec x = - où w0 étant la fréquence centrale 
G 

1 &O 
Q = - = -  où B est la bande passante à 3 dB 

2a 2B 

n ordre du filtre 

A. gain maximum. 

Nous avons utilisé le programme général pour déterminer 

la réponse indicielle de ce modèle. Il apparaît tout d'abord que les 

extremas ne sont plus symétriques, ceci est dQ à la presence simultanée 

de distorsions linéaires de gain et de phase. Ensuite, l'enveloppe de 

la réponse indicielle ne s'annule pas. Nous donnons en annexes les 

abaques no 8-9 et 10 qui caractérisent ce modèle. 

Remarquons que ce modèle est physiquement réalisable car 

il satisfait aux critères de Paley-Wiener. 

11.5. INFLUENCE DU TEMPS DE MONTEE DE L'EXCITATION. 

Tous les modèles envisagés précédemment ont été étudiés en 

considérant un échelon idéal de temps de montée nul. En pratique, il 

n'en est pas de même et ceci a pour conséquence une modification de la 

réponse. Rappelons que, grossièrement, le spectre de fréquence d'un 

échelon, de temps de montée T:, s'étend du continu jusqu' à la fréquence 

Deux cas peuvent donc Etre envisagés : f, = - 
T r 

- la fréquence maximale du système réel est très inférieure 
----,------------------------------------------------------ 

à f Dans ce cas, on peut admettre que l'influence du temps de montée ---ce 

est' négligeable. 





- la fréquence maximale du système réel n'est pas très .................................................... 
inférieur à fc. On procède alors de la façon suivante : on considère ------------- 
un générateur réel comme l'association en cascade d'un générateur 

d'échelon idéal avec un quadripole caractérisant l'imperfection du 

signal. 

Par conséquent, on mesure en fait la réponse indicielle 

de ce quadrupole associé au système mesuré et on en déduit, grâce par 

exemple, à nos modèles, la fonction de transfert ylobale ~ ( w )  * H ( w )  

correspondant aux imperfections du signal pour en déduire celle du 

système à caractériser H ( w )  . 

III. DISPOSITIF EXPERIMENTAL DE MESURE ET MODE DE CARACTERISATION. 

111.1- DISPOSITIF DE MESURE DE LA REPONSE D'UN SYSTEME. 

Il est représenté sur la figure 111-14. 

Il comprend essentiellement : 

- un générateur d'échelon de temps de montée très court 
et ses éléments annexes de visualisation et d'amélioration du temps 

de montée. 

- un oscilloscope à échantillonnage. 

- une table traçante. 
Ainsi que, éventuellement pour des systèmes particuliers : 

- un circuit de polarisation continu, 

- des "capacités de liaison" dont le r61e est de protéger 
les têtes d%chantillonnage et le générateur d'impulsion. 

Ce dispositif peut être utilisé en réflexion (T.D.R.) ou/ 

et en transmission (T.D.T. time domaine transmission), pour caracté- 

riser soit les differents éléments de la matrice scattering d'un qua- 

dripole, soit le coefficient de réflexion d'un dipole. 

Les résultats que nous allons presenter correspondent à 

des etudes en transmission de quadripoles limitées à la mesure de S2i. 



111-2. MODE DE CARACTERISATION. 

A partir des résultats expérimentaux obtenus, nous nous 

proposons de déterminer les caractéristiques essentielles du système. 

Les divers modes de caractérisation correspondent à 

l'application des études théoriques qui précèdent. Leur difficulté 

d'application et la précision des résultats obtenus varient selon 

le mode de caractérisation choisi. 

Nous allons exposer ces divers modes de caractérisation. 

111.2.1. Utilisation de l'étude analytique. 

Nous avons vu que l'étude analytique était limitée à 

l'examen de cas simples comme les filtres passe-bande ou passe-bas 

à gain constant et à phase lingaire. Par contre, cette étude est par- 

faitement adaptée à la caractérisation des filtres à bande passante 

très étroite tels que les filtres à YIG. 

III. 2.2. Utilisation de La méthode gênérale de calcul sur ordinateur. 

Rappelons que cette méthode permet la détermination de la 

réponse d'un système quelconque à une excitation de forme quelconque. 

Elle peut donc être utilisée pour effectuer une simulation sur ordi- 

nateur du fonctionnement de ce système. Le principe consiste à ajuster 

les différents paramètres de la fonction de transfert et de comparer 

les réponses théoriques et expërimentales. La coxncidence est obtenue 

lorsque la fonction de transfert utilisée pour le calcul est identique 

à celle du système etudié. 

Ce mode de caractérisation est très précis mais aussi long 

à mettre en oeuvre. Aussi, rious avons généralement préféré utiliser une 

méthode plus approchée mais plus rapide que nous allons décrire. 

11.2.3. Utilisation des modèles idéaux. 

Au moyen de la méthode générale d'étude sur ordinateur, 

nous avons déterminé la réponse indicielle d'un certain nombre de 

modèles idéaux que nous avons défini et qui présentent ou non des 

distorsions linéaires d'amplitude et de phase. 



- (nt1 ) ième extremum K 
Rn - . no de l'abaque utilisé 

ière maximum 

RePONSE INDICIELLE 

TABLEAU II 1- 1 

Symétrique 

*s 3' CL: -Z 

Dissymétrique 

Extremas non 
equidistants 

Butter worth avec 
phase réelle 
(d'ordre n) 

Extremas non 
equidistants 

Trapézoïdal 
dissymétri- 

que 

Extremas equidistants 

Butterworth 
(phase 

linéaire) 

Rectangu- 
laire pha- 
se linéaire 

Extremas equidistants 

R.ctangulaire 
r g - % # O  

To fo 

R2 

Rectangulaire 
phase réelle 

hapézoid Gaussien 
symétrique 

T -+ fo 
O 

phase 
linéaire 



L'examen de la réponse indicielle d'un système permet d'assi- 

miler le comportement de ce système à celui de l'un des modèles. Ceci 

conduit donc à une caractérisation, certes approchée mais très rapide, 

du système. En particulier, cela permet un contrôle rapide, de la confor- 

mité à certaines normes, des systèmes à la sortie d'une chaîne de fabri- 

cation. Etant donné la grande variété des modèles que nous avons défini, 

le choix peut s'avérer difficile. 

Le choix du modèle qui paraît le mieux adapté à la reprësen- 

tation du système est guide par la présence ou l'absence de dissymétrie, 

d'une part, et la position des extremas d'autre part. Le tableau 111-1 

indique, dans chacun des cas, les modèles qui peuvent convenir. 

111.3. RESULTATS SIGNIFICATIFS. 

Nous présentons un certain nombre de résultats expérimentaux 

obtenus sur des systèmes très divers. Pour caractériser ces systèmes, 

nous avons utilisé les modèles définis précédemment. 

111.3.1. Quadripole à bande passante très étroite : Le filtre à YIG. 

Nous présentons, sur la figure IV-15, la réponse du filtre 

à YIG, type 7426 fabriqué par Silverlab. Cette réponse est symétrique, 

ce qui indique l'absence de distorsions linéaires de phase. On remarque 

que les positions des extremas sont équidistantes, 

La mesure de cette distance donne la valeur de la fréquence 

centrale. On note aussi une décroissance très lente de l'enveloppe de 

la réponse. Ceci est caractéristique d'un filtre à bande passante très 

étroite. Nous utilisons, dans ce cas, la ihéorie analytique pour déter- 

miner cette bande passante 

On sait, par ailleurs, que l'amplitude théorique du premier 
2 

maximum de la réponse indicielle est - a A. Par comparaison avec l'expé- 
Il 

rience on en déduit donc les pertes d'insertion du filtre. 





Nous résumons les caractéristiques mesurés dans le 

tableau 111-2 ci-dessous où nous effectuons la comparaison avec ceux 

fournis par une analyse fréquentielle classique. Ceci montre la vali- 

dité de notre méthode de caractérisation. 

Amlyse temporelle 2,622 GHz 29,3 M.Yz A ;. -5,76 d 

TABLEAU 111-2 

I 1 
Paramètre j FrSqueilce centrale 

111.3.2. Filtre passif passe-bande. 

I à 3 db I 1 Pertes Bande passante 

Nous représentons, sur la figure 111-16, la réponse d'un 

filtre passe-bande nOi4.B fabriqué au C.N.E.T. (Lannion) que l'on a 

associé à un filtre passe bas 0-2 GHz afin de supprimer les bandes 

passantes parasites aux fréquences élevées. 

Temps de groupe 

On observe une réponse légèrement dissymétrique, ce qui 

indique la présence de distorsions linéaires de phase. Par ailleurs, 

les extremas sont equidistants. On choisit donc le modèle rectangu- 

laire avec distorsions de phase. 

Les résultats obtenus par notre méthode sont donnés sur 

le tableau 111-3 où nous comparons à nouveau à ceux que l'on obtiendrait 

à l'aide de la méthode fréquentielle. Ceci confirme la validité de notre 

méthode. . 

Temps de groupe 

TABLEAU 111-3 



I 
\O I - 1 

I 
n I 
H I 
H I 

1 
Q) I 
k i 
3 1 
'Mi 
.A 1 
L l 

I 



111.3.3. Amplificateur sasse-bande. 

1 

Il s'agit d'un système actif utilisant des transistors et 

fabriqué par L.T.T. 

Nous présentons, sur la figure 111-17, la réponse de cet 

amplificateur. 

On observe une réponse symétrique et des extrhas équidis- 

tants. Par ailleurs, des distorsions linéaires de gain paraissent vrai- 

semblables pour un tel dispositif. Nous utiliserons donc le modèle tra- 
B 

pézoldal. L'abaque n03 nous fournit la valeur de a =- tandis que 
O 

Af . L'abaque n04 four- l'abaque n06 permet d'apprécier celle de C = - 
fo 

nissant la valeur du gain 

Les résultats obtenus par notre méthode sont résumés dans 

le tableau ci-dessous dans lequel nous effectuons une comparaison avec 

ceux fournis par l'analyse fréquentielle. 

TABLEAU 111-4 

En conclusion, nous avons montré, grâce à une étude portant 

sur plusieurs systèmes très différents, la validité de la méthode de 

caractérisation par modèles simples. Elle a été appliquée avec un égal 

succès à de nombreux autres systèmes hyperfréquences. Il en résulte 

donc que l'utilisation des modèles que nous avons définis permet une 

caractérisation certes approchée mais très rapide de la plupart des sys- 

tèmes utilisés en hyperfréquence. 

T e m ~ s  
de 

groupe 

? , 3  ns 

Bien entendu, la théorie analytique n'est applicable qu'à 

des cas très particuliers et, à l'inverse, l'étude numérique est très 

précise et applicable à tous les cas en effectuant une simulation sur 

ordinateur. 

Gain 

24,5 dB 

Bandepassante  

454 MHz 

Paramètre 

Caractérisation T.D.R. 

Dis tors ion 
d ' anp l i tude  
C = A f  /£, 

O, 045 

Fréquence 
c e n t r a l e  

1,411 GHz 

25 dB 415 MEIZ Carac tgr i sa t ion  Analyseur reseau 
l 
: 

0,056 i 7 , 7 4 n s  
I 

1,45 GHz 
1 -- - à 6 ciB 





IV - MISE EN EVIDENCE DES DISTORSIONS NON LINEAIRES 

Nous présentons quelques éléments d'une étude expérimentale 

préliminaire de l'influence des distorsions non linéaire de gain et 

de phase sur la réponse d'un amplificateur hyperfréquence. 

Nous proposons ensuite des modeles théoriques qui pourraient 

expliquer les phénomènes observés. Ces modèles pouvant être étudiés 

sur ordinateur en utilisant le programme général de calcul que nous 

avons conçu. 

1 ) RESULTATS EXPERIMENTAUX 

a - Dans le domaine temporel 

Le principe de l'étude expérimentale consiste à faire 

croître le niveau de l'excitation de façon à faire apparaftre des 

déformations sur la réponse du système. Ces déformations ayant pour 

origine les distorsions non-linéaires. 

Nous présentons sur les figures 111-18 et 111-19, un exemple 

typique de déformation de la réponse en réponse non linéaire obtenu 

sur un amplicateur hyperfrequence à transistor fabriqué par LTT. 

Les non linéarités se manifestent par : 

- une modification de la bande passante apparente 
- une décroissance du gain d'environ 20 dB par décade comme le montre 

la figure 111-20. 

- l'apparïtion de fréquences basses 

Nous attribuons ces fréquences basses à l'existance de 

phénomènes paramétriques. 

D'autres amplificateurs hyperfréquences tels que tube 

à ondes progressives (T.P.O.) ont donnés des résultats similaires. 

Enfin, signalons les résultats obtenus à partir d'un amplificateur 

comportant un système linéariseur du gain en fonction de la fréquence 

et construit par le CNET (UTO-N5). Pour un niveau d'excitation donné, 



Figure III 18:Réponse de l'amplificateur LTT 

à un échelon en régime faiblement 

non linéaire. 

Figure 111.19 : Réponse de l'amplificateur 

L.T.T. à un échelon en régime fortement 

non linéaire 



Figure 111.20 : Evolution du gain de 

l'amplificateur passe - bande L.T.T. en 

fonction du niveau 



\k 
Figure 111.21 : Influence du linéariseur 

sur le gain 



les réponses obtenues, avec ou sans utilisation du linéariseur, 

sont très différentes. Il en est de même pour la courbe de gain 

fonction du niveau de l'excitation : une diminution du gain de -1 dB 

est obtenue pour un niveau d'entrée de 225 mV sans linéariseur et 

de 450 mV avec linéariseur (Fig. 111-21). Il01 

b - Dans le domaine fréquentiel 

L'amplificateur LTT étudié précédemment dans le domaine 

temporel l'a été également dans le domaine fréquentiel. Cette étude 

a consisté à appliquer à l'entrée une onde monochromatique à puissance 

incidente constante quelque soit la valeur de la fréquence utilisée. 

Nous donnons, dans le tableau ci-dessous, les résultats obtenus 

pour trois niveaux d'entrée. 

c - Conclusion de l'étude expérimentale 

Gain Bande Passante 

Il semble que, en régime non linéaire, le gain diminue 

et la bande passante augmente. C'est ce qui apparaît clairement 

dans l'analyse fréquentielle mais beaucoup moins nettement dans 

l'analyse temporelle. D'ailleuns, l'exploitation des résultats fournis 

par l'analyse temporelle apparaît malaisée, en particulier les modèles 

simples que nous avons définis en régime linéaire sont.peu adaptés 

à la caractérisation du fonctionnement. 

i MHz 1 

365 

3 90 

470 

Pe (pl 

50 

200 

500 

Remarquons aussi qu'on ne peut comparer directement les 

études réalisées dans le domaine temporel et le domaine fréquentiel 

car elles correspondent en fait à des excitations à spectres de 

fréquence tr&s différentes . 

(dB) 

3 1 

24 

17 

Ceci montre la difficulté et la complexité de l'étude 

du régime non linéaire en particulier dans le domaine temporel. 



2) MODELES THEORIQUES ET METHODE D'ETUDE PROPOSES 

Nous allons essayer de définir des modèles théoriques 

présentant des caractéristiques analogues à ceiles mises en évidence 

de façon expérimentale. Ensuiten nous proposons un mode d'étude sur 

ordinateur. 

La caractéristique non linéaire que l'on considère est 

placée sous la dépendance d'une grandeur quelconque du système étudié. 

S'il s'agit d'une grandeur afférente à l'entrée, la non linéarité 

sera dite d'entrée. S'il s'agit d'une grandeur afférente à la sortie 

la non linéarité sera dite de sortie. 

Par ailleurs, il convient de définir la grandeur d'influ- 

ence qui peut étre par exemple, la tension ou le courant, ou la 

puissance instantanée ou encore l'énergie développée à l'instant 

considéré. 

Enfin, il convient de choisir la loi théorique de dépendan- 

ce entre la caractéristique non linéaire et la grandeur d'influence. 

Ceci montre la grande variété des études possibles en 

régime non linéaire. 

a - Modsle théorique proposé 

Nous ne considérons que les non linéaritds de gain. 

En outre, le modèle correspond aux hypothèses suivantes : 

1) Les caractéristiques d'un système qui nous paraissent les plus 

significatives sont le gain A à la fréquence centrale et la bande 

passante B. 

2) Nous proposons de considérer une non linéarité d'entrée correspon- 

dant à l'influence de la valeur instantan6e de la tension d'entr6e 

e(t). Nous écrirons donc 



où A, et Bo sont les gain et bande passante en régime linéaire avec 

lim ~[e] = 1 
m 

3) Nous admettons constantela valeur du produit gain-bande, ce qui 

implique : 

Ce (t) 1 = K2[e (t) 1 = K[e(t) 1 

4) En nous aidant de l'expérience, nous proposons la loi de dépendance 

suivante : 

om Es est la tension d'entrée correspondant à une attenuation de 3dB. 

b - Méthode d'étude poss~le 

Notre méthode d'étude générale sur ordinateur doit permet- 

tre de traiter aisément le modèle théorique du régime non linéaire 

que nous proposons. Le principe étant le suivant. 

Le signal e(t) d'entrée est décomposé en une somme d'éche- 

lons d'amplitude Ei apparaissant à l'instant ti. On calcule la réponse 

à l'échelon Ei de chaque amplificateur élémentaire de gain aj corres- 

pondant à la courbe de gain du système discrétisée. Cette courbe de 

gain ayant un gain maximum A(t) et une bande passante B(t) dépendant 

de l'instant ti d'apparition de l'échelon considéré en application de 

la loi de dépendance choisie. 

CONCLUSION 

Nous avons présenté les premiers éléments d'une étude 

expérimentale des non linéarités dans le domaine temporel et dans 

le domaine fréquentiel. 

Les informations recueillies dans le domaine temporel 

semblent d'exploitation malaisée. 



Néanmoins, nous proposons un modèle théorique et une 

méthode d'étude sur ordinateur qui devraient permettre une meilleure 

compréhension des phénomènes. 
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CHAPITRE IV 



CARACTERISATION DANS LE DOFIAINE TENPOREL 

DE CERTAINS MATERIAUX ET STRUCTURES SEMI-CONDUCTRICES 

1 - INTRODUCTION 

Nous nous proposons la détermination expérimentale dans 

le domaine temporel, d'Une part, des propriétés physiques du matériau 

semi-conducteur et, d'autre part, des caractéristiques de la structure 

semi-conductrice. Les matériaux étudiés ont été le silicium et 1'Arsé- 

nuire de Gallium tandis que les structures sont des diodes à avalanche 

et à temps de transit (ATT ou IMPATT). Cependant, notre méthode de 

caractérisation est susceptible de s'appliquer à beaucoup d'autres 

matériaux et structures. 

Une telle étude est justifiée par l'utilisation de plus 

en plus fréquente en hyperfréquences de dispositifs à semi-conducteurs 

remplissant des fonctions très diverses : mélangeurs, transposeurs, 

détecteurs, multiplicateur de fréquence, amplificateurs, oscillateurs, 

etc ... Il est donc important de pouvoir caractériser à la fois le 

matériau et la structure utilisée afin de permettre 

- une meilleure connaissance des mécanismes physiques mis 
en jeu, 

- une connaissance plus approfondie des phénomènes limi- 
tant les performances telles que puissance et rendement, 

- une optimalisation du fonctionnement des dispositifs. 

Cette étude consiste en la visualisation et la mesure des 

phénomènes transitoires qui prennent naissance dans une diode soumise 

à l'action d'un échelon, de temps de montée très court. Les grandeurs 
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de base sont : la tension incidente et la tension réfléchie par l'échan- 

tillon ; elles servent à élaborer les grandeurs d'étude qui sont : le 

courant et la tension aux bornes de l'échantillon. 

L'analyse de l'évolution temporelle du courant et de la 

tension aux bornes de l'échantillon nous permettra d'accéder à la con- 

naissance des propriétés du matériau et des caractéristiques de la 

structure. 

Cependant, les possibilités de notre dispositif sont 

limitées par le temps de montée du générateur d'impulsions. C'est 

d'ailleurs une des raisons qui nous a conduit à réaliser des géné- 

rateurs de hautes performances. Avec nos générateurs de temps de 

montée 2 50 pS il apparaît, sur la figure I V 1 ,  que nous pouvons 

espérer accéder, en particulier, à la meSure des phénomènes d'injec- 

tion, de transit et de génération par avalanche. De même, avec des 

vitesses de dérive du courant de l'ordre de lo5 m/S, nous ne pourrons 

espérer mettre en évidence que des longueurs supérieures au micron. 

IV.1. DISPOSITIF EXPERIMENTAL DE MESURE DU COURANT ET DE LA TENSION. 

Rappelons que les grandeurs que l'on peut mesurer directe- 

ment .Ce sont :la tension incidente vi (t) et la tension ré£ léchie vr (t) 

par l'échantillon soumis à un Scheloil. Ces grandeurs sont sujettes à 

des influences perturbatrices telles que : 

A - La dérive à court terme ou jitter du générateur , 
. B - La dérive à long terme de la base de temps de l'oscil- 

loscope, de la table traçante, etc . . . 
C - Le bruit des têtes d'échantillonnage. 

Par ailleurs, les grandeurs significatives sont : le cou- 

rant i(t) et la tension v(t) aux bornes de l'échantillon. Les relations 

étant : 

v(t) = vi (t) 4- vr (t) 

Vi(t) - vr (t) 

i(t)= % 
avec Ro = $0 R 
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L'élaboration des grandeurs significatives,à partir des 

grandeurs mesurées, peut se faire' de plusieurs façons : 

- par addition graphique : méthode très imprécise, 

- par traitement numérique : précis et peut réduire forte- 

ment les perturbations de A et de C. 

- par addition analogique : assez précis et peut réduire 

fortement la perturbation de A et légèrement celle de C. 

En'ce qui nous concerne, nous avons utilisé cette dernière 

possibilité en remarquant toutefois que v(t) et i(t) n'ont pu être 

enregistrés simultanément ne disposant que d'un seul additionneur- 

soustracteur et d'une table traçante à une seule voie verticale. 

Le dispositif de mesure est représenté sur la figure IV-2. 

Il présente une structure en pont. Dans une des deux branches, se trouve 

la référence (boîtier circuit-ouvert) tandis que dans l'autre se trouve 

l'élément à mesurer. 

Cette disposition, parfaitement symétrique, permet : 

- de disposer en permanence de l'information : tension inci- 
dente Bu niveau du composant, 

- de s'affranchir en grande partie de l'influence des élé- 
ments parasites du montage : câbles, monture, boitier, etc ... 

L'équilibre du pont est effectué en ajustant les longueurs 

des câbles et le retard interne à l'oscilloscope pour mesurer un courant 

quasi nul lorsque les deux branches du pont contiennent un boftier 

circuit-ouyert. 

Nous présentons, sur la figure IV-3, une courbe d'évolution 

typique du courant et de la tension aux bornes d'une diode semi-conduc- 

trice à avalanche et à temps de transit. 

On remarque, tout d'abord, une augmentation brutale du 

courant correspondant d'ailleurs à une croissance de la tension. Ceci 





s'explique aisément par la présence d'un courant de déplacement : 

Ensuite, on constate une croissance relativement lente du 

courant qui tend vers une valeur d'équilibre correspondant au reGime 

quasi-statique du courant d'avalanche. Ceci représente le temps de 

montée de l'avalanche. 

L'explication des phénomènes observés conduit tout natu- 

rellement à des méthodes de mesure de ces phénomènes. 

En analyse fréquentielle, il est très difficile d'effectuer 

une mesure précise du courant de déplacement,en fonctionnement normal, 

car on ne peut aisément séparer sa contribution de celle du courant de 

conduction. Au contraire, en analyse temporelle, la mesure est plus 

facile et plus précise car les deux composantes du courant apparaissent 

à des temps nettement distincts. Ceci est bien mis en évidence sur la 

figure IV-3. 

Le mesure, à chaque instant t, de la valeur du courant de 

déplacement et de la pente de la tension permet d'accéder à la valeur 

de la capacité et de son évolution : 

Classiquement, on considère la capacité Co de la diode 

correspondant à la tension de bloquage du champ électrique. Cette mesure 

permet d'accéder à la connaissance de l'épaisseur W de la zone disert& 

si la section S est bien connue : 

où E est la permittivité du matériau. 



Nous présentons dans le tableau IV-1 un certain nombre 

de résultats. A titre de comparaison, nous donnons également les valeurs 

obtenues grâce à une analyse fréquentielle. 

IV-4. MESURE: DU COURANT DE CONDUCTION ET DETERMINATION DU TEMPS DE 

MONTEE DE L'AVALANCHE. 

Comme le montre la figure IV-3, au bout d'un temps d'appli- 

cation de l'impulsion d'environ 300 gs, la tension aux bornes passe 

par une valeur maximale puis reste sensiblement constante. Le courant 

de déplacement peut alors être considéré comme nul et il en résulte 

que le courant mesuré n'est autre que le courant de conduction. Ce 

courant de conduction met un certain temps à s'établir, ce temps 

étant le temps de montée de l'avalanche. 

Pour la diode étudiee, et le régime de fonctionnement consi- 

déré, le temps de montée de l'avalanche est d'environ 400à 500ps. Ce 

temps de montée dépend de nombreux facteurs ; en particulier : 

a - le matériau utilisé : AsGa, Si, etc ... 
b - la structure qui conditionne : 

- le courant initialisant l'avalanche (courant 
injecté pour une jonction métal-semiconducteur ou courant de satura- 

tion d'origine thermoïonique) , 
- le temps de transit des port,?uxs, 

- la réaction de la charge d'espace. 
c - les conditions de fonctionnement : amplitude de la 

tension et du courant quasi statique. 

Nous présentons, dans le tableau IV-2, les mesures de temps 

de montée effectuées sur des diodes. On remarque que les temps de montée 

des diodes à structure métal-semiconducteur sont beaucoup plus courts 

que ceux des diodes à structure semiconducteur - semiconducteur. Un 
simple examen de la courbe i(t) permet donc d'identifier immédiatement 

le type de structure étudiée. 
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As Ga 
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Nous avons vu que la valeur de ce courant conditionne forte- 

ment la valeur du temps de montée de l'avalanche. On comprend donc 

l'importance de sa détermination en vue des applications aux hyper- 

fréquences. En effet, les caractéristiques en régime fort signal 

dépendent fortement du courant tunnel IT et/ou du courant de satu- 

ration IS qui initialise le mécanisme d'avalanche. C'est particulière- 

ment vrai dans le cas des diodes Hi,-Lo. où la présence d'un champ élec- 

trique três élevé à l'interface métal-semiconducteur se traduit par 

un courant tunnel IT important qui peut modifier considérablement les 

performances hyperfréquences (puissance et bruit). 
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Considérons une diode à avalanche soumise à l'action d'une 

tension en échelon de temps de montée nul. A l'instant t=O, le courant 

d'origine tunnel IT(0) s'établit quasi-instantanément.(fig. W 4) 

Ce courant initialise l'avalanche qui provoque l'existence d'un courant 

de conduction qui s'exprime par 

l'équation de READ [ l  1 .  
O 

(~vec ri = -1: 
v 

K 

Au départ i(t) j$% IT et il en 

résulte après intégration que 

1 
~ o g  i (t) 9 - $[vol et + ~ o g  I~(o) v Ti 

ce qui implique une croissance 1 
Z 

..t 
linéaire. 

Figure IV-4 

Ensuite, le courant i(t) prend des valeurs plus importantes 

ce qui limite la croissance de i(t) qui tend vers la valeur finale en 

régime quasi-statique Io. Ce régime satisfait à la candition d'avalanche 

IT ( m l  
$[vol = 1 - -  . Si l'on admet que IT(o) = IT(m)= IT , alors en consi- 

IO r - \  

T dérant le point A : Log Io - Log IT = - ' i 

Cette explication du fonctionnement est très simplifiée 

puisqu'elle suppose, entre autres, un temps de montée nul de la tension 

aux bornes. Néanmoins, elle montre qu'il est possible d'effectuer une 

mesure approchée du courant initialisant l'avalanche. Le déterminatim 

de IT peut s'effectuer graphiquement comme le montre la figure IV-5. 

Il apparaît que la valeur mesurée de IT dans le cas d'une structure 

M/H~L,.~~ AsGa est du même ordre que celle indiquée par l'application 

de la théorie de PADOVANI [ 2  ] . 





Signalons que cette méthode suppose la mesure de valeurs 

très petites du courant de conduction et que cette mesure est alors 
7 

entâchée d'erreurs, en particulier à cause de la présence,dans cette 

zone, du courant de déplacement. 

La mesure de la dérivée en fonction du champ électrique, 

du taux d'ionisation s'effectue habituellement en régime statique. 

~'ori~inalitk de notre méthode consiste en la détermination de la 

croissance du taux d'ionisation - à partir de la mesure du taux 
AE AIc 

de croissance du courant de conduction - . Cette mesure s'effectue 
1, *AT 

donc en dynamique dans un fonctionnement proche du fonctionnement habi- 

tuel des diodes utilisées en hyperfréquences. 

En régime dynamique, le fonctionnement de la diode est régi 

par l'équattion de READ : , 

Si l'on considère des variations suffisamment petites du 

champ électrique E autour de la valeur initiale Eo , on peut écrire en 
première approximation : 

 état initial : ic (O) = Io ; e (O) = Eo correspond à un 

état d'équilibre satisfaisant à la condition d'avalanche 2 

l'expression précédente s'écrit alors : 
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en considérant que ic reste très voisin de Io et les ordres habituels 

de a' (E,) et IS on obtient en définitive la relation : 

ô v - vo 
soit avec 

Ti = 2V et E - E ~ #  - 
W 

En pratique, il sera commode de s'affranchir de l'influence 

du courant de déplacement. On considérera donc l'instant où la tension 

passe par une valeur maximale Vma, et la valeur correspondante du taux 

relatif de croissance di courant. 

Nous présentons sur la figure .6 , un exemple typique 
de détermination de a' (E). Par ailleurs, nous donnons sur les Fig. IV-7,IV-8 

lesdifférentes valeurs que nous avons pu mesurer par cette méthode 

pour 1'AsGa et le Si et pour différentes structures. On remarque que 

nos résultats sont proches des valeurs théoriques indiquées par divers 

auteurs. 

Cette méthode, à notre connaissance originale, permet donc 

d'accéder facilement et avec une bonne précision, à la connaissance 

du a' du matériau. 

FaMARQuE : 

1) Pour déterminer la valeur du champ électrique Eo, nous 

utilisons la connaissance de la carte du champ électrique obtenue à 

partir de celle du dopage et nous considérons une valeur moyenne du 

champ électrique dans la zone d'émission. 
6 2) En fait = - , m pouvant prendre des valeurs variables 
mv 

suivant les structures et les r6gimes de fonctionnement mais restant 

connues entre 2 et 3 [6], les valeurs de a'E varieront en conséquence. 



- 
n 
m 
u m .+ 
P i .  - b 

m m d' 
CD 

n 
m d' 
Y 

- 
-3 m m 
CD 
4 

x 

\O 
4 

I Ln 
4 '3 Ln - . 
LO Ln Ln 

3 
rl 
al 
-4 
c, 
d 

h - a) 
2 7 -u' ,,al 

Y) a 
l l3 
3 

i 



IV.7. MESURE DU TEMPS DE TRANSIT. 

Considérons une diode soumise à un accroissement de tension. 

Il en résulte une augmentation correspondante du courant de conduction 

qui atteint, au bout-d'un certain temps, une valeur d'équilibre en régime 

quasi-statique. Supposons que l'on arrête brutalement cette tension sup- 

plémentaire ; le courant de conduction ne reprendra son ancienne valeur 

qu'au bout d'un temps correspondant au temps d'évacuation des charges 

emmagasinées dans la diode. Ce temps correspond au temps de transit 

des porteurs dans la structure. 

Ceci montre la possibilité de mesurer la durée du temps de 

transit des porteurs (ou temps de vol) à travers une structure semi- 

conductrice. Si la vitesse de déplacement est supposée connue, on peut 

donc en déduire la longueur équivalente W - f  de ce transit. 

Cette méthode permet une mesure plus directe et plus réa- 

liste du temps de transit que ne le permet l'étude fréquentielle. En 

effet, cette dernière ne fournit que la valeur de la résistance de ' 

charge d' espace qui donne accès, dans le modèle de READ, au temps de 

transit. De plus, elle correspond à des mesures en basse fréquence 

donc dans des conditions très éloignées de celles du fonctionnement en 

hyperfréquences. 

En pratique, notre dispositif de caractérisation fournit 

directement les tensions incidentes Vi et réfléchies VR reliées au 

courant et à la tension par les relations : 

Par conséquent, il suffit de mesurer le temps qui sépare 

la disparition de l'accroissement de tension incidente de celle corres- 

pondant à la tension réfléchie. 

Sur la figure IV-9, nous avons représenté une allure typique 

de tension incidente et réfléchie. Cette méthode a été appliquée à un 

certain nombre d'échantillons et nous présentons, sur le tableau de la 

Fig. IV91es résultats obtenus. Les valeurs obtenues grâce à l'analyse 

fréquentielle ont été indiquées également. Il apparaît une bonne con- 

cordance entre ces divers résultats. 





Remarquons que ces mesures demandent un soin particulier 

pour éviter l'influence des dérives à court etlong terme qui limitent 

la précision du résultat. Le temps de descente des impulsions con- 

tribue lui aussi à cette limitation. 

IV.8. CARACTERISTIQUE INSTANTANEE 1 = f(V) ET DETERMINATION DE 

GRANDEURS DIVERSES. 

Par modification de la tension du générateur d'impulsion, 

il est possible, à chaque instant t, de tracer la caractéristique 

courant-tension à temps donné. Nous représentons sur les figures N-lOetll 

et I V - I ~  les caractéristiques 1 = f (V) obtenues de cette manière 

pour des temps particuliers. Il apparaxt, sur la figure IV-10 , que 
les caractéristiques se 'déforment et se translatent en fonction du 

temps. La caractéristique limite,obtenue pour des temps importants 

correspondant à la caractéristique quasi-statique, s'obtient au bout 

d'un temps égal au temps de montée de l'avalanche. C'est pourquoi, dans 

le cas de la figure IV-11 , toutes les caractéristiques semblent con- 
fondues car le temps de montée de la structure métal-semiconducteur 

étudiée est extrêmement court. 

Les caractéristiques 1 =f(V) tracées sont significatives 

de la nature du contact. En outre, elles permettent la mesure du dopage 

minimum de la diode et de la résistance de charge d'espace à la tempé- 

rature ambiante et à courant élevé. Enfin, elles révèlent la constitu- 

tion de la structure HiLo.ou L&,Lo. car les rebroussements de courbe 

observés peuvent Gtre interprétés par une déformation violente du 

profit de champ Blectrique qui provoque l'existence d'une nouvelle zone 

d'émission de porteurs par effet d'avalanche. 

Une étude numérique,exacte et complète, devrait permettre 

une meilleure compréhension des phénomènes observés. 
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CONCLUSION. 

Le dispositif de caractérisation des matériaux et structures 

semi-conductrices utilisés en hyperfréquence nous a permis d'effectuer 

la mesure ou la détermination d'un certain nombre de grandeurs physiques 

dont la connaissance est essentielle en vue de la détermination des 

performances limites des dispositifs ou de leur optimalisation. 
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CONCLUS ION 

Ce travail constitue une contribution à la conception de 

dispositifs de caractérisation temporelle de hautes performances et 

à leur utilisation pour la caractérisation de composants et de systèmes 

hyperfréquences. 

Nous avons introduit et développé les techniques nouvelles 

de réflectométrie temporelle au Centre Hyperfréquences et semiconduc- 

teurs de l'Université des Sciences et Techniques de Lille 1, qui 

par ailleurs, nous a fait bénéficier de l'expéxience acquise dans la 

connaissance et la caracterisation fréquentielle des systèmes et 

composants semiconducteurs. 

L'étude envisagée nécessitait la réalisation des généra- 

teurs d'impulsions à temps de montée très court et niveau élevé 

qu'il n'était pas possible dkbterrir commercialement. Nous avons donc 

réalisé des générateurs 2 relais REED dont les performances sont parmi 

les meilleures obtenues dans le monde pour des dispositifs analogues. 

Ceci a été obtenu d'une part, grâce à une étude systématique à la 

fois de l'interrupteur REED et de La structure hyperfréquence dans 

laquelle il est inclus. D'autre part, par la conception et la réali- 

sation de plusieurs dispositifs d'amélioration du temps de montée à 

éléments passifs et à éléments actifs. 



Ces générateurs nous ont permis l'étude expérimentale du 

comportement, dans le domaine temporiel, de dispositifs passifs et 

actifs utilisés en hyperfréquences. En particulier, nous avons mis 

en évidence l'influence des distorsions linéaires de gain et de phase 

sur la réponse à une impulsion en définissant un certain nombre de 

modèles théoriques simples permettant d'ailleurs une caractérisation 

approchée mais très rapide. Ces modèles théoriques ont été étudiés 

à l'aide d'un mode d'étude original, sur ordinateur, que nous avons 

conçu et mis au point. Ce mode d'étude est très général puisqu'il 

permet la détermination de la réponse d'un système quelconque à une 

excitation quelconque à partir de la seule connaissance de la fonction 

de transfert. Il devrait d'ailleurs permettre une meilleure compréhen- 

sion des distorsions non linéaires de gain et de phase. 

Nous avons également utilisé les générateurs construits 

pour la mesure de la détermination des grandeurs caractéristiques du 

matériau semiconducteur ou de la structure. Nous nous sommes intéressé 
//- %.!, ( i '  aux diodes à avalanche et à temps de transit mais la méthode utilisée a ,  \ 1 

est d'application très générale. Notre dispositif de mesure en pont 

nous a permis de déterminer l'évolution temporelle du courant et 

de la tension aux bornes du composant avec une précision acceptable. 

De nombreuses informations sont susceptibles d'être obtenus par cette 

méthode, citons en particulier, le temps de transit dans la structure 

(OU temps de vol des porteurs), la dérivée du taux d'ionisation et la 

valeur du courant introduisant l'avalanche. 

Il apparaft donc que notre travail a permis d'étendre le 

domaine d'application des techniques de réflectométrie temporielle. 

En effet, nous avons montré la possibilité de les appliquer à l'étude 

des conversions AM-FM et PM-FM ainsi qu'à la caractérisation des 

composants semiconducteurs. Enfin, nous avons realisé des générateurs 

d'impulsions de hautes performances. 

Ce travail pourrait être poursuivi dans deux directions 

différentes : 

- d'une part, par une êtude approfondie des non-linéarités de gain et 
de phase dans les amplificateurs hyperfréquences ; 



- d'autre part, par une exploitation plus approfondie des résultats 
expérimentaux obtenus dans l'étude des diodes à avalanche et 

par son extension aux nombreux autres composants à semiconduc- 

teurs utilisés en hyperfréquences tels que les diodes Schottky, 

les transistors F.E.T. et C.A.T.T., etc... 

Pour cela, il conviendrait de réaliser des générateurs 

d'impulsions encore plus performants et d'utiliser du matériel, en 

particulier, un oscilloscope présentant une fréquence de coupure 

beaucoup plus élevée. Pour l'un comme pour l'autre, il semble qu'il 

faille utiliser des technologies et des principes de fonctionnement 

entièrement nouveaux. 
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A N N E X E  I I  

1. SUBSTRAT U T I L I S E  POUR L A  R E A L I S A T I O N  DES S T R I P  - L I N E  

nature : Alumine 

permittivité : = 9,6  

épaisseur : 0,635 mm 

II. INTERRUPTEURS REED 

I AR5 1 
(Celduc) 

WR 127 
(Gentech) 

Tension maximum de commutation l 100 VDC I 500 VDC 

Résistance de contact 

Courant maximum de commutation l 2 A I 1 A 

Tension de claquage minimum 1 O00 VDc 1 500 Veff 

0,05 

Résistance d'isolement 

o I o 5  

Champ magnétique de fermeture 1 410&111 AT 1 4105111 AT 

Espérence de vie 

Longueur du verre (mm) 1 15 ,s  

2 ms 

I 

Diamètre extérieur (mm) 

Type de contact 

Temps de commutation 

mouillé H 
décentré 

g 

1 ms 

313 

mouillé H 
décentré 

g 

313 



III. OSCILLOSCOPE 

TEKTRONIC type 564 à mémoire : 

- entrée verticale échantillonnage tête S 4.sur tiroir 352 
- temps de montée < 25 ps 
- niveau maximum $5 V 

- balayage par tiroir 3T2 ; durée minimale 200 ps/cm et 20 ps/cm 

en X 10 

- retard minimum de synchronisation 60 ns 

I V .  L I G N E  A RETARD 

- utilisant 12 m de cable semi-rigide UT 250 A 

- enroulé selon diamètre de 1 pied 

- comportant deux connecteurs OSM 

- poids = 2 , 5  kg 

- retard apporté 60 ns 

V.  CABLE  SEM1 R I G I D E  UT 2 5 0  A 

Fabriqué par Uniform Tubes 

Zc = 50 + 0,5 R 

Diamètre extérieur 6,35 mm 

Diametre du diélectrique (PTFE ex bride) : 5,45 mm 

Diamètre de conducteur (u) 1,67 mm 

V I .  GENERATEUR A D I O D E  TUNNEL 

Fabriqué par TEKTRONIX type S 52 

- fréquence de répétition # 670 Hz 

- zs = 50 R 

- niveau sortie -- 250 mV 

- temps de montce < 25 ps 




