Résumé

L'amplificateur de puissance (AP) est généralement le dernier bloc actif dans une chaine d’émission. Sa fonction
est d’amplifier la puissance du signal jusqu’au niveau requis avant de pouvoir la transmettre dans 1’espace libre.

De cela, nous pouvons dire que 1’amplificateur de puissance est un élément essentiel dans tous les systemes
électroniques micro-ondes comme les radars, les systemes de communication ou méme de navigation. Due a
I'avancée technologique rapide, il y a un besoin important d'améliorer les performances des circuits micro-ondes.
L'effort s'est focalisé sur la conception des nouvelles structures d’amplificateur de puissance bien adaptées avec
une puissance de sortie et un gain de puissance élevé, a bas co(t, stable et fiable. Plusieurs techniques de
conception et des topologies sont décrites, et elles ont été appliquées a la conception des nouvelles structures
d’amplificateurs de puissance hyperfréquences.

Aprés un survol des principes de fonctionnement des amplificateurs, de la technologie planaire micro-ruban, le
role d’adaptation d’impédance dans la fonction d'amplificateur, les différentes méthodes de conception et
d’amélioration des performances, nous avons présenté d'abord les étapes de conception d'amplificateurs micro-
ondes en détail. Par la suite nous avons présenté deux structures des amplificateurs de puissance avec des
différentes approches de conception, la premiere structure fonctionnant a 1.71GHz, qui comporte un seul étage,
polarisé en classe A, a permis d'obtenir une puissance de sortie de 20dBm pour un rendement de 31% et un gain
de puissance de 13dB. Et pour la deuxiéme structure a été congue avec deux étages qui fonctionnant a 2.6GHz,
a pour objectif d'améliorer a la fois I'adaptation d'impédance et le gain de puissance. Enfin pour répondre aux
besoins des applications nécessitant des circuits & bande de fréquence large, la troisiéme et la quatrieme structure
sont un amplificateur de puissance a configuration équilibrée fonctionnant dans la bande ISM [2.4GHz; 2.5GHz]
avec de meilleurs performances. Grace a ces approches de conception, nous avons étudi¢ chaque structure d’une
maniére bien détaillée, ce qui nous a permis de bien comprendre le comportement de ces structures ainsi que les
parametres essentiels capables de modifier et d’améliorer les caractéristiques de I’amplificateur.

Mots-Clés: Amplificateur de Puissance, Micro-Ondes, Télécommunications, Technologie Hybride, Transistor,
Adaptation d’Impédance, Polarisation, Gain de Puissance, Stabilité, Puissance de Sortie, Coupleur
Hybride.

Abstract

The power amplifier (PA) is generally the last active block in a transmission chain. Its function is to amplify the
power of the signal to the required level before it can be transmitted in the air.

From this, it can be said that the power amplifier is an essential element in all microwave electronic systems, be
it radar, communication or even navigation systems. Due to the rapid technological advance, there is a great need
to improve the performance of microwave circuits. The effort has focused on the design of new structures of
power amplifier that are well-matched with high output power and power gain, low cost, stable and reliable.
Several design techniques and topologies are described, and they have been applied to the design of the new
structures of microwave power amplifier.

After an overview of the functioning principles of amplifiers, microstrip technology, the role of impedance
matching in the function of a power amplifier, the different methods of design and performance improvement,
we first presented the steps in designing microwave amplifiers in detail. Subsequently, we presented two
structures of the power amplifier with different design approaches, the first structure operating at 1.71GHz, with
a single-stage, polarized in class-A, resulted in output power of 20dBm with an efficiency of 31% and a power
gain of 13dB. And for the second structure was designed with two stages operating at 2.6GHz to improve both
impedance matching and power gain. Finally, to meet the needs of applications requiring broadband circuits, the
third and fourth structures will be a balanced power amplifier configuration operating in the ISM band [2.4GHz;
2.5GHz] with a good performance. Thanks to these design approaches, we have studied each structure in a very
detailed way, which has allowed us to understand the behaviour of these structures as well as the essential
parameters capable of modifying and improving the characteristics of the amplifier.

Keywords: Power Amplifier, Microwave, Telecommunications, Hybrid Technology, Transistor, Impedance
Matching, Polarization, Power Gain, Stability, Output Power, Hybrid Coupler.
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Résumé

Résumé

‘amplificateur de puissance (AP) est genéralement le dernier bloc actif dans une chaine
d’émission. Sa fonction est d’amplifier la puissance du signal jusqu’au niveau requis
avant de pouvoir la transmettre dans 1’espace libre.

De cela, nous pouvons dire que I’amplificateur de puissance est un élément essentiel dans tous
les systemes électroniques micro-ondes comme les radars, les systémes de communication ou
méme de navigation. Due a l'avancée technologique rapide, il y a un besoin important
d'améliorer les performances des circuits micro-ondes. L'effort s'est focalisé sur la conception
des nouvelles structures d’amplificateur de puissance bien adaptées avec une puissance de sortie
et un gain de puissance élevé, a bas co(t, stable et fiable. Plusieurs techniques de conception et
des topologies sont décrites, et elles ont été appliquées a la conception des nouvelles structures
d’amplificateurs de puissance hyperfréquences.

Aprés un survol des principes de fonctionnement des amplificateurs, de la technologie planaire
micro-ruban, le réle d’adaptation d’impédance dans la fonction d'amplificateur, les différentes
méthodes de conception et d’amélioration des performances, nous avons présenté d'abord les
étapes de conception d'amplificateurs micro-ondes en détail. Par la suite nous avons présenté
deux structures des amplificateurs de puissance avec des différentes approches de conception,
la premiere structure fonctionnant a 1.71GHz, qui comporte un seul étage, polarisé en classe A,
a permis d'obtenir une puissance de sortie de 20dBm pour un rendement de 31% et un gain de
puissance de 13dB. Et pour la deuxieme structure a été concue avec deux étages qui
fonctionnant a 2.6GHz, a pour objectif d'améliorer a la fois I'adaptation d'impédance et le gain
de puissance. Enfin pour répondre aux besoins des applications nécessitant des circuits a bande
de fréguence large, la troisieme et la quatriéme structure sont un amplificateur de puissance a
configuration équilibrée fonctionnant dans la bande ISM [2.4GHz; 2.5GHz] avec de meilleurs
performances. Gréce a ces approches de conception, nous avons étudié chaque structure d’une
maniére bien détaillée, ce qui nous a permis de bien comprendre le comportement de ces
structures ainsi que les parametres essentiels capables de modifier et d’améliorer les
caractéristiques de I’amplificateur.

ots-Clés: Amplificateur de Puissance, Micro-Ondes, Télécommunications, Technologie
Hybride, Transistor, Adaptation d’Impédance, Polarisation, Gain de Puissance, Stabilité,

Puissance de Sortie, Coupleur Hybrid



Abstract

Abstract

he power amplifier (PA) is generally the last active block in a transmission chain. Its
function is to amplify the power of the signal to the required level before it can be
transmitted in the air.

From this, it can be said that the power amplifier is an essential element in all microwave
electronic systems, be it radar, communication or even navigation systems. Due to the rapid
technological advance, there is a great need to improve the performance of microwave circuits.
The effort has focused on the design of new structures of power amplifier that are well-matched
with high output power and power gain, low cost, stable and reliable. Several design techniques
and topologies are described, and they have been applied to the design of the new structures of
microwave power amplifier.

After an overview of the functioning principles of amplifiers, microstrip technology, the role
of impedance matching in the function of a power amplifier, the different methods of design
and performance improvement, we first presented the steps in designing microwave amplifiers
in detail. Subsequently, we presented two structures of the power amplifier with different design
approaches, the first structure operating at 1.71GHz, with a single-stage, polarized in class-A,
resulted in output power of 20dBm with an efficiency of 31% and a power gain of 13dB. And
for the second structure was designed with two stages operating at 2.6GHz to improve both
impedance matching and power gain. Finally, to meet the needs of applications requiring
broadband circuits, the third and fourth structures will be a balanced power amplifier
configuration operating in the ISM band [2.4GHz; 2.5GHz] with a good performance. Thanks
to these design approaches, we have studied each structure in a very detailed way, which has
allowed us to understand the behaviour of these structures as well as the essential parameters
capable of modifying and improving the characteristics of the amplifier.

Keywords . Power Amplifier, Microwave, Telecommunications, Hybrid Technology, Transistor,

Impedance Matching, Polarization, Power Gain, Stability, Output Power, Hybrid Coupler.
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Introduction Générale

es systemes modernes de communication par radiofréquence (RF) et par micro-ondes

constituent un domaine dynamique et passionnant, en raison notamment de la cohérence

entre les progrés récents de la technologie des dispositifs électroniques modernes et le
développement de la demande de capacités de communication vidéo, audio et de données a
partir des années 1990 et se poursuit aujourd’hui. Avec cet avancement dans les
communications, le domaine des micro-ondes est devenu le domaine presque choisi de
I'industrie; la croissance récente et spectaculaire de la demande de systemes de communication
pour des applications telles que la vidéo diffusion, la radiomessagerie sans fil, la téléphonie
mobile et les réseaux informatiques connectés ou non connectés a conduit le secteur a évoluer.
Ces systemes de communication sont utilisés dans un large éventail d'environnements, y
compris des installations industrielles et de production, des bureaux d'entreprise, des résidences
privées, ainsi que des infrastructures pour les municipalités. La variété des applications et des
environnements opérationnels a conduit, a travers les grands volumes de production qui
I'accompagnent, a d'énormes progres dans les capacités de fabrication rentables des produits
radiofrégquence et micro-ondes.

Cela a permis de réduire le cotit de mise en ceuvre d'une multitude de nouveaux services sans
fil et de services filaires a hyperfréquences et a radiofréquences innovants et économiques. Le
radar anticollision automobile, les aides a la navigation GPS portables peu colteux et I'accés au
service numérique a large bande largement disponible en font partie. Le domaine
hyperfréquence est généralement adapté a ces applications apparentes en matiére de détection
et de communication, car les hautes fréquences opérationnelles permettent a la fois un grand
nombre de canaux indépendants pour la grande diversité d'utilisations envisagées, ainsi qu'une
bande passante disponible considérable par canal pour la communication a haut débit.

Les systemes d'émission-réception qui sont indispensables a ces applications sont de plus en
plus complexes dans le but de garantir la qualité de I'information a transmettre. Ainsi, puisque
toute propagation d'un signal entraine des affaiblissements, il est nécessaire que les
caractéristiques de I'étage émetteur permettent de compenser ces déperditions. Pour cette raison,
la conception d’amplificateurs de puissance hyperfréquences fait l'objet d'une attention
particuliére.

Les progrés dans le domaine des hyperfréquences ont conduit au remplacement progressif
d’amplificateurs a tubes a ondes progressives par une technologie plus adéequate en termes de
taille ou de consommation : les amplificateurs de puissance a I'état solide. 1ls font maintenant
partie de la plupart des équipements de communication. L'optimisation de leurs caractéristiques
est donc une question clé dans la conception des systéemes d'émission. En effet, méme si les
priorités sont différentes selon les applications visées, il reste que la puissance délivrée, le gain
de puissance, la stabilité, I'adaptation, I'énergie consommée ou encore la linéarité dans le cadre
de la transmission de signaux numeriques, sont des critéres de choix déterminants.

Dans ce cadre, les travaux introduits dans ce manuscrit visent la recherche de nouvelles
structures d’amplificateurs de puissance hyperfréquences en utilisant la technologie planaire
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compacte pour le développement des circuits avec de bonnes performances. Cette recherche
s’inscrit dans le contexte d’une demande croissante des structures d’amplification
hyperfréquences planaires performantes capables d’assurer un fonctionnement optimal tout en
gardant un coQt réduit.

Ce manuscrit est structuré en quatre chapitres :

Le premier chapitre a pour objectif de traiter des concepts fondamentaux liés a I'amplification
de puissance en micro-ondes. Ainsi, une premiére partie présente les diverses définitions des
grandeurs électriques avant de préciser les principales applications des amplificateurs. Nous
abordons deuxiémement la notion de classes de fonctionnement des amplificateurs a travers la
présentation de chacune d'entre elles. Finalement, nous mettons I'accent sur les différentes
technologies de transistors actuellement utilisées dans le domaine de l'amplification de
puissance hyperfréquences. En effet, la performance électrique est différente selon la
technologie utilisée. Une présentation des performances optimales obtenues a ce jour nous
permet de fournir quelques informations sur le choix du transistor pour une application donnee.

Le second chapitre est consacré a la présentation des principaux outils d’adaptation
d’impédance que nous pouvons utiliser dans la conception des amplificateurs hyperfréquences.
Généralement, une solution optimale dépend des exigences du circuit, telles que la simplicité
de réalisation pratique, la bande-passante de fréquence et 1’ondulation de puissance minimale,
mise en ceuvre de la conception et adaptabilité, conditions de fonctionnement stables et
suppression suffisante des harmoniques. En conséquence, de nombreux types de réseaux
d’adaptation seront disponibles, y compris les éléments localisés et les lignes de transmission.
Pour simplifier et visualiser la procédure de conception d’adaptation, une approche analytique
et les différents graphes de I'abaque de Smith seront discutées. Enfin, nous allons également
présenter la technologie hybride et les différentes technologies de ligne de transmission,
notamment les lignes a micro rubans, les guides d’ondes coplanaires, les Striplines, les Slotlines
et les lignes a multi-couches.

Le troisieme chapitre est dédié a la conception de nouvelles structures d’amplificateurs de
puissance pour une application et une gamme de fréquences particulieres en utilisant la
technologie planaire. Dans un premier temps, nous allons nous focaliser sur 1’étude théorique
des différentes techniques de conception des amplificateurs a bande étroite. Une technigque a
base de méthode de la ligne de charge, une technique a base de conception par I'adaptation a
faible perte, une technique a base de méthode de conception non linéaire, chacune a sa propre
performance. Par la suite nous présentons de nouvelles structures d’amplificateurs de puissance
avec differentes approches de conceptions, la premiére concerne la méthode de la contre-
réaction du collecteur. Et la deuxieme approche concerne la méthode de 1’amplificateur en
cascade. Grace a ces approches de conception, nous étudions chaque structure d’une maniére
bien detaillée, ce qui va nous permettre de bien comprendre le comportement de ces structures
ainsi que les parametres essentiels capables de modifier et d’améliorer les caractéristiques de
I’amplificateur.

Dans le dernier chapitre nous présentons en premier lieu la méthodologie générale pour la
conception d’amplificateurs de puissance large bande en hyperfréquence. Ensuite en se basant
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sur les notions et les techniques détaillées, dans ce chapitre, nous allons décrire la conception
de deux structures d'amplificateurs de puissance en se basant sur I'approche de configuration
équilibrée. Les éléments constituant cet amplificateur (amplificateur individuel et coupleur
hybride) seront détaillés. L'amplificateur individuel est congu et optimisé afin d’obtenir les
fonctions souhaitées. Les coupleurs hybrides sont concus en utilisant une nouvelle
méthodologie de conception pour faciliter son intégration dans I'amplificateur final.

Ce manuscrit se conclut par une conclusion générale et des perspectives pour des travaux futurs.
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Etat de I’Art sur les Amplificateurs de Puissance Hyperfréquences

I. INTRODUCTION

L’étude des amplificateurs de puissance (APs) fait actuellement I'objet d'une attention
particuliére dans le monde des hyperfréquences. D'une part, le progrés actuel des systémes de
communication est tel qu'il a besoin d'occuper des bandes de fréquences de plus en plus éleve.
En revanche, a l'intérieur méme des sous-systemes d'émission-réception, les amplificateurs
jouent un role predominant car ils déterminent généralement la qualité de la transmission des
informations.

Par conséquent, afin d'envisager une conception performante et rigoureuse d'amplificateurs de
puissance, il faut souligner quelques généralités les concernant. C'est le but de ce premier
chapitre.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous rappelons les caractéristiques électriques et les
définitions spécifiques a I'amplification en général et a I'amplification de puissance micro-ondes
en particulier. Les principales applications sont également présentées.

Dans la deuxiéme partie, nous présentons une description des diverses classes de
fonctionnement linéaires (A, AB, B et C), ainsi que des classes de fonctionnement de
commutation (D, E).

Et enfin, nous allons détailler les différentes technologies des transistors utilisés dans
I'amplification de puissance micro-ondes. Aussi, un résumé bibliographique des performances
obtenues jusqu'a présent avec diverses technologies, ainsi que quelques orientations quant au
choix du transistor convenable.

Il. Présentation des concepts théoriques et état de ’art

11.1. L’amplification de puissance

Un quadrip6le est un amplificateur d'une grandeur électrique si la grandeur présentée a la sortie
est supérieure a celle qui est mesurée a l'entrée. La figure 1.1 montre un quadripdle
amplificateur (Q) et les valeurs d'entrée (E) et de sortie (S).

V. |entrée Q sortie | V-

[

Figure 1.1 : Quadrip6le amplificateur
Le gain de I'amplificateur est alors déterminé par la formule suivante :

G==2
Pe

(1.1)

Concretement, la fonction de I'amplificateur est de fournir, a partir d'une source d'énergie,
I'énergie nécessaire pour amplifier le signal placé a son entrée. Nous pouvons alors distinguer
diverses puissances qui sont :
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P

Amplificateur s

P,

125

Figure 1.2 : Un amplificateur de puissance avec des différentes puissances

e P,: puissance d'entrée de I'amplificateur.
e P, : puissance totale fournie par I’alimentation.
e P, puissance dissipée par I'amplificateur.

e P, : puissance de sortie de I'amplificateur.

11.2.  L’amplification en micro-onde

Les amplificateurs micro-ondes sont employés dans de multiples applications, notamment au
niveau des étages d'émission-réception.

Dans les paragraphes suivants, nous présenterons d'abord une série d'applications micro-ondes
utilisant des amplificateurs avant de rappeler certaines de leurs caractéristiques spécifiques.

11.2.1. Applications

Généralement, les amplificateurs micro-ondes ont une fonction bien déterminée et nous les
répartirons ensuite en trois catégories :

> Les amplificateurs faible bruit : ils sont localisés a la téte des chaines de reception et
se caractérisent par un faible facteur de bruit, ce qui leur permet d'amplifier de tres petits
signaux.

» Les amplificateurs de moyenne puissance : il s'agit généralement d'amplificateurs
situés aux étages intermédiaires. 1ls fonctionnent dans le domaine linéaire et fournissent
un signal d'un niveau suffisamment élevé jusqu'a I'étage final.

» Les amplificateurs de puissance: ils représentent la composante active du bloc
d'émission et doivent donc délivrer la puissance suffisante pour la bonne transmission
du signal transmis. Nous reviendrons plus en détail sur leur utilisation actuelle.
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Généralement, un systéeme de communication implique la présence d'un systéme émetteur, Les
amplificateurs de puissance sont utilisés en particulier dans tout systeme de
radiocommunication, dans lequel les signaux hertziens sont employeés en tant que vecteur de
transmission. Le diagramme du fonctionnement général d'un systéme de communication est
illustré a la figure 1.3. L'amplificateur de puissance délivre a l'antenne émettrice la puissance
requise pour une meilleure qualité de transmission du signal. Ce signal doit avoir la possibilité
d'étre reconstitué lors de la réception malgré les pertes lors de la propagation en espace libre.

| Yignal @
C transmetive

amplification filtrage

Signal regu
Traitement

Traitenent

Symibétisenr de Synibétisenr de
[fréguences : Jrégiences

Emettenr Réceptenr

Figure 1.3 : Systéme de communication (émission-réception)

Aujourd'hui, ces systemes de communication sont omniprésents et leurs différents champs
d'application peuvent étre classés en de nombreuses catégories : téléphonie cellulaire,
télécommunications par satellite, radars en sont des exemples spécifiques que nous allons
élaborer [1].

» La téléphonie cellulaire : L’AP est un des composants essentiels des systemes de
transmission utilisés en radiotéléphonie cellulaire. En général, I'infrastructure de base
d'un systtme de communication mobile comporte un "sous-systeme radio"”, qui
assure le lien entre le mobile et le réseau. La cellule est I'élément de base du "sous-
systeme radio" : cette cellule est en fait une station avec des émetteurs-récepteurs et
une antenne ; on I'appellons plus communément "station de base". En juxtaposant ces
stations, dont chacune offre une couverture de qualité dans une zone limitée, il est
possible d'étendre un réseau a un vaste territoire. A ce jour, la téléphonie sans fil
(UMTS, WCDMA, LTE) fonctionne principalement en bande S et L, et les besoins
sont de plusieurs dizaines de Watts en puissance de sortie, pour les amplificateurs de
puissance des stations de base de troisieme et de quatriéme génération. En revanche,
les contraintes d'alimentation sont plus faibles pour les terminaux téléphoniques,
tandis que leur taille, leur efficacité ou leur linéarité fait I'objet d'une attention
particuliére.

> Les télecommunications par satellites : Un autre champ d'activité trés important
pour les amplificateurs de puissance est la transmission de signaux par satellite. Un
systeme de communication par satellite se compose de deux parties principales
(figure 1.4) : le secteur terrestre et le secteur spatial. Ces deux secteurs comprennent
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naturellement les systémes émetteurs-récepteurs et par conséquent les
amplificateurs de puissance. Ces derniers doivent délivrer la puissance requise aux
signaux avant leur émission. Deux technologies d'amplification de puissance sont
présentes dans les stations terriennes émettrices et des repéteurs satellites. Les
amplificateurs a tubes a ondes progressives (ATOP) ont toujours permis et
permettent encore aujourd'hui de fournir de tres fortes puissances dans le domaine
des micro-ondes. lls sont donc utilisés a la fois dans les stations terriennes et dans
les répéteurs de satellite. D'autre part, dans le but de réduire les besoins en masse et
en espace pour les charges utiles des satellites, ou le plus petit gramme incorporé
vaut de l'or, la technologie des amplificateurs a semi-conducteurs (SSPA) est
apparue. Par conséquent, ils sont également utilisés dans les répéteurs de satellite
pour compenser l'atténuation du signal due a sa propagation en espace libre et pour
le transmettre a la station terrienne de réception avec un minimum de bruit.

I Satellite
. & ripidieur =
BeLk) P
Liaisomn Liaisamn
= Uplink = = Downlink =

Station de Conirdle q\
ELITTT T B ) &Nl
R:"M‘-‘f 7

L _ 7

Station terrisnne Station terrlenne
= G elteurs = réceplaur =

Figure 1.4 : Systeme de communication par satellite

Les bandes de fréquences pour les applications satellitaires commerciales sont
la bande C (4 a 8GHz) et la bande Ku (12 a 18GHz), tandis que les applications
militaires sont situées dans la bande X (8 a 12GHz).

Nous pouvons préciser enfin que le principe de la transmission par faisceaux
hertziens est similaire a celui de la transmission par satellite et que, par
consequent, les amplificateurs de puissance en sont également des composants
primordiaux.

» Les radars : Les besoins en énergie radar sont élevés, qu'il s'agisse
d'applications civiles ou militaires. Ainsi, les amplificateurs de puissance se
retrouvent en grand nombre dans leurs systemes de transmission. Pour ce faire,
les radars ont de multiples domaines d'application.

Citons tout d'abord, le domaine spatial militaire : depuis les radars d'imagerie
implantés sur les satellites, les radars ont des missions d'observation au sol, de
renseignement stratégique, de cartographie ou de détection et de reconnaissance
de cibles. Dans le domaine aérien ou maritime, les radars installés a bord
d'hélicopteres ou d'avions permettent d'effectuer des missions de surveillance
aérienne, cotiere et maritime, d'interception, d'évitement d'obstacles, de combat
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et d'assistance au débarquement. Les applications des radars cités ci-dessus sont
aussi nombreuses dans le domaine civil, tant dans le spatial (cartographie,
météorologie, observation et surveillance au sol) que dans le transport aérien
(prévention des collisions en vol, détection des nuages, assistance a l'atterrissage
et surveillance aérienne).

L'émission d’un radar peut étre réalisée soit a partir de tubes & micro-ondes
résonnants comme le magnétron, soit a partir de tubes a ondes progressives
(TOP). Les antennes actives, qui combinent de nombreux émetteurs a semi-
conducteurs, coexistent désormais avec l'association traditionnelle "émetteur —
antenne passive".

Nous ne prétendons pas que les applications que nous venons de décrire identifient
définitivement l'utilisation des amplificateurs de puissance d'une maniéré complete.

Par exemple, nous pouvons noter que les systemes de radiodiffusion multipoint sont en plein
essor [2]: la radiodiffusion locale (LMDS) et la radiodiffusion vidéo (MVDS) sont effectuées a
hautes fréquences (bandes Ka et Q) et compliquent encore davantage la conception des
amplificateurs de puissance. Enfin, les communications optiques et l'industrie automobile sont
également des secteurs qui utilisent des amplificateurs a hautes fréquences.

D'une fagon générale, a I'heure actuelle, la multiplication des besoins alliée a I'occupation des
bandes de fréquences "les plus basses™ conduit a se tourner vers des fréquences de plus en plus
élevées.

Nous venons d'identifier les principales applications d’amplificateurs de puissance micro-
ondes. Nous devons ensuite décrire les caractéristiques électriques essentielles de ces éléments.

11.2.2. La matrice de répartition [3]

Cette coupe présente une synthese des parameétres [S]. Ces paramétres permettent de décrire
pleinement le comportement électrique des réseaux électroniques a des fréquences plus ou
moins élevées (radiofréquences, micro-ondes), en fonction des signaux d'entrée. D'ou leur
importance.

11.2.2.1. Définition des parametres S

Geéneralement un quadripOle est caractérisé par un ensemble de paramétres S (matrice [Z]),
matrice [Y]), en basse fréquence (moins de 100MHz), un quadripdle est caractérisé par des
courants et des tensions. Les paramétres Y ou Z sont utilisés pour décrire complétement le
circuit. D'autres paramétres tels que la matrice hybride H ou la matrice ABCD peuvent
également étre utilisés.

Dans les hautes frequences, il est difficile de mesurer les courants, les tensions et de créer des
circuits ouverts et des courts-circuits. Alors, La matrice [Z, Y] n'est plus utilisable a ces
fréguences. Une nouvelle matrice de diffusion [S] ou (Scattering matrix, en anglais) est définie.
Elle a I'avantage d'étre mesurable avec des impédances dites de source (entrée) et de charge
(sortie). La matrice [S] permet de caractériser une ligne comme un élément de circuit qui peut
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étre représenté comme un quadrip6le. La figure 1.5 montre une ligne de transmission avec une
impédance caractéristique Z. chargée par une impédance Z;.

Z. 1(z)

V@
E : Z

al(z)

b(z)

N
o

z 0
Figure 1.5 : Ligne de transmission

L'onde de tension V(z) est égale a la somme des ondes incidente V" (z) et réfléchie V—(z2) :
V(2)=V'(2)+V (2) (1.2)
Avec :

Vi(2)=V e et V (2)=V_e"" (1.3)

Ou B une constante de propagation.
De méme, l'onde de courant I(z) est égale a:

1(2)=1"(2)-1"(2) (1.4)
Avec :

Vi)

F@)==

et 1 (2)=

c c

V(2)
. (1.5)

En normalisant V/(z) et I(z) par rapport a I'impédance caracteéristique Z, et en considérant a(z) et
b(z) comme des ondes incidente et réfléchie, alors nous avons

V(@) J% ~a(2) +b(2) (L6)
Et
i(2) =/Z..1(2) =a(2) ~b(2) (L.7)
Avec :
e a()= V\}z(_f) . Onde de puissance incidente
e b(z)="® . Onde de puissance réfléchie

N
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Nous en déduisons I'expression des ondes a(z) et b(z) en fonction de V(z), I(z) et Z,:

1 . 1
a(z):E[v(z)+|(z)]:ﬁ[V(zHZC.I(z)] (1.8)
1 . 1
b(z) =§[v(z)—|(z)]:ﬁ[V(z)—ZC.I (2)] (1.9

A l'aide de ces ondes de puissances, il est a présent possible de caractériser un circuit
fonctionnant dans les hautes fréquences.

11.2.2.2. Parametres [S] d'un circuit en single-ended [4]

Les ondes de puissance indiquées dans le paragraphe précédent sont utilisées pour définir une
matrice [S] d'un quadripble. Les paramétres [S] sont généralement utilisés pour décrire un
réseau a n ports en hyperfréquences ou en radiofréquences par exemple. lls sont utilisés pour
exprimer certaines grandeurs électriques telles que les gains, les pertes d'insertion, les
coefficients de transmission et de réflexion, la stabilité du circuit, etc.

La figure 1.6 présente un quadripdle Q piloté par un genérateur de tension E; avec une
impédance de source Z, et chargé par une impédance Z;,. Les ondes de courant I; et I, ainsi que
les ondes de tension V; et V, sont également représentées sur la figure ci-dessous.

|
E,  _1 Suz ! ‘
- - —

Figure 1.6 : Paramétres [S] d’un quadripéle définis par des ondes de puissance normalisées

Les ondes de propagation utilisées dans la théorie des lignes de transmission sont définies par
les ondes de puissance incidentes normalisées a,, et réfléchies b,, qui s'expriment comme suit :

V,+Z,]
a,=—"—2m 1.10
2% (2) 0
b, =1 _Zeln_ (1.12)

"2 JR.(2)

Ou l'indice n désigne le numéro d'un port (n=1 ou 2) et Z; est I'expression conjuguée de
I'impédance caractéristique de la ligne de transmission.
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La matrice [S] d'un circuit a deux ports peut étre exprimée comme suit :

b, _ SuS, &
(sz_[szlszj.(az)

D’aprés 1’équation (1.12) nous pouvons encore écrire :

{bl = 811-a1 + SlZ'aZ
b,=S,.a+S,,.4a,

(1.12)

(1.13)

Les paramétres S, et S,, correspondent aux coefficients de réflexion et les parameétres Si2, Sa1

sont des coefficients de transmission.
Avec :

> 811:E

& a,=0,Z, =Z;

est le coefficient de réflexion en entrée lorsque le quadripdle

est adapté en sortie, c'est-a-dire lorsque I'impédance de charge Z;, est égale au
conjugué de I'impédance caractéristique Z,. de la ligne (Z, = Z?). Dans ce cas,
I'onde réfléchie a, est nulle car elle est absorbée par la charge Z; .

S,=— est le coefficient de transmission de la sortie vers l'entrée

=0

(c'est l'isolation).

b . - .
S,,=—% est le coefficient de transmission de I'entrée vers la sortie (c'est
a1 a,=0
le gain en puissance).
b, - e : .
S, = a2 est le coefficient de réflexion en sortie du quadripdle lorsque
2 |a,=0,24=2;

le quadripble est adapté en entrée, c'est-a-dire lorsque I'impédance de source Z;
est égale au conjugué de I'impédance caractéristique Z. de la ligne (Z, = Z;).
Dans ce cas, a;= 0. L'onde de puissance incidente est completement absorbée
par l'impédance source Z,.

Pour un réseau a n-ports, I'équation (1.12) peut étre géneralisée et s'exprime comme suit :

bl _SllSIZ - 'Sln ]
b, | |5,S,..S,,
=|. (1.14)

b _Snlan""Snn_

n

A base de cette paramétre (les paramétres S), nous allons étudier les caractéristiques essentielles

d’amplificateurs de puissance tel que les gains, la stabilité...
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11.2.3. Différents gains

La fonction principale d'un amplificateur est d'amplifier le signal électrique qui est présent a
son entrée. La figure 1.7 nous montre un amplificateur de puissance piloté par un générateur

(eq,Z4) et chargé par une impédance Z,.

— ———— Amplificateur ——|

P, | P P.|P '

—_— —_— | —

Figure 1.7 : Amplificateur de puissance

Avec .
e Py, : Puissance maximale disponible au générateur.

e P, :Puissance d'entrée de I’amplificateur.
e P, : Puissance maximale disponible a la sortie de I’amplificateur.
e P, :Puissance de sortie délivrée a la charge.
Quand le transfert de puissance entre le générateur et I'amplificateur de puissance est optimal

c.-a-d. Toute la puissance de sortie de I'amplificateur est transmise entierement a la charge,
nous pouvons dire que l'adaptation du gain en puissance est realisée, alors :

Pdg = Pe et PdS = Pl (115)
En fonction des puissances considérées, il est donc possible de définir trois modes de gain qui
sont les suivants :
e Le gain en puissance opérant (ou gain en puissance) :

G = ﬂ _ |521 |2(1_|FL|2) (116)

P (1—|Fin|2)|1—522FL|2

e Le gain en puissance disponible :

Pgs |521|2(1_|Fs|2)
G = FPas _ 1.17
dis Pag |1_511Fs|2(1_|rout|2) ( )

e Le gain transducique :

G _ P EARCNRICID (1.18)

Pag | 1-rsrin | 2 | 1-S3orL | 2
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Un autre cas particulier est le gain transducique unilatérale, Gty, lorsque Si2 = 0 (ou est
négligeable). Cette caractéristique non réciproque est presque correcte pour de nombreux
transistors.

|So1 [2a=[rs D=1 |
Grry = 1.19
v | 1-rg811 ]2 | 18551, |2 ( )
L’expression du gain transducique est la plus usitée dans la conception des amplificateurs
microondes, puisqu'elle est la seule facilement mesurable et qu'elle tient compte de I'adaptation
en entrée et en sortie.

11.2.4. Le rendement

Le rendement est la fonction qui définit la relation entre la puissance d'alimentation P,; et la
puissance fournie a la charge P;. Lorsque nous utilisons des composants a effet de champ, nous
parlons de rendement de drainn , avec :

Py

Ng =— (1.20)

Pai
La puissance ajoutée est, quant a elle, la différence linéaire entre la puissance fournie a la charge
et la puissance disponible au générateur :

Paj =Pl_Pdg (121)

Le rendement en puissance ajoutée est donc le ratio entre la puissance ajoutée Py; et la puissance

d’alimentation P,; :
PAE = —4 = 27Pag (1.22)

Pal Pai

En reportant les formules du gain transducique (1.18) et du rendement de drain (1.20), alors
nous obtenons une nouvelle formule du rendement en puissance ajoutée:
1

PAE = n, (1 - —GT) (1.23)

Cette derniere formule permet de montrer que, quand le gain transducique augmente, le
rendement en puissance ajoutée PAE tend vers un maximum qui est le rendement de drain n.

De plus, ce concept de rendement en puissance ajoutée est un parametre important de la
comparaison des performances électriques d’amplificateurs de puissance.

11.2.5. Le critere de stabilité [5-6]

La stabilité d'un amplificateur est définie par rapport aux impédances Z, et Z- et par conséquent
par rapport a I et I.. L'adjonction des réseaux d'adaptation d'entrée et de sortie peut générer
des problémes d'instabilité de I'amplificateur pour se mettre a osciller, a cet effet, il est tres utile
d'étudier la stabilité de I'amplificateur.

11.2.5.1. Définition

Un amplificateur est inconditionnellement stable si les parties réelles des impédances d'entrée
et de sortie de lI'amplificateur sont supérieures a zéro a une fréquence donnée quel que soit

( =}



Etat de I’Art sur les Amplificateurs de Puissance Hyperfréquences

I'impédance de source et de charge. Peut-étre s'exprimer en termes de parameétres S et de
coefficients de réflexion comme suit :

e Un amplificateur est inconditionnellement stable a condition :

V|I|<letV |I|<l,ona|S;;| <1 et|S5]| <1 (1.24)

e Un amplificateur est conditionnellement stable a condition :
V| |<letV |I|<l,onal|S{;| > 1 et|S;,| >1 (1.25)
11.2.5.2. Stabilité Inconditionnelle

Dans le fonctionnement inconditionnellement stable d'un amplificateur, on veut que tout
I'intérieur de I'abaque de Smith entraine un comportement instable pour le quadripdle (pour
I'entrée et la sortie).

Les équations exprimées précédemment peuvent s'écrire en fonction des paramétres S du
quadripdle, a I'aide du facteur de Rollet K :

1—1S1112-1S221%+]Al?

K =
2|S121.1821]

(1.26)

La condition nécessaire pour assurer la stablité inconditionnelle d'un aplificateur sont celles-ci:

1+|A12=|S1112=|S22)*

K== >1 (1.27)
Avec une des conditions suivantes :
B; =1+ 15112 =15512—=1A1> >0 (1.28)
By, =1—15;11> + 155,12+ A2 >0 (1.29)
|AI> = |S11822 — 5128211 <1 (1.30)
1—185111%> 1512551 (1.31)
1= S221%> [S12521] (1.32)

Un nouveau critére de stabilité unique en son genre a récemment été mis au point. La condition

1—(Sq4/?
[S22=S11A]+[S12521]

1= (1.33)

Ou
1—[S;,|?
[S11—=S11A]+[S12521]

Ho= (1.34)

Elle assure seule une stabilité inconditionnelle.
11.2.6. Les effets non-linéaires de ’amplification de puissance

11.2.6.1. Point de compression a 1dB

Dans le paragraphe 11.2.1, nous avons abordé deux grandes catégories d'amplificateurs micro-
ondes : les amplificateurs de forte puissance et de faible puissance. D'une fagcon générale, nous
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passons d'une catégorie a l'autre lorsque nous passons d'un fonctionnement a petit signal a un
fonctionnement a grand signal. Cela signifie que le mode de fonctionnement passe du régime
linéaire au régime non linéaire. Par conseéquent, la puissance de sortie n'est plus une fonction
linéaire de la puissance d'entrée.

En effet, en se basant sur la figure 1.2, le bilan des puissances dans un montage amplificateur
nous indique :

Fs + Pyis = P + Py (1.35)
ou, P, =G.P, (1.36)
Donc : PdiS = (1 - G)Pe + Pal (137)

Selon I'équation (1.37), il apparait que si le gain G du transistor augmente indéfiniment, la
puissance dissipée peut devenir négative, ce qui ne correspond pas a une réalité physique. Par
conséquent, a partir d'une certaine valeur de la puissance d'entrée, le gain de I'élément actif
diminue et le phénomene de compression du gain se produit.

Il'y a trois zones de fonctionnement, comme nous pouvons le voir sur la figure 1.8.

¥ F . r
P SO I S S

“ E rl.f.-HL__F____________ ==
P.r.ﬁll ____________ >

.I
\.Lh

-
S - ——
\-\.

one zone de compression zone de

linéaire / de gain salwralion

Figure 1.8 : Zone de fonctionnement d’un AP

» Lazone linéaire correspond a un fonctionnement faibles signaux ou la relation entre la
puissance d’entrée et la puissance de sortie est la suivante :P,,; = G.P,.

» Dans la zone de compression du gain, le gain tend a diminuer a mesure que la puissance
d'entrée augmente. Le point de compression est alors défini a 1dB, ce qui correspond a
une baisse de 1dB de la puissance de sortie par rapport au comportement linéaire
extrapolé. Ce point est employé dans I'étude comportementale des amplificateurs de
puissance; en effet, la puissance de sortie a 1dB de compression est fournie par tous les
concepteurs et est ensuite utilisée comme élément de référence et de comparaison.

» La zone de saturation correspond a un régime de compression a gain élevé ou la
puissance de sortie a atteint son niveau maximum. La puissance qui ne peut étre
transférée au fondamental est ensuite répartie sur les différentes harmoniques. De plus,
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cette zone de saturation est synonyme d'une dégradation significative des performances
électriques de I'élément actif. Enfin, un fonctionnement prolongé dans cette zone peut
entrainer la destruction du composant.

11.2.6.2. Point d'intermodulation

La diminution du gain a partir d'une certaine puissance est causée par les produits
d'intermodulation, provoquée par les différents non linéarités des composants actifs. Une partie
de I'énergie sera transportée par les lignes spectrales correspondant a ces produits
d'intermodulation, ainsi que par les différentes harmoniques.

En effet, lorsque deux signaux de fréquences f; etf, sont appliqués a I’entrée d’un
amplificateur, il apparait a la sortie, non seulement les signaux amplifiés a ces mémes
fréquences, mais également des porteuses indésirables aux harmoniques de f; et £, ainsi qu’aux
combinaisons linéaires de f; et f, : mf; £nf,, appelées produits d’intermodulation d’ordre n +
m.

La figure 1.9 montre le spectre de sortie d'un amplificateur de puissance lorsque deux signaux
sont introduits a son entrée. Le spectre a été délibérément tronqué a I'ordre 3, parce qu'en raison
de la gamme spectrale a la sortie, il nous est impossible de placer tout le spectre ; c'est pourquoi,
les fréquences proches de f; et f, ont seulement été représentées.

G
— Linéaire —
f! '2 ’l '2
! JHI e
RILIEREEEE R
i i L B 1N
G Harmoniques P 1 2"';P =+ 3"?‘
3 ) 5 % ' 3 yl’?"f‘yx
—— Non Linéaire == . ! '
il Produit _[2..!‘-1: * 4 oy $oeb
D'intermodulation [ Jemweedf, f, wee K — X X

Figure 1.9 : Représentation simplifiée d’un phénoméne non-linéaire pour un signal & deux tons

Cette figure met en évidence 1’importance des produits d’intermodulation de troisieéme ordre,
c’est-a dire aux fréquences 2f; — f, et 2f, —f;. En effet, plus les fréquences f; et f> sont proches
I'une de l'autre, plus les produits d'intermodulation de troisieme ordre sont proches de f; et f5,
ce qui sera problématique lors du filtrage du canal.
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Le point d'interception d'ordre n, noté IB,, est un point fictif caractérisant les non-linéarités
d'ordre n. Ce point est déterminé en projetant l'interpolation linéaire de la courbe représentant
la puissance sur le fondamental (ordre 1).

P, (dB)

i

$ s Point d "interception
OIP3 | d d 'ordre 3

Figure 1.10 : Représentation de produit d’intermodulation de troisiéme ordre

Pour les raisons indiquées ci-dessus, nous sommes particuliérement intéressés par le point
d'interception de troisieme ordre, donc noté IP3, défini par la valeur de la puissance d'entrée en
dBm pour laquelle les puissances des raies situees a f;, f2, 2f; — f, et 2f, — f; sont égales.
Une relation particuliere a été définie entre le point de compression et le point d'interception de
troisieme ordre dans [7] :

IIP3,, —ICPl, =9.6 (1.38)

Cette équation est applicable aux petits signaux, de sorte que dans le cas particulier des
amplificateurs de puissance, cette relation devient plus approximative. Cependant, cela nous
donne un ordre de grandeur d'I1P3 si nous connaissons ICP1, ou vice versa.

Nous venons d'étudier les caractéristiques essentielles des amplificateurs de puissance. Nous
allons, a présent, présenter les différentes classes de fonctionnement des amplificateurs de
puissance.

I11. Les classes de fonctionnement

Dans les amplificateurs de puissance en hyperfréquences, le transistor peut se comporter
comme un interrupteur a basse impédance ou comme une source de courant a haute impédance,
alors nous distinguons deux modes de fonctionnement.

e Les classes sinusoidales : ce type comprend les classes A, B, AB et C. Le transistor
agit comme une source de courant et la puissance de sortie est proportionnelle a la
puissance d’entré.

e Les classes a haut rendement : ce type comprend des classes appelées D, E et F. Le
transistor agit comme un interrupteur : c'est alternativement un circuit ouvert (c-0) et
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un court-circuit (c-c) et la puissance de sortie n'est pas une fonction linéaire de la
puissance en entrée.

Pour présenter les propriétés des différentes classes de fonctionnement, nous utiliserons, dans
la suite de ce paragraphe, un transistor a effet de champ dont un modeéle équivalent petit signal
est illustré a la figure 1.11. Et la figure 1.12 montre le réseau caractéristique du transistor.

r - di di

Figure 1.11 : Modéle simplifié d'un transistor & effet de champ
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Figure 1.12 : Réseau de caractéristiques statiques d'un transistor a effet de champ (FET)

I11.1. Les classes sinusoidales : A, AB, B et C [7-9]

Les classes sinusoidales rassemblent les modes de fonctionnement des transistors pour lesquels
les signaux sont de nature sinusoidale. 1l existe quatre types de fonctionnement qui différent en
fonction du temps pendant lequel le transistor fonctionne sur une période donnee. Nous
introduisons ensuite la notion d'angle de conduction du transistor, qui peut varier entre 0° et
360°, defini par rapport au temps pendant lequel le courant ne s‘annule pas.

> Laclasse A

La classe de fonctionnement A est généralement appelée classe "linéaire". En effet, les FET's
sont considérés comme parfaitement linéaires entre leurs zones de saturation et leur zone de
blocage. Ainsi, si le point de polarisation est sélectionné comme valeur moyenne de la tension
de blocage —V, et de la tension de conduction de la diode d'entrée Schottky V,,, le

fonctionnement sera linéaire, tant que la tension d'excitation d'entrée V,; restera entre les
tensions —V, et V,,. La figure 1.13 est une représentation des caractéristiques statiques et des
variations temporelles des signaux
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teper e comdtion="T"

Figure 1.13 : Caractéristiques statiques et variations temporelles des signaux pour un fonctionnement
en classe A

La classe A se caractérise par une recherche d'excursions maximales des courants et tensions
de drain. La ligne de charge dynamique traverse donc de maniére optimale le réseau de
caractéristiques statiques, a la fois en courant et en tension.

Le point de polarisation A(I4, Vq,) estalors calculé par les relations suivantes :
|

Iy, =% 1.39

"= (1.39)
V, +V,

dA — dmax 2 dmin (1.40)

Les formes des tensions d'entrée et de sortie, et du courant de drain sont purement sinusoidales.
IIs peuvent donc étre exprimés sous la forme de :

Ve =Vgeo Ve COS(a0t) (1.41)
Vi =Vie0 + Vg COS(a0t) (1.42)
l4s = g0 + 14 COS(a0t) (1.43)

Les valeurs de Vy,, et Vg5, qui conduisent a une excursion maximale en tension de drain qui
sont :
Vs +V

Vdso — _ dmax > d min (144)
Vimax —Vami
Vdsl — _—dmax 5 d min (145)
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De méme, on obtient pour Iy, et Iy, :

I

lyo = % (1.46)
I

L == (1.47)

Dans ces conditions, la puissance de sortie maximale délivrée a la charge optimale a la
fréquence fondamentale vaut :

1 | -V, .
P ZE'Idsl'\/ __ _dss (Vdmax dmln) (148)

smax dsl —
8

Tandis que la puissance délivrée par I'alimentation est donnée par:

| +V,
Pal — IdSO'Vdso — dss (Vd maz dmln) (149)

Le rendement de drain théorique s'est exprimé alors par le rapport des puissances de sortie et
d'alimentation. Sa valeur maximum est :

Mo =50% (150)

L'étude des classes de fonctionnement AB, B et C nous permettra d'introduire la notion d'angle
d'ouverture et d'étudier I'évolution des puissances de sortie et du rendement.

» Les classes a angles de conduction réduits (AB, B et C)

Les classes de fonctionnement AB, B et C se caractérisent par un angle de conduction réduit 6
par rapport a la classe A.

En fait pour la classe A, le temps de conduction t, qui correspond a la durée, sur une période T,
pendant laquelle les I, actuels ne s'annulent pas, est T (figure 1.13). L'angle de conduction 6
est défini par rapport a la moitié du temps pendant lequel le courant ne s'annule pas :
180
=—7
T

0 (1.51)

Pour un fonctionnement en classe A, I'angle de conduction est donc de 180° puisque les I
actuels ne s'annulent jamais (t =T).

Nous donnons I'exemple d'un transistor fonctionnant en classe AB (figure 1.14). Le point de
polarisation se situe entre —V, et (V,, — V},)/2.

Dans ce cas, le cycle de conduction est plus petit que la période ainsi que I'angle de conduction
est inférieur a 180°. En effet, les valeurs du point de polarisation Vs et I'amplitude des V.
fondamentaux de la tension d'entrée sont telles que cette tension devient inférieure a —V;, pour
un certain temps, ce qui élimine le courant de drain. Dans le cas d'un fonctionnement en classe
AB, le temps de conduction est entre 2T et T.
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Figure 1.14 : Caractéristiques statiques et variations temporelles des signaux pour un fonctionnement en
classe AB

> Pour le cas des classes B et C

Lorsque le transistor ne conduit que sur une demi-période, c’est-a-dire si I’angle de conduction
vaut 180°, le transistor fonctionne en classe B. La derniere classe correspond a un angle de
conduction inférieur a 180°, il s’agit de la classe C. La figure 1.15 nous permet de montrer le
cas des classes B et C.

Ly & Ly & L

Figure 1.15 : Caractéristiques statiques et variations temporelles des signaux pour un fonctionnement en classe
BetC

38

——
| —



Etat de I’Art sur les Amplificateurs de Puissance Hyperfréquences

Vers la fin de la présentation des différentes classes de fonctionnement statique, nous pouvons
résumer toutes les caractéristiques de chacune d'elles.

Par exemple, une observation simple ses courbes, nous permet de constater que lorsque nous
passons d'une opération de classe A a une opération de classe C, le temps de conduction diminue
de la période entiere & une valeur inférieure a la demi-période.

Le tableau 1.1 résume les conditions nécessaires sur la tension d'entrée V(t) (en particulier
sur Vs, et Vs, ) et les effets en termes d'angle d'ouverture et de rendement de drain pour chaque
classe de fonctionnement.

Classe de A AB B C
Fonctionnement
Vs, —Vp <VgsO < —V¢ Vo<V < Vqj —Vp —Vp VgSO < —Vp
p 9Sg 2
Vs, 0<V < V=V, | 0<V <V, =V, | 0<V, <V, +V, | 0<Vy <V, =V
os;
Temps de T T T
—<r<T — T<—
Conduction .t 2 2
Angle 180 90<# <180 90 0<6<90
d'ouverture 0 en
degré
Rendement max Mg, < 50% 50% < Ny, < 78.5% 78.5% 78.5% < Ny, < 100%
anax

Tableau 1.1 : Comparaison des caractéristiques des classes de fonctionnement

Il est a noter que ces performances ont été établies pour une forme linéaire des variations de
courant de drain. En d'autres termes, les I, peuvent s'exprimer sous la forme :

Ids (t) = Gm (Vgs (t) _V¢) + Gd (Vds (t) _Vds min) + Idss (152)

G, et Gpsont des grandeurs propres au transistor.

I11.2. Les classes commutées

> La classe E

La classe E est une classe dans laquelle le mode de fonctionnement du transistor peut étre
conducteur ou est bloqué. Cette classe a été développée pour améliorer le rendement en
réduisant la dissipation d'énergie. Elle est basée sur la classe D [10], dont le principe est le
suivant : lorsqu'un courant apparait aux bornes du transistor, la tension du drain ou du collecteur
doit &tre minimale et inversement.
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Avec des fréquences de fonctionnement élevées, les autres classes n’atteignent pas cet objectif:
la consommation électrique reste élevée et le rendement diminue. La classe E a permis une
amelioration significative en contrdlant les temps de montée et de descente de la tension et du
courant de drain, afin d'éviter les chevauchements [11]. La forme temporelle de la tension et du
courant de drain en classe E est illustrée & la figure 1.16.

l'interrupteur

temps
w— Etat “Off” —sa= Etat “On” -

Tension aux bornes  Cgourant traversant
de Uinterrupteur

temps

Figure 1.16 : Formes temporelles de la tension et du courant de drain

Si cette classe de fonctionnement atteint un rendement élevé, une limitation majeure apparait
au fur et a mesure que la fréquence augmente. Elle provient de la nature du signal a présenter a
I'entrée de I'appareil. En effet, le niveau de puissance d'entrée doit étre suffisamment élevé pour
présenter une forme carrée au circuit, ce qui se traduit par un faible rendement en puissance
ajoutée pour des fréquences supérieures a 1GHz.

> Laclasse F

La présentation des classes sinusoidales a permis de montrer que les classes A, AB ou B
permettent d’obtenir des rendements en puissance ajoutée €levés aux fréquences utilisées en
radiocommunication. Pour ces classes, la tension de drain est maintenue sinusoidale par la mise
en ceuvre d’un circuit de charge sélectif a la fréquence de travail. Le rapport amplitude sur
valeur moyenne, utilisé dans le calcul du rendement, est alors au maximum égal a 1. Or une
amélioration du rendement est obtenue si le rapport de I’amplitude de la composante a la
fréquence de travail sur la valeur moyenne de la tension de collecteur augmente. Un tel résultat
peut étre obtenu en privilégiant certaines composantes harmoniques et ainsi en modifiant la
forme d’onde [12].

Le principe de la classe F est alors de présenter des impedances de charge spécifiques aux
différents harmoniques afin de tendre vers une forme carrée pour la tension de drain. En effet,
cette forme de signal a la caractéristique particuliére d'avoir une composante fondamentale
supérieure a lI'amplitude du signal (figure 1.17). Or, dans le calcul de la puissance de sortie
fournie au circuit de charge ou dans celui du rendement en puissance ajoutée, seules les
composantes fondamentales des courants et tensions de sortie sont prises en compte.
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Figure 1. 17 : Expressions temporelles et spectres fréquentiels d'un signal sinusoidal et d'un signal carré

Le principe général pour obtenir un fonctionnement en classe F est alors de partir d'un circuit
polarisé dans une classe statique (A, AB, B ou C), puis de réaliser un circuit de charge qui
permet d'obtenir les conditions optimales a la fréquence fondamentale afin d'optimiser les
performances électriques souhaitées. Pratiquement, 1’obtention d’un signal carré passe par la
présence de la troisieme composante harmonique sur la tension et cela conduit au schéma de
principe présenté a la figure 1.18 et aux formes d’onde de la figure 1.19.

Voo

RFC

=]
g

Amplitude normalisée

Phese (degre)

Figure 1. 19 : Formes d’onde des signaux
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La classe F permet d’obtenir des rendements €lectriques élevés en utilisant néanmoins un signal
d’excitation de forme sinusoidale. Le gain par rapport a un signal sinusoidal est de 1’ordre de
15%.

Nous venons de voir que la performance atteinte par les amplificateurs de puissance dépend de
la classe de fonctionnement choisie. Mais ces performances dépendent aussi des technologies
utilisées et en particulier du choix des transistors. C'est pourquoi, dans le paragraphe suivant,
nous présentons les différents transistors utilisés pour I'amplification de puissance micro-ondes
ainsi que leurs principales performances.

IV. Les transistors de puissance en micro-onde

Aujourd'hui, il existe de nombreux composants de puissance dédiés aux applications en
hyperfréquence. Historiquement, le transistor a effet de champ s'est rapidement imposé comme
le composant actif de référence pour les hyperfréquences. Nous allons d'abord donner une
description plus générale des MESFET GaAs, avant de présenter tous les autres transistors de
puissance qui sont maintenant disponibles pour les concepteurs d'amplificateurs. Enfin, en
comparant les différentes performances, nous fournirons quelques criteres de sélection en
fonction des applications ciblées.

IV.1. Le MESFET GaAs

Le transistor a effet de champ (FET) est apparu pour la premiére fois en 1952, lorsque William
Shockley a publié un article présentant son fonctionnement [13]. L'idée principale est que,
contrairement au transistor bipolaire, le transport est effectué par un seul type de porteur, ce qui
donne au FET un caractére unipolaire.

A ce jour, le transistor a effet de champ est le composant de base dans le monde des micro-
ondes. Il existe aujourd'hui différentes variantes, en fonction de la structure du canal et des
matériaux utilisés.

En 1966, Mead et Carver envisagent la premiere réalisation, sur GaAs, du transistor a effet de
champ a jonction Schottky, comme le MESFET [14]. Cette mesure est entrée en vigueur en
1970 [15]. Les performances du MESFET proviennent de l'utilisation de composés I11-V, en
particulier I'Arséniure de Gallium (GaAs), dans lequel la mobilité des électrons est supérieure
a celle du Silicium, ainsi que de I'existence d'un contact métal-semi-conducteur Schottky dans
la grille du transistor.

La structure traditionnelle d'un MESFET est un barreau de semi-conducteur de type N, sur
laguelle les contacts ohmiques source et drain sont réalisés aux deux extrémités. Au centre se
trouve I'électrode de grille. La figure 1.20 nous montre une structure d’un MESFET GaAs.

La couche tampon améliore les performances électriques de l'interface couche active-substrat
(notamment pour limiter les courants de fuite dans le substrat). La couche active dopée N est
produite sur cette couche tampon, soit par croissance épitaxiale, soit par implantation ionique.
Le contact Schottky est développé dans I'espace drain-source, créant ainsi une zone de charge
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d’espace, et en polarisant la grille, il est possible de contrdler 1'épaisseur de la zone épuisée cela
revient a controller donc l'intensité du courant dans le canal.

el
Staverce 1% Price
Crerls dpé N*
Cotclie ative Cals aypd N
Coache tanpon Gl gt
Sebrtrar Crals rewmid-fralans

Figure 1. 20 : Structure d’un MESFET GaAs

Une couche fortement dopée permet de fixer les contacts de drain/source et limite ainsi la
résistance parasite.

Par convention, la largeur de grille est de grande dimension. Par contre, la longueur de grille L
est alors de petite dimension et perpendiculaire au plan de la figure 1.20.

Afin d'améliorer les performances, différents parameétres technologiques doivent étre maitrises.

Pour pousser les limites de fréquence et améliorer le facteur de bruit, il faut d'abord que la
longueur de la grille soit la plus courte possible (car la fréquence maximale de fonctionnement
est inversement proportionnelle a la longueur de grille [16]) et que les résistances aux parasites
d'acces soient réduites.

De plus, afin d'obtenir des niveaux de puissance élevés, il faut construire des structures avec de
grandes largeurs de grille. Par conseéquent, tous les transistors de puissance MESFET sont
aujourd'hui des structures a doigts multiples ou des structures inter-digitées, comme le présente
la figure 1.21.
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Le développement global de la grille est alors obtenu par le produit de la largeur d'un doigt de
la grille par le nombre de doigts de la grille.

A ce jour, les performances les plus convaincantes des MESFET de puissance ont été réalisées
pour des applications concernant les systémes cellulaires de 2°™ et 3°™ génération. Parmi
celles-ci, il convient de noter les applications a haute puissance pour les stations de base :
Morimoto et al [17] ont développé, dans la bande 2.1-2.2GHz, un amplificateur de puissance
fournissant 120W a partir de 4 MESFETS avec une largeur de grille de 90.2mm. En bande S, il
faut aussi mentionner les travaux de G. Sarkissian et al [18], qui ont obtenu une puissance de
sortie de 60W, en configuration push-pull, avec 2 MESFET de développement de grille de
42mm chacun.

Simultanément au développement des structures hybrides, les progreés de la technologie MMIC
ont permis d'obtenir des performances intéressantes : Kénig et al [19], ont mis au point un
amplificateur MMIC a trois étages de 4W pour les applications W-CDMA.. Avec une topologie
a un étage, une technologie de longueur de grille de 0,5um et un développement total de
1,05mm, Portilla et al [20], ont développé un amplificateur MMIC a 2,4GHz offrant une
puissance de sortie de 24dBm pour un rendement de 79%.

Les applications a plus hautes fréquences ont également fourni des performances intéressantes
[21-22].
Par conséquent, afin d'améliorer la performance de puissance des composants actifs micro-

ondes, en particulier pour augmenter la tension de claquage et les densités de puissance, des
développements structurels ont été envisagés.

Premierement, I'utilisation de nouveaux composés IlI-V est apparue. En effet, ces récentes
annees, beaucoup des travaux ont été faits sur les semi-conducteurs "a large bande interdits".
Des MESFET sur carbure de silicium [23] ont été réalisés en 1996, afin de tirer parti de la haute
tension de claquage, d'un taux de saturation électronique élevé et de la conductivite thermique
élevée du SiC.

Des densités de puissance de 4,6W/mm ont été atteintes [24]. Les derniers résultats, tant pour
les MESFETS sur SiC que sur GaN [25-26] prouvent que ces matériaux ont un réel avenir dans
I'amplification de puissance micro-ondes. Nous verrons que l'utilisation de ces matériaux
"broadband gap" est encore plus efficace avec les transistors a hétérojonction. Ce sont ces
nouvelles structures a hétérojonctions que nous allons décrire dans le paragraphe suivant.

IV.2. Les transistors a effet de champ a hétérojonction

L'émergence des structures de transistors a hétérojonction a conduit a une amélioration
significative des performances liées a la puissance.

IV.21. Le HEMT

Les transistors HEMT (High Electron Mobility Transistor) ont été produits en 1980 : en
parallele, deux équipes de Fujitsu [27] et Thomson-CSF [28] ont utilisé les propriétés de
I'nétérostructure AlGaAs/GaAs, en particulier la grande mobilité de la couche d'électrons
bidimensionnelle accumulée a l'intersection de I'hétérojonction. Ce transistor est aussi appelé
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TEGFET (Two Electron Gas Field Effect Transistor) ou MODFET (Modulation Doped Field
Effect Transistor). Son idée générale est d'utiliser comme canal conducteur d'un transistor a
effet de champ, un gaz bidimensionnel d'électrons dans le matériau peu dopé.

La structure de base d'un HEMT AlxGai-xAs/GaAs conventionnel est montree a la figure 1.22.
Elle se compose d’une couche tampon, du canal formé par un matériau a faible bande interdite
(ici GaAs) dopé de fagon non intentionnelle, de I’espaceur AlxGai-xAs dont 1’effet est
d'améliorer les caractéristiques de transport du canal, de la couche AlxGai-xAs dopée N qui
fournit les électrons libres au canal, et de la couche GaAs dopée positivement qui permet de
réaliser les contacts ohmiques de drain et de source.

. Cerille _
Nanrce Drain
CatAs
# Li Ca, As dapé N
espacenr no-dipe
Canal Gals o
Cauche tampon not-dapeé

Subitrat Cals senpi-isolant

Figure 1. 22 : Structure d'un HEMT AlxGai-«As/GaAs conventionnel

Dés les premiéres réalisations pour les applications a faible bruit, des progrés significatifs ont
été realisés dans la performance des HEMTs. Cependant, la performance en puissance a été
plus tardive, principalement en raison des faibles tensions de claquage et des faibles courants
de drain des premieres conceptions.

La recherche s'est ensuite concentrée sur les structures présentant une discontinuité élevée de
la bande de conduction pour obtenir des densités de courant élevées, une hauteur de barriére
Schottky la plus élevée possible pour repousser les tensions de claquage des transistors, et un
canal a mobilité électronique et taux de saturation élevés pour améliorer les performances en
fréquence.

Ainsi, suivant la structure conventionnelle AlGaAs/GaAs, I'hétérostructure AlGaAs/InGaAs
(Pseudomorphic HEMT) apparait. La présence d'Indium dans le canal améliore les
performances en augmentant la discontinuité de la bande de conduction, ce qui permet un
meilleur confinement des électrons, et parce que la mobilité de I'InGaAs est supérieure a celle
du GaAs. Enfin, l'utilisation du substrat InP a également permis d'améliorer les performances
en fréequence et d'obtenir des HEMTs AlInAs/GalnAs/InP a canaux composites.

Les progrées se situent aujourd’hui principalement dans l'optimisation des procédes
technologiques : la technique du double recess de grille [29] (qui permet de loger la grille dans
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les couches inférieures) a permis d'augmenter la tension de claquage des P-HEMT. En général,
la performance est liée a la parfaite maitrise de la structure des couches.

Actuellement, les PHEMTSs ont non seulement d'excellentes propriétés pour les applications a
faible bruit, mais fournissent également des densités de puissance élevées qui, combinées a des
gains élevés, en font un composant trés attractif et largement utilisé pour des applications
nécessitant un bon rendement, sur une tres large gamme de fréquences.

Le procédé AlGaAs/InGaAs sur substrats GaAs est desormais celui qui donne les résultats les
plus probants. La maturité technologique de ce secteur et sa fiabilité ont conduit a des codts de
production relativement bas.

Le tableau 1.2 présente les différentes performances obtenues a ce jour entre la bande L et la
bande W. Nous avons conservé uniquement dans ce tableau, les valeurs les plus importantes
par bande de fréquence :

v' La gamme de fréquences (Frég.) exprimée en GHz,
v' Le type de structure de I'amplificateur : hybride ou MMIC,
v" La longueur de grille (L) exprimée en pm,
v’ Le développement total de la grille Wt (en mm), ou la surface totale de la puce S
(en mm?),
v' La puissance de sortie (Ps) de I'amplificateur exprimée en W,
v Le rendement en puissance ajoutée (PAE) en %,
v Le gain en puissance (G) de I’amplificateur en dB.
Frég. | Structure | Longueur | Taille (Largueur | G (dB) Ps PAE | Réf
(GH2) de grille de grille et/ou (%)
(1um) surface de piste)
94 MMIC 0.1 Wr = 15,36mm 8 0.3W 10.5 [30]
S$=2,3*1,8mm?
29-33 MMIC 0.15 Wr = 8mm 14 2.5W 25-31 | [31]
S$=1,94*2mm?
20 MMIC 0.14 W+ = 0,64mm 9 0.5W 52 [32]
18-27 MMIC 0.25 S$=2,64*1,48mm? 14 1.25W 25 [33]
8 Hybride 0.25 WT= 14,4mm 12 8W 55 | [34]
5-5.8 MMIC 0.25 W+ =22mm 28 6.3W 44 [35]
$=5,2*3,5mm?
4 Hybride 0.25 Wr =5,6mm 13 2.5W 73 | [36]
3-6 MMIC+ 0.25 W+ =40mm 17 11w 42 [37]
Hybride S=4,6*6,1mm?
2.45 Hybride 0.5 Wr =19,2mm 13 12W 62 | [39]
1.9 Hybride 0.6 Wr =15,4mm 15 10W 59 | [39]
15 Hybride 0.3 W+ =5mm 15 2W 72 | [40]
W+ =2*25mm 15 20w 66

Tableau 1.2 : Amplificateurs de puissance réalisés avec des PHEMT AlGaAs/InGaAs sur GaAs
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Ce tableau nous permet de constater que les PHEMT sont devenus aujourd'hui des composants
tres attractifs pour une large gamme d'applications de puissance, notamment en raison de leur
gain élevé, leur linéarite et leurs propriétés de puissance de sortie élevées.

Comme nous lI'avons mentionne plus haut, d'autres types d'HEMT ont été mis au point. Jusqu'a
présent, les AlGaAs/InGaAs PHEMT sur GaAs ont montré des performances de puissance plus
élevées que les AlGaAs/GaAs HEMT sur InP, sur I'ensemble du spectre de 1 & 100GHz. Les
résultats obtenus récemment a 94GHz [41], [42], ainsi que le gain et les rendements élevés
présentés par ce secteur promettent un bel avenir & la recherche scientifique et 1’entrprise
lorsque les améliorations en matiére de tension de claquage, de contrdle technologique du
procédé ou de codts de fabrication seront efficaces.

En concluant, différents secteurs HEMT sont actuellement en concurrence. Le secteur PHEMT
AlGaAs/InGaAs sur GaAs offre aujourd'hui les meilleures performances grace a sa maturité
technologique et son colt réduit. Mais une attention particuliére devra étre accordée a
I'évolution des secteurs HEMT AllnAs/GalnAs sur I'InP, PHEMT AlGalnP/GalnAs sur le
GaAs ou MHEMT (HEMT Métamorphique) AllnAs/GalnAs sur le GaAs.

IV.2.2. LeHFET

Le deuxiéme genre de transistor a effet de champ a hétérojonction est le HFET (Heterojunction
Field Effect Transistor), dont la structure générale est illustrée a la figure 1.23. La grille est
séparée du canal par la couche AlGaAs.

Le transistor HFET a vu le jour dans les années 1990 et son développement a été assuré par la
sociéte Texas Instrument [43].
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Figure 1. 23 : Structure générale d’un HFET

En comparaison avec le MESFET, l'augmentation de la barriére Schottky, en raison de
I'utilisation d'un matériau avec une bande passante élevée, a pour conséquence l'augmentation
de la tension de claquage.

On a étudié différents types d'hétéro-structures pour améliorer la performance de la puissance.
D'autre part, les performances en fréquence restent limitées, en raison du type de conduction
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volumique. Les meilleurs résultats ont donc été obtenus pour les fréquences inférieures a
10GHz et sont présentés dans le tableau 1.3.

Fréq. Structure | Longueur | Taille (Largueur | G (dB) Ps PAE Ref
(GHz) de grille de grille et/ou (%)
(um) surface de piste)

28 MMIC 0.35 W+=9.6 6.5 4W 58 [44]

5.8-6.5 Hybride 0.6 W+7=28.8 10 50W 45 [45]
Push-pull

2.2 Hybride 1 W+7=328 13 140W 54 [46]
Push-pull

2.14 Hybride 0.9 W7=380 14.2 240W 50 [47]
Push-pull

1.96 Hybride 1 W1=86 12.6 100w 44 [48]
Push-pull

1.6 Hybride 0.5 W+=86.4 15 50W 17.4 [49]

Tableau 1.3 : Amplificateurs de puissance réalisés avec des HFET

Les résultats du tableau 1.3 montrent que les transistors HFET présentent un grand intérét pour
les applications a forte puissance en bande S ou L. Les différents composants développés,
principalement par Fujitsu et NEC, sont en technologie hybride pour les stations de base de
nouvelle génération (W-CDMA). Ainsi, méme si les contraintes d'intermodulation du troisieme
ordre requises par ce systéme sont importantes (<-35dBc), la bonne performance des HFETs
face a ce probléme est un atout supplémentaire [50].

En paralléle au développement des HFET haute puissance, nous constatons enfin I'émergence
de certaines recherches pour limiter les colits et ’encombrement des amplificateurs de
puissance : I’utilisation de HFETSs a enrichissement [51-52], présentant des tensions de seuil
positives ou nulles, permet d'éviter la polarisation négative de la grille et donc de réduire le
poids et le colt des composants.

IV.2.3. Le MOSFET

Le transistor a effet de champ du type MOS (MOSFET : Metal Oxide Semiconductor Field
Effect Transistor) a jusqu'a présent été tres peu utilisé dans la conception des circuits de micro-
ondes, principalement en raison de la forte capacité de ce transistor en entrée. Néanmoins, des
progrés significatifs ont été réalisés dans I'évolution des technologies. Actuellement, les
transistors LDMOS (Laterally Diffused Metal Oxide Semiconductor) ont des propriétés de
gain, de linéarité et de stabilité thermique élevée, offrant une technologie de choix pour les
amplificateurs de puissance des stations de base. Ils sont commercialises pour des applications
autour de 2GHz et leur tension d'alimentation unique (environ 26V) est un avantage
supplémentaire [53-54].

Dans le méme temps, la nécessité de réduire les colts, la puissance et l'intégration des
composants afin de minimiser la taille des puces a conduit a I'utilisation de technologies CMOS
"standard" afin de tirer parti de la maturité de ces secteurs. Les meilleurs résultats obtenus sont
les travaux de Fallesen et al [55], qui ont réussi a développer un amplificateur de 1,8GHz qui
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fournit 1W avec un rendement de 55% pour une tension de 3,5V utilisant la technologie CMOS
ou de Heo et al. a 2,4GHz [56], qui ont obtenu les résultats les plus concluants. Mais la
principale difficulté reste l'intégration des inductances sur des puces dont les coefficients de
qualité sont suffisamment élevés pour limiter les pertes. Les faibles tensions de claquage des
technologies CMOS du commerce limitent également les performances énergétiques a I'heure
actuelle.

IV.2.4. Les transistors a effet de champ et les nouveaux matériaux

La puissance des transistors a effet de champ (FETS) a longtemps été limitée par les faibles
tensions de claquage des matériaux employés. Comme nous I'avons mentionné avant, les
caractéristiques des matériaux a large bande sont intéressantes pour les applications de
puissance en micro-onde.

Le tableau 1.4 présente les caractéristiques physiques de plusieurs matériaux Il1-V. Nous
remarquons que les principales caractéristiques du carbure de silicium sont un champ de
claquage, un taux de saturation élevé et une conductivité thermique élevée. Des densités de
puissance de 4,6W/mm ont été atteintes avec les MESFET SiC [57].

Matériau GaN InP 4H-SiC GaAs Si
Constante diélectrique 9.5 12.3 10 12.9 11.7
Conductivité thermique 13 0.67 4 0.54 15
(W/K.cm)
Vitesse de saturation des 2.7 1.84 2 1.33 1
Electrons (107 cm?/s)
Mobilité des électrons 1500 5000 800 8000 1500
(cm?/V.s)
Champ de claguage 2*10° 4.5%10° 3.5*%10° 4*10° 3*10°
(V /cm)
Eg (eV) 3.4 1.34 3.2 1.43 1.12

Tableau 1.4 : Les caractéristiques physiques des matériaux

Au cours des derniéres décennies, le secteur HEMT AlGaN/GaN s'est également développé. Il
bénéficie non seulement des propriétés d'un champ de décomposition élevé et d'un taux de
saturation élevé du GaN, mais aussi des avantages de I'nétérostructure, c'est-a-dire d'une grande
mobilité électronique gréace au gaz 2D. Par exemple, des recherches récentes publiées par Wu
et al [58] ont conduit a une puissance atteindre de 14,1W a 8GHz.

Actuellement, les performances sont limitées par les contraintes de substrat : la croissance est
réalisée soit sur un substrat Saphir, soit sur un substrat SiC. La premiere difficulté est le
désaccord avec le Nitrure de Gallium. De plus, bien que le Saphir soit beaucoup moins cher que
le SiC, il a une dissipation thermique beaucoup plus faible.

Cependant, les résultats obtenus récemment font de I'hétérostructure AlGaN/GaN, une
composante de puissance digne d'intérét pour les hyperfréquences [43,56].

Le FET est le composant de référence dans les micro-ondes. Nous venons de détailler les
performances de puissance des différentes versions technologiques de ce transistor a effet de
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champ. Dans un deuxiéme temps, nous nous concentrerons sur la présentation du transistor
bipolaire.

IV.3. Le transistor bipolaire

IV.3.1. Le transistor bipolaire a homojonction

Dans le domaine des micro-ondes, I'utilisation du transistor bipolaire homo-jonction (BJT), en
particulier pour I'amplification de puissance, a toujours été limitée par la faible mobilité et la
faible vitesse des porteurs en Silicium, en comparaison, par exemple, avec I'Arséniure de
Gallium. Actuellement, les transistors sur le marché permettent d'obtenir des performances
remarquables en termes de puissance pour des fréquences inférieures a 2GHz.

Par ailleurs, la croissance des communications sans fil, qui nécessitent a la fois une forte
intégration a faible colt et une puissance de sortie élevée avec de faibles tensions d'alimentation
(de I'ordre de 12V), a conduit a la conception d'amplificateurs de puissance monolithiques sur
silicium. Ainsi Simburger et al. [57] ont congu un amplificateur avec une puissance de sortie
de 5W et un rendement de 59 % a 0,9GHz, alors qu'une puissance de 3,2W et un rendement de
54% étaient atteints [58] mais avec une tension d’alimentation au plus bas (2,8V) a la méme
fréquence. A 1,9GHz, avec tension d'alimentation de 2,5V, une puissance de 1W en sortie a pu
étre acheveée [59]. Enfin, Dekker, Van Rijs et al. [60-61] ont mené des recherches pour améliorer
le rendement des transistors bipolaires en technologie hybride.

IV.3.2. Le transistor bipolaire a hétérojonction

Le transistor bipolaire a hétérojonction (HBT : Heterojunction Bipolar Transistor) est basé sur
I'nétérojonction émetteur-base. En effet, I'émetteur est constitué d'un matériau a large bande
interdite (genéralement AlGaAs ou GalnP), tandis que la base est constituée d'un matériau a
large bande gap plus faible (généralement GaAs). La discontinuité de la bande de valence
conduit a une meilleure efficacité d'injection des électrons de I'émetteur a la base. En outre, il a
un temps de transit d'électrons faible, le HBT permet alors de traduire les performances du
transistor bipolaire a homojonction vers des fréquences plus élevées.

Le HBT offre un gain de puissance élevé, une fréquence maximale élevée, des rendements
élevés, des densités de puissance élevées, une tension de claquage élevée et une bonne linéarité
par rapport au MESFET.

Par conséquent, ces caractéristiques font de HBT un composant intéressant pour les applications
de communications sans fil en bande L et en bande S qui nécessite une linéarité élevée (en
raison des modulations numériques qui sont utilisées), ainsi que pour les applications ultras
large bande.

Dans le tableau 1.5, comme pour les HEMT, nous présentons les performances les plus
significatives des HBTS.
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Frég. Structure Taille | Vbias Ps ACPR G (dB) | Réf.
(GH2) de la V) (dBc)
puce
(mm?)
22-24 MMIC 11 3 0.4W - 9 [62]
InGaAs/InAlAs/InP
8-14 MMIC 11 10 3w - 15 [63]
AlGaAs/GaAs
45-16 | MMIC InGaP/GaAs | 12.9 8 1.5W - 10 [64]
1.95 | MMIC InGaP/GaAs - 3.5 0.4W -35 (a4 28 [65]
5MHz)
1.5 | Hybride InGaP/GaAs - 3.5 1.25W -52 (a 28 [66]
50kHz)

Tableau 1.5 : Amplificateurs de puissance réalisés avec des HBT

Les premieres lignes du tableau, nous montrent des exemples d'amplificateurs de puissance
HBT qui combinent une bonne linéarité (caractérisée par une faible ACPR), une puissance
élevée et des tensions d'alimentation faibles. Ce sont donc des candidats intéressants pour les
communications numériques sans fil, d'autant plus que l'utilisation d'une seule tension
d'alimentation réduit le poids et le colt d’amplificateurs de puissance HBTSs.

En plus, afin de profiter des avantages de maturité de la technologie bipolaire au Silicium, des
amplificateurs employant des HBT sur SiGe ont été développés, principalement pour des
applications GSM 900MHz [67], mais ils sont aussi candidats pour des fréquences trées fortes
[68-69].

IV.4. Critéres de choix

L'identification des différents transistors de puissance en hyperfréquence et de leurs
performances respectives a le mérite de mettre en évidence I'observation suivante :

Choisir un transistor pour une application de puissance micro-ondes est toujours un compromis.
Aucun transistor ne peut étre positionné aujourd'hui comme le composant idéal pour toutes les
applications et fréquences.

D'autre part, nous pouvons essayer de donner quelques suggestions qui permettent au
concepteur de choisir un composant spécifique.

Le tableau 1.6 comprend une liste non exhaustive des caractéristiques essentielles de
I'amplification de puissance ainsi que des semi-conducteurs qui présentent des forces ou des
faiblesses par rapport a ces propriétés. Les transistors indiqués en gras sont des composants du
type 111-V, les autres sont des composants en Silicium.
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Caractéristiques Composants présentant des Composants présentant des
atouts faiblesses
Linéarité HEMTs MOSFETSs
MESFETSs
Fort rendement HEMTs BJTs
Tension d'alimentation BJTs HEMTSs
unique MOSFETSs MESFETS
Fortes densités de puissance HBTSs MOSFETSs
et Fortes tensions de claguage MESFETs
Colt BJTs HEMTs
MOSFETs

Tableau 1.6 : Caractéristiques essentielles a I'amplification de puissance et atouts des différents

composants

En général, nous constatons que les composants hétéro-structurés présentent des
caractéristiques intéressantes pour les applications de puissance.

Toutefois, d'autres critéeres de sélection tels que la gamme de fréquences et la capacité
d'intégration des composants seront pris en compte.

Pour les applications des fréquences inferieures a 3.5GHz, le spectre des composants
disponibles est le plus large. 1l ne fait aucun doute qu'aux alentours de 1GHz, les technologies
bipolaire sont désormais disponibles et ne souffrent d'aucune concurrence, ne serait-ce qu'en
termes de codts de fabrication.

En revanche, lorsque la fréquence de fonctionnement approche 2GHz, la fréquence autour de
laguelle se situe actuellement une grande partie des communications sans fil, I'évolution
évidente des composantes des GaAs, tant PHEMT que HBT, les rend plus efficaces.
Evidemment, les besoins en puissance et, en revanche, les contraintes en termes de surface et
de tension d'alimentation, sont différentes selon que nous trouvons sur le téléphone cellulaire
ou sur la station de base.

Enfin, pour les plus grandes fréquences dédiées aux communications militaires, aux
communications par satellite ou aux réseaux locaux (LMDS), les composés I11-V présentent
tous leurs avantages.

Actuellement, les composants d’amplification sont classés selon les bandes de fréquences :

» Jusqu’a 2GHz
e BJT
» Entre 2 et 20GHz
e Les MESFET GaAs
» Entre 20 et 30GHz
e Les HBT AlGaAs/GaAs ou InGaP/GaAs
e Les PHEMT AlGaAs/GalnAs sur GaAs
e Les MESFET SiC -HEMT AlGaN/GaN
» Entre 30 et 40GHz :
o surGaAs: -Les PHEMT AlGaAs/GalnAs
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» Au-dela de 40GHz :

e SurGaAs: -lesPHEMT AlGaAs/GalnAs
-Les PHEMT AlGalnP/GalnAs
e SurlinP: - les HEMT a canal composite AllnAs/GalnAs
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V. CONCLUSION

Nous avons discuté dans ce premier chapitre la notion d'amplification de puissance micro-onde.

En présentant différentes grandeurs électriques, nous avons souligné I'importance de concepts
tels que la puissance de sortie, la puissance ajoutée ou le rendement en puissance ajoutée.

Le choix d'une classe de fonctionnement statique A, AB, B ou C (parce qu'elle est déterminée
par le point de polarisation choisi) détermine a la fois les formes des signaux d'entrée et de
sortie des transistors, mais aussi les valeurs optimales de la puissance de sortie ou du rendement
en puissance ajoutée. De plus, a partir de la classe statique choisie, l'utilisation de signaux
specifiques a la sortie transistor améliore rendement.

Les performances obtenues dans la conception des amplificateurs dépendent de la technologie
des transistors. En effet, aucun composant n'est actuellement idéal pour toutes les applications
et toutes les fréquences. Nous parlons toujours de compromis. C'est pourquoi, dans la derniére
partie de ce chapitre, nous avons présenté les différents transistors de puissance utilisés en
micro-ondes.

Il nous a semblé important de présenter I'état de I'art des performances actuelles pour chaque
technologie utilisée : en effet, du transistor MESFET GaAs au LDMOS, en passant par I'hétéro-
structure PHEMT ALGaAs/InGaAs sur substrat GaAs ou HFET, les particularités de chacun
leur donnent des caractéristiques différentes en termes de densité de puissance, rendement,
linéarité ou encore codt. Le choix du transistor est alors essentiel en fonction de I'application.

D'autre part, la conception d'amplificateurs de puissance nécessite une connaissance sur les
méthodes d'adaptation des circuits micro-ondes. Alors, dans le prochain chapitre, Nous allons
discuter des différentes techniques d'adaptation d'impédance qui sont utilisés dans la conception
des amplificateurs de puissance.
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I. Introduction

Dans la partie précédente, nous avons démontré que la performance du gain d’un transistor
(dispositif actif) est en fonction des impédances source et charge Zs et Z;, et que ces impédances
peuvent étre optimisées pour extraire le gain de puissance maximal du transistor. En fait, nous
n'avons pas toujours le contrdle sur les terminaisons. Alors nous avons besoin d'un moyen de
traduire une source et une charge données en fonction des valeurs de terminaison dont nous
avons besoin au niveau des ports des transistors afin d'atteindre nos exigences de performances
spécifiques.

Le transfert maximal de la puissance du signal est I'un des objectifs fondamentaux de la
conception des circuits RF/hyperfréquences. La puissance passe par un réseau depuis une
source vers une charge habituellement par une cascade, ou au moins une ségquence, de réseaux
a deux ports. Pour obtenir un transfert de puissance maximal, le circuit doit étre adapté. Plus
précisement, la charge doit étre le conjugué complexe de I'impédance que la charge voit vers la
source. Si les impédances sont résistives, un transformateur magnetique peut étre utilise pour
adapter des impédances. Cela ne fonctionnera pas aux fréquences RF/hyperfréquences car le
probléme de conception est généralement lié aux impédances complexes.

Jusqu'a quelques gigahertz, les éléments localisés (inductances et condensateurs) peuvent étre
utilisés dans les réseaux d'adaptations, et cela se fait en téléphonies cellulaires. Au-dela de
quelques gigahertz, les parasites répartis (perte et effets capacitifs ou inductifs supplémentaires)
peuvent rendre les réseaux d'éléments localisés peu pratiques. Ensuite, des segments de lignes
de transmission sont utilisés. Ils sont également utilisés a des fréquences plus basses lorsque la
perte doit étre réduite au minimum ou que les niveaux de puissance sont élevés. Cela est dii au
fait que la perte du composant de la ligne de transmission est généralement inférieure a la perte
d’une inductance localisée. De nombreux facteurs affectent la sélection des composants d'un
réseau d'adaptation. Les plus importants sont la taille, la complexité, la bande passante et le
réglage [1].

Ce chapitre se concentre sur les techniques d'adaptation d’impédance, toutes les questions
relatives a I'adaptation seront explorées. L'accent est mis ici sur le développement d'équations
de conception et la synthese des résultats souhaités. Une approche alternative, utilisée par
certains concepteurs, consiste a choisir une topologie de circuit, puis a utiliser un optimiseur de
circuit pour arriver a des valeurs de circuit qui donnent les caractéristiques désirées.

Il. Principes fondamentaux [2-6]

L'adaptation d'impédance signifie le transfert maximal de puissance disponible a partir de
source RF vers la charge. Pour déterminer une valeur optimale de I'impédance de charge Z; a
laquelle la puissance délivrée a la charge est maximale, considérons le circuit équivalent illustré
a la figure 2.1(a).
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Z I !
| . —_—
1 i Lk

CD n W |Z=Z k|| x H.Iﬂfﬂ.
{a) 1]

Figure 2.1 : Circuits équivalents avec (a) une source de tension et (b) une source de courant

La puissance fournie a la charge peut étre définie comme suit :

enly )i lnn) e

Z +Z
Ou:
Z, =R, + jXq (2.2)
Et
Z =R +jX, (2.3)

Vs exprime I'amplitude de la tension de source et V;,, est I'amplitude de la tension de charge. En
substituant les parties réelles et imaginaires des impédances de source et de charge, Zs et Z;, a
I’équation. (2.1).

RL
(RU+R) (X + X )

1
P = EVSZ (24)

Supposons que l'impédance de source Z soit fixe et qu'il est nécessaire de faire varier les parties
réelle et imaginaire de lI'impédance de charge Z, jusqu'a ce gu'une puissance maximale soit
délivrée a la charge. Pour maximiser la puissance de sortie, les conditions suivantes sont
appliquées :

oP
—= 2.5
R (2.5)
oP
—= 2.6
x (2.6)

En appliquant ces conditions et en tenant compte de I'équation (2.4), le systeme suivant de deux
équations peut étre écrit :

1 B 2R (R, +R.) 0
(Ro+R) +(Xs+X0)" [(R+R Y +(Xs+ X, )|
2XL(XS +XL)

[(Re+RL) +(Xs+ X, )]

(2.7)

2:0
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En simplifiant les équations (2.7)

{R§—Rf+(XS+XL)2:0 8)

X (Xg+X.)=0

La résolution de systéeme (2.8) simultanément pour R et X, nous obtenous :

Ra=R, 2.9)
X, =X,

Ou comme dans le cas d'impédance commun, nous avons :

Z, =2 (2.10)

L'équation (2.10) est appelée condition d'adaptation conjuguée et son accomplissement a pour
résultat que la puissance délivrée a la charge est maximale pour une impédance de source fixe.

La puissance maximale délivrée a la charge doit étre égale a :
P=V?/8R, (2.11)

Les conditions d'adaptation d'admittance (conjuguée) appliquées au circuit équivalent présenté
a la figure 2.1(b).

Y =Y, (2.12)

Peut étre facilement obtenu de la méme maniére que 1’équation (2.11). La puissance maximale
fournie a la charge dans ce cas peut étre écrite comme suit :
I 2

s (2.13)

P="%c,

Ou Gg = RsYs et I est I'amplitude du courant de source.

Ainsi, les conditions d'adaptation dans un cas commun peuvent étre déterminées a travers les
paramétres d’immittance, c'est-a-dire tout systeme de parameétres d'impédance (Z) ou de
paramétres d'admittance (Y), peut étre écrit sous la forme suivante :

W =W, (2.14)

Le circuit d'adaptation est connecté entre les électrodes de source et de I'entrée d'un dispositif
actif, représentée sur la figure 2.2(a) et entre les électrodes de sortie d'un dispositif actif et la
charge, représentée sur la figure 2.2(b). Pour un amplificateur de puissance a plusieurs étages,
la charge est un circuit d'entrée de I'étage suivant. Par conséquent, le circuit d'adaptation est
connecté entre la sortie du dispositif actif de I'étage d'amplificateur précédent et I'entrée du
dispositif actif de I'étage suivant de I'amplificateur de puissance, est présentée a la figure 2.2

(c).
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Figure 2.2 : Schémas de circuit d'adaptation

Habituellement, l'immittance de charge W, difféere de I'immittance de sortie W,,;, qui est
nécessaire pour réaliser le mode de fonctionnement optimal de I'amplificateur de puissance.
L'objectif principal est donc de transformer I'immittance de charge W, en une immittance de
sortie optimale W,,,., dont la valeur est déterminée par la tension d'alimentation, la puissance
de sortie, la tension de saturation du transistor et la classe de fonctionnement sélectionnée du
transistor. De plus, les circuits d’adaptation doivent étre choisis en fonction des besoins pour
les caractéristiques d’amplitude et de phase, du controle de la forme d’onde et de la tension du
transistor, ainsi que de la condition de la stabilité. Les pertes dans les circuits d'adaptation
doivent étre aussi faibles que possible pour pouvoir transmettre la puissance de sortie a la charge
avec un rendement maximal. Enfin, il est souhaitable que le circuit d’adaptation soit facile a
réaliser.

Nous venons de voir que le transfert maximal de la puissance du signal dépend des impédances.
C'est pourquoi, dans le paragraphe suivant, nous présentons I’abaque de Smith sur laquelle nous
pouvons tracer ces impédances afin de déterminer le circuit optimal d'adaptation.

I1.1. L’abaque de Smith

L’abaque de Smith est I'un des outils les plus utilisés pour I’adaptation du circuit en
hyperfréquences car elle donne une représentation graphique de la procédure de conception
d’adaptation consécutive [7]. L’abaque de Smith peut étre appliquée pour adaptation en utilisant
des éléments localisés ou des lignes de transmission. L’abaque de Smith est particuliérement
utile pour les conceptions de circuit d’adaptation utilisant les lignes de transmission, car les
calculs analytiques sont trés compliqués. En outre, lors de l'utilisation de I'abaque de Smith
compléte, les parametres du circuit tels que VSWR, le coefficient de réflexion ou les pertes
dans la ligne de transmission peuvent étre calculés directement [5, 7-8].

L’abaque de Smith représente une relation entre I'impédance de charge Z et le coefficient de

réflexion T'. Il convient de réécrire cette équation sous la forme normalisée de :
Z 14T

—=T 2.15
Z, 1-T @15
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Nous pouvons définir une impédance normalisee comme :
Z R X

LR A 2.16
7 "7 JZO (2.16)

Et représente le coefficient de réflexion par :
=T, +]T, (2.17)

Ensuite, en substituant les équations. (2.16) et (2.17) en équation. (2.15) qui donne :
R X 4T 4]l

S tl—= - (2.18)
Z, Z, 1-I' =L,
En assimilant les parties réelles et imaginaires, nous obtenons :
2 2
@ﬂ_ R j-ﬂﬂz(—éLJ (2.19)
" Z,+R " Z,+R
z,Y (z,Y
C -1V¥+lr-2o| = % 2.20
AU IREY 220

En conséquence, dans le plan de coordonnées I,.-T;, I’équaion (2.19) représente une famille de
cercles centrés aux points I, = R/(R + Z,) et I3;=0 avec un rayon de Z,/(R + Z,) appelés
cercles constants (R/Z,). L'équation (2.20) représente une famille de cercles aux points I, = 1
et I; = Z,/X avec de rayon de Z,/X appelés cercles constants (X/Z,). Ces cercles constants
(R/Zy) et (X/Z,) avec différents paramétres normalisés sont illustrés a la figure 2.3(a), ou
les points T, = —1 et I, = 1 sont également indiqués. Le graphique de tels cercles s'appelle
I'abaque de Smith d'impédance ou l'abaque de Smith Z. La courbe du point A au point C
représente la transformation d'impédance a partir de la résistance pure de 25Q a l'impédance
inductive de (25 +j25) Q, qui peut étre obtenue en utilisant 1'inductance connectée en série avec
la résistance.

Les équations. (2.19) et (2.20) peuvent étre facilement réécrites sous la forme admittance avec
la partie réelle G et la partie imaginaire B lorsqu’une relation entre I’'impédance et le coefficient
de réflexion peut étre écrite comme suit :

G .R _1-T,-j

— = 2.21
Y, JY0 1+, + I, (2.21)
ou Y, =i. Alors,
0= 7

2 2
[ G +FJ-H?=( % j (2.22)

Y, +G Y, +G

Y 2 2 Y 2
r+-2| +(C, +1) =] 2 2.23
[. Bj (, +1) (B] (2.23)
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A partir des equations (2.22) et (2.23) il s'ensuit que les cercles constants — (G /Y;) sont centrés
al,=—-G/(G+Y,) etI;=0avec un rayon deY,/(G +Y,). Les cercles constants — (B/Y,)
sont centrés aux points I, = —1 et I; = —Y,,/B avec un rayon de Y,/B qui représentés a la
figure 2.3(b). Les cercles indiqués sont centrés sur des points antisymétriques, contrairement
au diagramme de Smith a impédance. L'abaque de Smith a admittance ou I'abaque de Smith
Y, dont les admittances coincident avec les impédances appropriées tracées au diagramme Z,
est I'abaque de Smith a impédance inversé de 180°. La courbe du point C au point D montre la
transformation de 1’admittance entre 1’admittance inductive de (20 - j20) mS et la conductance
pure de 20mS ou la résistance de 50Q, qui peut étre obtenue en utilisant la capacité connectée
en paralléle a I’admittance initiale. L'impédance et I'admittance peuvent étre déterminées a
n'importe quel diagramme de Smith d'impédance ou d'admittance ou les parametres normalisés
sont indiqués. Ce diagramme s'appelle le diagramme de Smith d'immittance. Cependant, dans
ce cas, le point d'impédance et sa valeur d'admittance correspondante sont situés I'un contre
l'autre a la méme distance du centre (1, 0).

E= {a'l

11

=11
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Figure 2.3 : L'abaque de Smith d'impédance et d'admittance simplifiées [9]

Par conséquent, il est parfois conseillé d’utiliser le diagramme de Smith combiné d’admittance
par impédance illustré a la figure 2.3(c). C'est le cas lorsque, pour n'importe quel point, nous
pouvons lire I'impédance normalisée du diagramme de Smith Z et ’admittance normalisée du
diagramme de Smith Y. Ce diagramme de Smith Z-Y évite la nécessité de faire pivoter
I'impédance de 180° pour trouver l'admittance correspondante. Un diagramme de Smith
d'admittance d'impédance combiné est tres pratique pour une adaptation utilisant des éléments
localisés. Par exemple, il est nécessaire de convertir I'impédance de source de 25Q (point A)
dans la résistance de charge de 50Q (Point D). Tout d'abord, nous tragons l'inductance en série
sur le diagramme de Smith Z, puis nous modifions lI'impédance de la source en se déplacant du
cercle constant (X/Z,) a partir du point A jusquau point C. Ensuite, il est converti en
diagramme de Smith Y. En conséquence, la capacité paralléle commencant a ce point modifie
I'admittance donnée en se déplacant le long du cercle constant (B /Y,) du point C jusqu'au point
D. Une transformation entre deux résistances pour normaliser I'impédance Zo = 50Q est illustrée
a la figure 2.3(c).

Lors de la conception d'amplificateurs de puissance en hyperfréquences, il est tres important de
déterminer des parameétres tels que le VSWR, le coefficient de réflexion ou les pertes dans les
circuits d'adaptation en fonction des parameétres localisés ou par l'utilisation des lignes de
transmission. Une échelle de référence linéaire, placée sous l'indication de ces caractéristiques
supplémentaires, a été ajoutée au diagramme de Smith présenté a la figure 2.4. Des échelles a
sa périphérie indiquent la longueur d'onde électrique calibrée et les angles des coefficients de
réflexion. Le diagramme de Smith peut étre facilement implémenté dans la conception
graphique en utilisant les lignes de transmission. L’équation pour I'impédance d’entrée de la
ligne de transmission sans perte peut étre réécrite en termes de coefficient de réflexion comme

suit :
Z;,, _1+Texp(-2j0)

Z, 1-Texp(-2j6)

(2.24)

Cette équation differe de I'équation (2.15) seulement par I'angle de phase ajouté. Cela signifie
que l'impédance d'entrée normalisée vue dans la ligne de transmission avec une longueur
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électrique de 8 peut étre trouvée en faisant pivoter ce point d'impédance de 20 dans le sens des
aiguilles d'une montre autour du centre du diagramme de Smith avec le méme rayon |I'|. En
soustrayant 26 de l'angle de phase du coefficient de réflexion, sa valeur diminue dans le sens
des aiguilles d'une montre, selon I'échelle de la périphérie. Dans ce cas, la ligne de transmission
demi-onde assure une rotation dans le sens des aiguilles d'une montre de 27t ou 360° autour du
centre, ramenant le point a sa position d'origine.

T L VL A= i F T

Figure 2.4 : L'abaque de Smith [9]

Par exemple, une ligne de transmission typique 50Q fournit une transformation de 1'impédance
de charge de Z, = (12+10j)Qa une nouvelle impédance de Z;, = (100 + j100)Q.
L'impédance de charge normalisée estZ;/Z0 = (0.24 + 0.2j)Q, Qui est tracée sur le
diagramme de Smith, comme indiqué sur la figure 2.4. En utilisant un compas pour tracer le
cercle de ce point au point d'intersection avec un axe réel, nous obtenons |T'| = 0.61| a I’échelle
du coefficient de réflexion, R, = 4.3dB a I'échelle de perte de retour, et VSWR = 4.2 a
I’échelle du rapport d’onde stationnaire (SWR). Pour déterminer l'angle du coefficient de
réflexion, nous tracons une ligne radiale passant par le point d'impédance de la charge jusqu'a
I'intersection du cercle périphérique (un angle de 83° peut étre lu). Si une ligne radiale est tracée
a travers le point de lI'impédance d'entrée a I'échelle de longueur d'onde externe, la différence
entre les points 0,209 et 0,033 donne la longueur de la ligne de transmission égale a 0,176A.
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Toutefois, dans le cas de la ligne de transmission avec des pertes de 2dB, le point obtenu doit
étre déplacé vers le point Z;,, = (90 + 40j)Q, En fonction de I’échelle d’atténuation.

11.2. Adaptation avec des éléments localises [5, 10-11]

Les circuits d'adaptation localisés sous la forme de transformateur en L (a), de transformateur
n (b) et de transformateur en T (c) présentés a la figure 2.5 se sont révelés plus efficaces pour
la conception d'un amplificateur de puissance. Le circuit d'adaptation le plus simple se présente
sous la forme du transformateur en L. Les propriétés de transformation de ce circuit d'adaptation
peuvent étre analysées en utilisant la transformation équivalente du paralléle en représentation
en série du circuit RX.

X X X X
A ‘ \ X
E —0 O - 0
(a) (b) fc)

Figure 2.5 : Circuits d'adaptation sous forme de transformateurs en L (a), 7 (b) et T(c)

Soient R, et X; la résistance et la réactance de I'impédance Z; = jX;R;/(R; + jX;) du circuit
paralléle (voir figure 2.6(a)), et R, et X, les parties résistives et réactives de I'impédance Z, =
R, + JX, du circuit série (voir figure 2.6(b)).

X,
1
__J
R, X Z Za R:
* 0
(a) (b)

Figure 2.6 : Impédance circuits équivalent en paralléle (a) et (b) en série

Par conséquent, ces deux circuits sont équivalents a une certaine fréquence si Z; = Z,, ¢’est-a-
dire lorsque :

2 2
R,+ jX, = I}Xl =+ ] I}Xlz (2.25)
R+ X] RS+ X]

L'équation (2.25) peut étre résolue comme suit :

R =R,(Q°+1) (2.26)

X, =X,(Q*+1) (2.27)
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Ou Q = R;/1X;| = |X,|/R, est le facteur de qualité, qui est égal pour les deux circuits en
série et en parallele.

Par conséquent, si l'impédance réactive X; = —X,(1+ Q~2) est connectée au circuit
série R,X,, cela permet de compenser I'impédance réactive du circuit parallele équivalent.
L'impédance d'entrée du réseau a deux ports obtenu, présentée a la figure 2.7, sera uniquement
résistive et égale a R;. Ainsi, pour transformer la résistance R, en une autre résistance R, a la
fréquence donnée, il suffit de connecter entre eux un transformateur en L a deux ports avec les
signes opposés des réactances X; et X, ayant les parameétres suivants :

|X1|=%
|X2|: R,Q (2.28)
R,
Q= |—-1
R,
X
c - 1
-En=f| -Fil E’z
O -

Figure 2.7 : Impédance d'entrée d'un réseau a deux ports

11.2.1. Transformateursen L

En raison des signes opposés des réactances X; et X,, deux configurations de circuit possibles

du transformateur en L avec les mémes propriétés de transformation peuvent étre réalisees (voir

figure 2.8). L'expression suivante permet un calcul direct et rapide des paramétres des
transformateurs L :

L

R,=— 2.29

RR, == (2.29)

OuC = C, et L = L, pour le circuit d’adaptation de la figure 2.8(a) et L = L, et C = C, pour le

circuit d’adaptation de la figure 2.8(b).

DTMM @ T o
Ry T Pt R:  m Ly R
o - O o - O

(a) (b}

Figure 2.8 : Circuits d’adaptation de type L et équations correspondantes

R, R, _
(oCl:%l’(DLZ :QR2 Q= R_Z_l ,(DLl_ /2 i (DCZ _%QRZ)

Ou:
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Les circuits d'adaptation sous la forme du transformateur en L chargé sur la résistance R>
peuvent également étre considérés comme le circuit résonant parallele illustré a la figure 2.9.
L'inductance série L’; et la résistance R’2 sont les fonctions dependantes de la fréquence.

R =R, =R,(Q*+1) (2.30)
L, =L(Q"+1) (2.31)
) _ol,
Avec : Q= R, (2.32)

La fréquence de résonance d'un tel circuit résonnant parallele équivalent est déterminée a l'aide
de I'équation suivante :

(2.33)

Si ce circuit d'adaptation a de petites valeurs de Q, il est possible d'obtenir une bande passante
plus large, mais une mauvaise suppression hors bande. Cependant, avec de grandes valeurs
de Q, la bande passante est considérablement réduite. Pour le cas de R,/R, = 10, qui
correspond & la condition de Q > 3, la bande passante de fréquence 2Af et le facteur de
suppression hors bande F, d'un tel transformateur en L peut étre évalué par les mémes formules
que pour un circuit résonant parallele [12] :

fO
28T =5 (2.34)
F = Q2 (n2 -1

G l
R T a Ry = R T G Ly Ry
(e » o :

Figure 2.9 : Circuit résonant paralléle résultant du chargement du transformateur en L

Ou f, est la fréquence de fonctionnement et n le nombre d’harmoniques. La figure 2.10 montre
le comportement en fréguence de I'amplitude de l'impédance d'entrée du circuit résonant
paralléle |Z;,|.

| Zal &
- R ——
OTOTRy | N .
0 1 s

Figure 2.10 : Diagramme de fréquence de I'impédance d'entrée pour un circuit résonant parallele [13]
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Le rendement du transformateur n est déterminé par le rapport P, /P;,,, ou P, est la puissance
a l'entrée du transformateur et P, est la puissance du transformateur de charge. Le rendement
du transformateur en L avec des pertes négligeables dans le condensateur est calculé a partir de
I'équation suivante :

1

h S/~
(1+ Qj
Qind

OU Q;,q4 est le facteur de qualité de I'inducteur. A partir de I'équation (2.35) il s'ensuit qu'avec
l'augmentation de Q, I'efficacité du transformateur diminue. Cela signifie que, pour le méme R,
et la résistance parasite en série de I'inductance du circuit L, la faible résistance R, fournit le
courant plus élevé qui traverse l'inductance, ce qui entraine une dissipation supplémentaire.
L'analyse des équations (2.28) et (2.29) montrent que, pour les résistances données R, et R,,
chaque parametre du transformateur en L ne peut avoir qu'une seule valeur. En conséquence, il
est difficile de satisfaire simultanément a des exigences contradictoires telles que 1’efficacité,
la bande passante de fréquences et la suppression hors bande [13].

(2.35)

Pour éviter les oscillations parasites a basse fréquence et augmenter le niveau de suppression
des harmoniques, il peut étre nécessaire de connecter un circuit supplémentaire en série (L;Cr)

avec une fréquence de résonance égale a la fréquence de fonctionnement de I'amplificateur de
puissance (voir figure 2.11).

K,

Figure 2.11 : Transformateur en L avec circuit résonant LC supplémentaire

11 est conseillé d’utiliser des transformateurs en L & deux ports simples dans les amplificateurs
de puissance comme circuits d’adaptation entre les étages, lorsque les exigences de suppression
hors bande et de rendement ne sont pas aussi élevées que pour les circuits d'adaptation des
étages de sortie. Dans ce cas, il est possible d'utiliser une connexion en cascade de
transformateurs en L, ce qui permet d’obtenir une plus large bande de fréquence et un
rendement plus grand.

Les circuits d'adaptation sous la forme de transformateur en &t (a) et le transformateur en T (b)
peuvent étre réalisés par la connexion appropriée de deux transformateurs en L, comme indiqué
dans la figure 2.12. Pour chaque transformateur en L, les résistances R; et R, sont transformées
en une résistance intermediaire R, avec la valeur de Ry < (R4, R,) pour le transformateur 7 et
la valeur de R, > (Ry, R;) pour le transformateur en T. Le choix de R, permet une certaine
variation du facteur de qualité et de la sélectivité du circuit d'adaptation.
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En tenant compte des deux configurations de circuit du transformateur en L illustrées a la figure
2.8, il est possible de réaliser les différentes configurations de circuit de ces transformateurs a
deux ports ou X3 = X5 + X3 pour la figure 2.12(a) et X5 = X3X3' /(X5 + X3') pour la figure
2.12(b).

X3 X%

(b)

Figure 2.12 : Circuits d'adaptation développés en connectant deux transformateurs en L
11.2.2. Transformateurs en &

Les transformateurs m sont généralement utilisés comme circuits d'adaptation de sortie
d'amplificateurs haute puissance lorsqu'il est nécessaire d'obtenir une forme d'onde de tension
de drain ou de collecteur sinusoidale par suppression des harmoniques appropriée. En outre, ils
sont également pratiques a utiliser comme circuits d’adaptation entre étages dans les
amplificateurs de faibles et moyennes puissances lorsqu'il est nécessaire de fournir des formes
d'onde de tension sinusoidales a la fois au drain ou au collecteur du transistor précedent et a la
grille ou a la base du transistor suivant. Dans ce cas, les capacités d'entrée et de sortie de ces
transistors peuvent étre facilement prises en compte dans les éléments de circuit d'adaptation
C, et C,, respectivement. La figure 2.13 présente différents transformateurs en zt a deux ports
les plus utilisés, ainsi que les formules de calcul correspondantes [14].

(a)

00o 00, o (R o R T o R
R, R, 1+Q;) R, R,

Ou:
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(b)

Ou:

R . Q. (1+Q)) = R 07y e 025 R 1
b TR, YO TR G -q) ¥ TR TR TR

Ls

(c)

R, , R,(Q,+Q, R, , , R,
coL1=al,c0C2=CR2—2,coL3=2((1+Q§)),Ql= /R—Z(l-l-Qz)—let Q2>-R—1—1

Figure 2.13 : Transformateurs en x et des équations pertinentes [14]

Ou:

11.2.3. Transformateursen T

Les transformateurs en T sont généralement utilisés dans les amplificateurs de grande puissance
en tant que circuits d’adaptation d’entrée, d’inter-étage et de sortie, en particulier le circuit
d’adaptation a deux capacités. Si une valeur élevée de l'inductance L est choisie, la forme
d'onde du courant a I'entrée du transistor avec une petite résistance d'entrée sera proche de la
forme sinusoidale. En utilisant un tel circuit d'adaptation pour l'adaptation de sortie d'un
amplificateur de puissance, il est possible de réaliser un mode de fonctionnement de classe F a
haute rendement, car I'inductance série au niveau du drain ou du collecteur du dispositif actif
crée des conditions d'impédance harmonique a circuit ouvert.

Certaines des configurations de circuit d'adaptation de transformateurs en T a deux ports, ainsi
que les formules de conception, sont présentées a la figure 2.14.

L L

R 3

..[. t
O O

(a)

Ou:

Q,+Q, R, ) . Ry
L = R y L = R y C =—, = |— 1 _l t >-_—1
oL, =QR,;, oL, =Q,R, , oC, R2(1+Q§) Q Rz( +Q3) et Q; R,
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O Ls
o—| ’wa\(—\_o
Ry L R

o —|— O

(b)

Oou:

wcl:ﬁ' oL, =Q,R, , oaCfﬁ Q= /E—i(l+Q§)—1et Q§>§—i—1
L Le
o— YT Y T o
L =]

1 R,(1+Q?) R 2 Ry
oC,=—— oL, =QR,, oL, =—2"=2/ 5 - [T11,0?)—1et Q7 ~—2-1
1TQR, TR ek =T T T @ \/R2(+Q1) Y

Figure 2.14 : Transformateurs en T et des équations pertinentes [14]

Si les éléments des transformateurs ot et T sont choisis en fonction de la condition X; = X, =
—X3, I'impédance du transformateur d'entrée chargée par la résistance R, est égale a :

2
z R =X

2.36
n n RL ( )

Ou X = |X;|,i = 1,2,3. En conséquence, I'impédance d'entrée Z;, sera résistive, quelle que soit
I'amplitude de la résistance de charge R,. Par exemple, si vous définissez R, = R, pour les
transformateurs illustrés dans la figure 2.13(a) et figure 2.14(a), vous obtenez :
X 2
=— 2.37

R R, (2.37)
Lorsque X; # X, # —X5, l'impédance d'entrée des transformateurs = et T sera résistive pour
une seule grandeur de R;.

Ensuite, nous présentons quelques exemples de conception d'amplificateurs a base 1’adaptation
par les éléments localisés. Il s'agit de I'amplificateur de puissance UHF bipolaire et de
I'amplificateur a haute puissance VHF MOSFET.

11.2.4. Amplificateur de puissance UHF bipolaire

Le premier exemple de conception est un amplificateur de puissance bipolaire 10W
fonctionnant a 300MHz avec une tension d'alimentation de 12,5V fournissant un gain de
puissance d'au moins 10dB. La premiere étape consiste a sélectionner un dispositif actif
approprié permettant a la fois de simplifier la procédure de conception du circuit (en utilisant
le circuit d'adaptation avec un minimum d'éléments) et de satisfaire les exigences spécifiées.

(=}
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Habituellement, le fabricant indique les valeurs des impédances d’entrée et de sortie ou des
admittances au point de fonctionnement nominal sur la fiche technique du dispositif. Par
exemple, les exigences ci-dessus peuvent étre satisfaites par un transistor en silicium n-p-n
fonctionnant a 300MHz avec Z;, = (1.3 + 0.9))Q etY,,; = (150 — 70j)mS, destiné aux
applications de transmission en classe AB avec une tension nominale d'alimentation jusqu'a
13,5V.

Dans ce cas, Z;,, est exprimée comme une combinaison en série d'une résistance de transistor
d'entrée et d'une réactance inductive. Y, ; est représentée par une combinaison paralléle d'une
résistance de sortie et d'une réactance inductive. Cela signifie que, pour une fréquence de
fonctionnement choisie, I’influence de I’inductance de la sonde du collecteur parasite en série
est supérieure a celle de la capacité du collecteur paralléle, ce qui donne une réactance inductive
nette au circuit de sortie équivalent d’un dispositif actif. Pour adapter I’impédance inductive
d’entrée série a la norme 50Q impédance de la source d'entrée, nous utilisons un circuit
d'adaptation sous la forme du transformateur en T illustré a la figure 2.14(b). La figure 2.15
présente I'ensemble du réseau d'entrée, y compris lI'impédance du dispositif d'entrée et un circuit
d'adaptation. A la fréquence de fonctionnement de 300MHz, l'inductance d'entrée sera égale a
environ 0,5nH.

Figure 2.15 : Réseau d’entrée complet.

Nous calculons d’abord le facteur de qualité Q2, nécessaire pour déterminer les parametres du

circuit d’adaptation :
Q, - ’%—1:6.1 (2.38)

La valeur de Q, doit étre supérieure a 6.1. Par exemple, Q, =6.5 fournit la bande passante de
3dB a la fréquence 300MHz. En conséquence, une valeur de Q, sera égale a 0,35. Les valeurs
des parametres du circuit d’adaptation d’entrée sont les suivantes :

1

C = =30pF 2.39

=0 (239

L+L, =@ _450H = 1, = 4nH (2.40)
@

(©-Q) _gopr (2.41)

C.= (1+Q2)(wR,)

Ce type de transformateur en T est largement utilisé dans la conception pratique de circuits
d'adaptation en raison de sa simplicité. De plus, une faible valeur de la capacité série C;
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contribue a I'élimination des oscillations parasites a basse fréquence dans le cas d'un
amplificateur de puissance a plusieurs étages. La fonction de chaque élément peut étre tracée
sur I’abaque de Smith, comme indiqué a la figure 2.16. Le moyen le plus simple et le plus
pratique de tracer les pistes des éléments du circuit d’adaptation est d’abord de tracer les pistes
de Q, = 6.5 et Q; = 0.35. Le cercle de Q est tracé, en tenant compte du fait que, pour chaque
point situé a ce cercle, le rapport X/R ou B/G doit étre identique. La trace de l'inductance en
série L, doit étre tracée jusqu'au point d'intersection avec le cercle Q,. Cela signifie que, a partir
de Z;,,, une courbe de réactance inductive croissante doit étre tracée jusqu'au cercle Q,. La
valeur de L, est déterminée a partir de l'impédance inductive normalisée a ce point
d'intersection. Ensuite, en raison de la normalisation 50Q, la valeur du graphique doit étre
multipliée par un facteur de 50. La trace de la capaciteé paralléle C, doit étre tracée a l'aide de
cercles d'admittance.

g —.H—|—1—|—|:Iﬂ_'_ T
0 i
- T
i Q6.5
t o e Tl
¥ ‘.-5 ™ - e
< =3
L o s ¥
i
El X % = A
2 <
E L =035 ial T |
E WL
H ] Cl
?n‘ H Emamd = =l 1==f-= E] = = LT i
'

%) L

K ;
i

Tk '
¥ T

Figure 2.16 : L’abaque de Smith pour des éléments de la Figure 2.15

Le point d'impédance précédent situé dans le cercle Q, est converti a son admittance appropriée.
Ce point est symétrique du point d’impédance par rapport au point central et se trouve sur une
ligne droite allant du point d’intersection tracé au centre de I’abaque de Smith dans sa moitié
inferieure, a la méme distance du point central. Une courbe a partir de ce point avec une
conductance constante et une susceptance capacitive croissante est tracée. Ces points sont
transformés en impédances appropriées en utilisant une ligne passant par le point central
prolongé a égale distance de l'autre cOté et s'arrétant lorsque la courbe transformée atteint le
cercle Q; = 0.35. En d'autres termes, il est nécessaire de transformer mentalement ou d'utiliser
I'abaque de Smith a admittance transparent (diagramme de Smith a impédance pivoté a 180°)
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pour tracer une courbe pour C, sur la moitié supérieure de I’abaque de Smith a impédance. La
différence entre les susceptances au début et a la fin de cette courbe détermine la valeur de C,.

Ensuite, une courbe de réduction de la réactance inductive est tracée jusqu'au point central pour
déterminer une valeur pour la capacité série C;.

Une philosophie de conception similaire peut étre appliquée a la conception du circuit

d'adaptation de sortie illustré a la figure 2.17.
Ly
Yous 3 I By = Ry

Figure 2.17 : Circuit complet du réseau de sortie

________________(}__

Cependant, compte tenu de la présence de l'inductance de sortie parallele, il est conseillé
d'utiliser un circuit d'adaptation tel que le transformateur n illustré a la figure 2.13(c). La
résistance de sortie, la capacité du collecteur et I'inductance du conducteur (son influence
devient significative aux frequences les plus hautes) peuvent représenter I'impédance de sortie
du dispositif dans un cas courant. La résistance de sortie peut étre évaluée analytiquement par

_ (Vcc _Vcc(sat) )2 ~ (0-9\/00)2
out 2P -

out out

~6.30 (2.42)

Ou Ve est la tension d'alimentation, Ve . est la tension de saturation et P, est la puissance
de sortie, alors :

Rout = 1/0.15 = 6.7Q. (2.43)
Une valeur de L,,,; est approximativement égale a 7,6nH.

Le facteur de qualité Q, nécessaire pour calculer les paramétres du circuit d’adaptation est :

Q, - /;_2_1=2.5 (244)
out

Le facteur de qualité Q, du circuit de sortie est :

R
Q= — (.47 (2.45)
oL,

ut

Cette valeur de L, permet une adaptation a I’impédance de la charge a la 50Q avec le circuit
d’adaptation de sortie choisi, avec :

Q, =\/;2 (Q?+1)-1=28~25 (2.46)

out
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En conséquence, les valeurs des deux autres ¢léments du circuit d’adaptation de sortie sont :

C, =% _31pF (2.47)
@R,
_ (Qz _Q1) —
L =R 71 6.8nH (2.48)

Un condensateur de blocage qui effectue un découplage de I'alimentation en courant continu
peut étre connecté apres le transformateur m avec une valeur de capacité suffisamment élevée
pour éviter toute influence négative sur le circuit d'adaptation. Alternativement, il peut étre
utilisé en série avec l'inductance L afin de former un circuit résonant en série, comme indiqué
sur la figure 2.11. La conception du circuit de sortie utilisant I'abaque de Smith est présentée a
la figure 2.18. Initialement, il est nécessaire de transformer I'admittance de sortie Y,,; en
impédance de sortie Z,,,; en utilisant la ligne droite de I'abaque de Smith, en plagant le point de
Z ,ue @ la méme distance du point central que pour le point Y,,,;. Ensuite, 1'effet de I’inductance
en série L croissante est tracé (en se déplacant depuis le point Z,,,; le long de la courbe de la
constante R et en augmentant X jusqu'a l'intersection avec le cercle Q, = 2.8). Pour déterminer
la capacité paralléle C5, nous transformons ce point en I'admittance correspondante et tracons
la courbe de la constante G et de B croissante, qui doit intersecté le point central de I'abaque de
Smith.

Figure 2.18 : L’abaque de Smith avec des éléments de la Figure 2.17

(=}



Techniques d’Adaptation des Amplificateurs en Hyperfréquences

11.2.5. Amplificateur haute puissance VHF MOSFET

Une technique de circuit d’adaptation en élément localisés sera démontrée en concevant un
amplificateur de puissance MOSFET de 150W avec une tension d’alimentation de 50V
fonctionnant dans une bande passante de 132-174MHz et fournissant un gain de puissance
supérieur a 10dB. Ces exigences peuvent étre satisfaites a 1’aide d’un transistor VDMOS en
mode d’amélioration du canal n sur silicium, congu pour les applications d’amplificateur de
large signal dans la gamme de fréquences VHF. La fréquence centrale de la bande passante
f- =132 X 174 ~ 152MHz. Pour cette fréquence, le fabricant indique les valeurs suivantes
des impédances d'entrée et de sortie : Z;,, = (0.9 — 1.2))Qet Z,,; = (1.8 + 2.1))Q. Z;,, et Z e
sont exprimés sous la forme d'une combinaison en série de résistance d'entrée ou de sortie et de
la réactance capacitive ou inductive, respectivement. Pour obtenir la bande passante de
fréquence requise, il convient d'utiliser des circuits d'adaptation a faible Q qui permettent de
réduire I'ondulation d'amplitude dans la bande et d'améliorer le VSWR d'entrée. La valeur d'un
facteur de qualité pour une bande passante a 3dB doit étre inférieure aQ =
152/(174 — 132) = 3.6. Par conséquent, il est tres pratiqgue de concevoir les circuits
d’adaptation d’entrée et de sortie a I’aide des simples transformateurs en L, sous la forme de
sections de filtre passe-bas et passe-haut a valeur constante Q [15].

Pour adapter I’impédance capacitive d'entrée série au standard 50Q2 comme impédance de
source avec une bande passante adéquate, nous utilisons trois sections de filtre (voir figure
2.19). A la fréquence de fonctionnement de 152MHz, la capacité d'entrée est égale & environ
873pF. Pour compenser a la fréquence centrale cette réactance capacitive, il suffit de lui
connecter en série une inductance de 1,3nH. Désormais, lorsque la réactance capacitive d'entrée
du dispositif est compensée, la conception du circuit d'adaptation d'entrée peut continuer. Pour
simplifier la procédure de conception d’adaptation, nous transformons en cascade les
transformateurs L avec des valeurs égales de Q. Bien que des valeurs égales de Q ne soient pas
absolument nécessaires, cela constitue un guide pratique pour le calcul analytique des
parametres de circuit d’adaptation et la conception graphique de 'abaque de Smith.

Frource w L Ry :|: G iy I C H Zin ;

Figure 2.19 : Circuit complet du réseau d'entrée a large bande

Dans ce cas, le rapport suivant peut étre écrit pour le circuit d'adaptation d’entrée :

(2.49)

A partir duquel nous obtenons R, =13Q et R; = 3.5Q pour R,yyrce = R; = 50Q
et R;,, = 0.9Q. Par conséquent, un facteur de qualité de chaque transformateur en L est égal a

(=}
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une valeur de Q = 1.7. Les éléments du circuit d’adaptation d’entrée utilisant les formules
données dans la figure 2.8 peuvent étre calculés comme suit : L; = 31nH, C; = 47pF,
L2 = 6.2nH, C2 = 137pF, L3 = 1.6nH et C3 = 509pF

Cette approche simplifie considérablement la conception du circuit d'adaptation a I'aide de
I’abaque de Smith. Lors du calcul d'une valeur de Q, il est nécessaire de tracer un cercle de
valeurs égales Q sur la bague de Smith. Ensuite, chaque é1ément du circuit d’adaptation d’entrée
peut étre facilement déterminé, comme illustré a la figure 2.20. Chaque trace pour I'inductance
en serie doit étre tracée jusqu'au point d'intersection avec le cercle Q, tandis que chaque trace
pour la capacité paralléle doit étre tracée jusqu'a l'intersection avec l'axe réel horizontal.

Pour adapter I'impédance inductive de sortie en série a I'impédance de charge standard de 5002,
nous utilisons deux sections de filtre, comme indiqué a la figure 2.21. A la fréquence de
fonctionnement de 152MHz, I'inductance du fil de sortie du transistor sera égale a environ
2,2nH. Cette inductance peut étre utilisée comme partie d'un transformateur en L sous la forme
d'une section de filtre passe-bas. Pour un circuit d'adaptation de sortie, la condition de valeurs
Q égales donne le rapport suivant :

3 (250)

R1 ROUI

Avec la valeur de R; = 9.5Q pour R;,zq = R, = 50Q et R,,; = 1.8Q. Par conséquent, un
facteur de qualité de chaque transformateur L est égal a Q = 2.1, ce qui est nettement inférieur
a une valeur de Q pour une bande passante a 3dB. Maintenant, il est nécessaire de Vérifier la
valeur d'une inductance série de la section passe-bas, laquelle doit dépasser la valeur de 2,2nH
pour que la procédure d'adaptation soit correcte. Le calcul approprié donne une valeur
d'inductance totale en série L, + L, d'environ 4nH. En conséquence, les valeurs des éléments
du circuit d'adaptation de sortie sont : L, = 1.8nH, C, = 231pF ,Cs = 52pF et Ls = 25nH.

La conception du circuit d'adaptation de sortie a I'aide de I'abaque de Smith avec un cercle Q
constant est illustrée a la figure 2.22. Pour la derniere section passe-haut, il faut tracer une
courbe pour la capacité série Cs jusqu'a l'intersection du cercle Q = 2.1, tandis qu'une courbe
pour lI'inductance paralléle L doit étre tracée jusqu'a l'intersection du point central de I'abaque
de Smith.
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Figure 2.20 : L’abaque de Smith avec des éléments de la Figure 2.19
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Figure 2.21 : Circuit complet du réseau de sortie a large bande

82

——
| —



Techniques d’Adaptation des Amplificateurs en Hyperfréquences

(e}

s

|

iy

el

Figure 2.22 : L’abaque de Smith avec des éléments de la Figure 2.21

11.3. Adaptation avec les lignes de transmission [2-4, 16]

La figure 2.23 montre un circuit d'adaptation d'impédance sous la forme d'un transformateur de
ligne de transmission entre I'impédance de source Z; et I'impédance de charge Z, . L'impédance
d'entrée en fonction d'une longueur de ligne de transmission avec impédance de charge
arbitraire est :

7 -z Lt 4 tand (2.51)
Zy+JZ tan@
Ou Z, est l'impédance caractéristique, 8 = Bl est la longueur électrique de la ligne de
transmission, § = %\/m est la constante de phase, c est la vitesse de la lumiére dans I'espace
libre, u, est la perméabilité du substrat, €, est la permittivité du substrat, w est la fréquence
radiale et [ est la longueur géométrique de la ligne de transmission [17].

Pour une ligne de transmission quart d’onde out & = ™ /,, I’expression de Z;;, sera simplifiée a :

2 -n

2.52
=7 (252)
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Habituellement, un tel transformateur d'impédance quart d'onde est utilisé pour I'adaptation
d'impédance dans une bande passante étroite de 10 a 20%, et sa longueur est choisie a la
fréquence centrale de la bande passante. Cependant, I’utilisation d’un transformateur quart
d’onde a sections multiples ¢largit la bande passante et ¢largit le choix du substrat afin d’inclure
des matériaux a permittivité diélectrique élevée, ce qui réduit la taille du transformateur. Par
exemple, considérons le cas d’un amplificateur de puissance MESFET GaAs de 15W [18]. I
utilise un transformateur composé de sept lignes de transmission quart d'onde qu'est des
impédances caractéristiques différentes, dont les longueurs sont sélectionnées a la fréquence de
la bande passante la plus élevée. Cette conception a permis d'obtenir une planéité de gain de
+1dB sur les fréquences de 5 a 10GHz.

Pour fournir une adaptation conjuguée de I'impédance de la ligne de transmission d'entrée Z;,,
avec l'impédance de la source Zg = Rg + jX lorsque Ry = R.Z;, et Xg = —1,,Z;,, I’équation
(2.51) peut étre réécrite sous la forme suivante :

R+ (X, +Z,tanO)

R — jX;=Z
s~ 1% °Z,- X tanf+ jR tané

(2.53)

Pour un transformateur de quart d'onde, 1’équation (2.53) peut étre écrites en deux équations
I’une représentant les parties réelle et I’autre la partie imaginaire de I'impédance de source Zs:

R

R =2 —"Lt 2.54

s =4 RE, (2.54)
X

X, =-22—=—t— 2.55

s S RELXC (2.55)

Pour une charge purement résistive (X, = 0), une ligne de transmission a quart d'onde avec une
impédance caractéristique Z, peut fournir une adaptation d'impédance pour une source et une
charge purement active, seulement en conformité avec :

Z, =RsR, (2.56)

Donc 1’équation (2.53) peut étre a son tour divisée en deux equations représentant les parties
réelle et imaginaire, comme suit :

R (Z,— X tand)+R (X tand-2Z,)=0 (2.57)
X (X, tan@-2,)-Z,(Z,tan 6+ X ) +R,R tan @ =0 '
La résolution du systéme (2.57) pour les deux variables indépendantes (Z,, ) donne:
2 2y 2 2
ZOZ\/RS(RL+XL) R (R +X?) (258)
RL - Rs
0= tanl(z0 &j (2.59)
RSXL - RLXS

En conséquence, la ligne de transmission ayant I'impédance caractéristique Z, et la longueur
¢lectrique 0, déterminée par les équations (2.58) et (2.59), respectivement, peuvent adapter

( &)
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toutes les impédances de source et de charge lorsque le rapport d'impédance donne une valeur
positive sous I'expression de la racine carrée dans 1’équation (2.58).

Pour une source purement active lorsque Zs = Rg, le rapport entre les paramétres de charge et
de ligne de transmission dérivés du systéme (2.57) peut étre exprimé par :

X, Z,(L-tan’ @) +(ZZ — X? —R})tan9=0 (2.60)

Ensuite, pour la longueur électrique de la ligne de transmission ayant 8 = /4, ’expression de

Z, peut étre simplifiée en :
Z,=Z,] =.IRE + X/ (2.61)

Tandis que I'impédance de source active requise doit étre égale a :
RZ
= —— (2.62)
Zo - XL

Par conséquent, toute impédance de charge peut étre transformée en impédance de source réelle
définie par 1’équation (2.62) utilisant un transformateur A/8 dont lI'impédance caractéristique
est égale a la valeur de I'impédance de la charge [2, 19].

En appliquant la méme approche pour adapter la charge active pure a I'impédance de la source,
le circuit d'adaptation total qui comprend deux transformateurs A/8 et un transformateur A/4
peut fournir une adaptation d'impédance entre toute impédance de source Zg et impédance de
charge Z, (voir figure 2.23).

Zy, A8 Ly, A Zy, M8
0 0+

zg zL

0 0
Figure 2.23 : Transformateur de ligne de transmission pour toute impedance de source et de charge

L'impédance d'entrée de la ligne de transmission a une fréquence particuliére peut étre exprimée
sous la forme d'un élément localisé, comme illustré a la figure 2.24. Lorsque Z; = 0, il s'ensuit
que :

Z. = jZ,tand (2.63)
I A Zy,
c I = B< 90° L = B 9P

Figure 2.24 : Les éléments localisés avec les lignes de transmission équivalentes [2]
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Ce qui correspond a I'impédance d'entrée inductive pour 8 < /2. L’inductance équivalente a
la fréquence o est calculée a partir de :

L _ Xy _Z,tand (2.64)
@ w
De méme, lorsque Z; = oo,
Z,=—})Z,cos6 (2.65)

Ce qui correspond a lI'impédance d'entrée capacitive pour 8 < /2. La capacité équivalente a
la fréquence w est déterminée a partir de :

1 tano
wX,, oL,

C=— (2.66)

Pour calculer les parameétres des trongons (stubs) paralleles de circuit ouverts ou court-circuités,
nous utilisons la technique de circuit d'adaptation avec des €léments localisés. L'abaque de
Smith est particulierement utile pour les solutions d'impédance graphique ou d'admittance. Une
fois que la capacité ou I’inductance paralléle appropriée a été déterminée analytiquement ou
par I'abaque de Smith, les parametres des stubs paralléles a circuit ouvert (c.0.) ou court-
circuités (c.c.), de I'impédance caractéristique Z, et de la longueur électrique 6, peuvent étre
calculés directement a partir des I'équation (2.64) et I'équation (2.66) respectivement pour
I'inductance L et pour la capacité C.

La conception d'un amplificateur de puissance hyperfréquence utilise souvent un circuit
d'adaptation simple, tel qu'un transformateur en L avec une ligne de transmission en série
comme section d'adaptation de base. Il est pratique d'analyser les propriétés de transformation
de ce circuit d'adaptation en substituant la transformation équivalente du circuit RX paralléle a

celle du circuit série.
R, C% },—‘ Z R,

't
Nt

Figure 2.25 : Transformateur en L avec une ligne de transmission en série

Par exemple, R, et X; = —1/wC sont respectivement la résistance et la réactance de
I'impédance Z; = jR,X;/(Ry+jX;) pour les circuits capacitifs paralleles, et R;, = R.Z;, et
Xin = I Ziy, SONt respectivement les parties réelles et imaginaires de I’impédance Zin = Rin +
JXin pour les circuits série présentes a la figure 2.25. Pour une adaptation conjuguée a certaines

*

fréquences lorsque Z; = Z;,, nous obtienons :

. X2 . X,R?
R — X, = R?1+ ;2 +] R? 1+R;<2 (2.67)
1 1
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La solution de I'équation (2.67) peut étre écrite sous la forme de deux expressions :
R =R, (Q*+1) (2.68)
X, ==X, (Q*+) (2.69)

Ou Q = R,/|X1| = Xi,/Rin st un facteur de qualité identique pour les circuits de ligne de
transmission capacitive paralléle et en série. A partir de I'équation (2.51), les parties réelles et
imaginaires de I'impédance d'entrée Z;,, peuvent étre écrites comme :

2
R =R,Z2 21+tan 0 : (2.70)
Z; +(R, tan &)
2 52
Xin=—Zytan 0 — R, %, 5 (2.71)
Zy +(R, tan 0)

A partir de I'équation (2.71), il s'ensuit qu'une impédance d'entrée inductive (nécessaire pour
compenser la composante capacitive parallele) est fournie lorsque Z, > R, pour 8 < /2 et
Zy < R, pourm/2 < 6 < m. En conséquence, pour transformer la résistance R, en une autre
résistance R, a la fréquence donnée, il est nécessaire de connecter un transformateur en L a
deux ports (comprenant une capacité paralléle et une ligne de transmission en série) entre eux.
Lorsqu'un parametre (généralement I'impédance caractéristique Z,) est connu, les parameétres
du circuit d'adaptation peuvent étre calculés a partir des deux équations suivantes :

_Q
= Ro (2.72)
sin(20) = > ZQR (2.73)
R, Z,

Ou Q est défini en fonction des résistances R, et R, ainsi que des parameétres de la ligne de
transmission, de lI'impédance caractéristique Z, et de la longueur électrique 8, selon I'équation
suivante :

2 0

Q =\/}%[cos26’+(%)2 sinzej—l (2.74)

Il en résulte des équations (2.73) et (2.74) que le calcul de 0 est le résultat de la solution
numérique d'une equation transcendantale avec un parameétre inconnu. Cependant, il est plus
pratique de combiner ces deux equations et de les réécrire sous forme de

2
{ZO—RZJ sin®@cos’ 0 |+1
R Rz Zo

L= > (2.75)
R, 9 R, .
cos @+ Z— sin“ @

0

(&}



Techniques d’Adaptation des Amplificateurs en Hyperfréquences

La figure 2.26 montre le rapport de résistance de R, /R, en fonction du parametre Z,/R, et de
la longueur électrique 6 sous la forme de deux nomographes : (a) un pour le cas de Z,/R, > 1
et (b) un autre pour le cas, de Z,/R, < 1. Lorsque la résistance d'entrée R, et la résistance de
sortie R, sont connues a l'avance, et lorsque la valeur de I'impédance caractéristique de la ligne
de transmission Z, est choisie, il est facile d'évaluer la valeur requise de 6 a l'aide de ces
nomographes. Par opposition & un transformateur en L a éléments localisés, un simple
transformateur en L avec une ligne de transmission peut adapter une source purement résistive
et une impédance de charge aux valeurs du rapport R, /R, [20-21].

R/Ry ZylRy =10 Ryl Ry
100 1
9
8
7 RelZg=1.5 ——
| _—+——#8 I
1 | 1—15 2 —1 7
] [ - b7
10 4 3 ’ 0.1
7 3
7 /4
777 1
177 )
7/ — 5
_,,.--"" I [}
1 L 9 0.01
0 10 20 30 40 50 G0 70 80 6 degree YWoo ™ 100 110 120 130 140 150 160 170 o, degree
@ (b)

Figure 2.26 : Nomographes pour le calcul du transformateur en L [21]

Un transformateur st peut étre réalisé en connectant deux transformateurs en L lorsque les
résistances R, et R, sont transformées en une résistance intermédiaire R,, comme indiqué sur
la figure 2.27(a). Dans ce cas, pour minimiser la longueur de la ligne de transmission, la valeur
de R, doit étre inférieure a celle de R, et de R,, c'est-a-dire Ry < (R4, R,). La méme procédure
pour un transformateur en T illustré a la figure 2.27(b) donne une valeur de R, supérieure a
celle de R, et deR,, c'est-a-dire Ry > (R, R,). Ensuite, pour un transformateur T, deux
capacités adjacentes paralleles sont combinées. Par contre, pour un transformateur z, deux
lignes de transmission en série adjacentes sont combinées dans une ligne de transmission avec

la longueur électrique totale.
I Ry
I 0

Zoz, O

R, O R - R CJ:T R.. —]—E'n Ry
- o
A

Figure 2.27 : Transformateurs en T et en 7 avec les lignes de transmission [2]
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Pour un transformateur en =, les longueurs de chaque partie de la ligne de transmission
combinée peuvent étre calculées en comparant les parties imaginaires des impédances des deux
cotés au plan de référence A — A’ a zéro, ce qui signifie que I'impédance intermédiaire R, est
réelle. Ceci conduit a deux équations quadratiques pour chaque longueur électrique des lignes
de transmission en série combinées sous forme de variables sous la forme :

2
Z
tan® 9 — R 1-(Q?+1)| =2 | |tang -1=0 2.76
) (Q + )(RJ | (2.76)
ou: Q =aCR (2.77)
R2 z Y
tan® 4, — 1-(Q2+1| =2 | |tand,-1=0 (2.78)
02 RZ
ou: . Q, =aC,R, (2.79)

Pour simplifier la procédure de calcul analytique, il est préférable d'utiliser les nomographes
illustrés a la figure 2.26. Si les valeurs de R; et R, sont sélectionnées a I'avance pour régler la
résistance intermédiaire R, et que I'impédance caractéristique de la ligne de transmission Z,, est
connue, les valeurs de 6, et 6, peuvent étre facilement déterminées a partir de l'un de ces
nomographes.

Un transformateur en &t a deux ports largement utilisés, ainsi que ses formules de conception,
est présenté a la figure 2.28. Un tel transformateur est utilisé comme circuit d'adaptation de
sortie d'amplificateurs de forte puissance fonctionnant en classe B pour fournir une tension de
drain sinusoidal ou une forme d'onde de collecteur par suppression des harmoniques appropriée.
De plus, il est pratique d’utiliser ce transformateur en tant que circuit d’adaptation d’entrée dans
les amplificateurs push-pull de forte puissance ou des capacités peuvent étre connectées entre
des lignes de transmission en série.

Figure 2.28 : Transformateur en 7 de ligne de transmission avec ces équations

cocl=§1 Q 0=0,40,, Q, = / 200,05 / Q)1
Rl
et Q, >~ ’Rz

Ou:
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La figure 2.29 présente un transformateur en T & deux ports avec une ligne de transmission en
série et deux capacités, ainsi que les formules de conception.

G Za. 6y
RI '[l:_l .Il?z-
C T O

-

Figure 2.29 : Transformateur en T de ligne de transmission avec ces équations

Ou:
oC, = L ,wC2:L%,Sin291=&,sin291=&et Q, - &—1
QlRl R1(1+Q1) ﬁ_& ﬁ_& Rz
Rz Z01 Rz Z01

Dans la suite, nous présentons quelques exemples de conception damplificateurs a base
I’adaptation par des lignes de transmission. Il s'agit de I'amplificateur de puissance a bande
étroite et de I'amplificateur haute puissance a large bande.

11.3.1. Conception d'amplificateur de puissance a bande étroite

Cet exemple illustre une technique de circuit d'adaptation avec les lignes de transmission pour
la conception d'un circuit d'adaptation de sortie d’un amplificateur de puissance bipolaire
fonctionnant a 1,6GHz, fournissant 5W , alimenté en 25V et fournissant un gain de puissance
d'environ 10dB. Ces exigences peuvent étre fournies avec un transistor a micro-ondes a silicium
n-p-n destiné aux applications de transmission en fonctionnement de classe AB pour une plage
de fréquences de 1,5 a 1,7GHz. A la fréquence de fonctionnement de 1,6GHz, soit Z,,; =
(5.5 — 6.5))Q, Ce qui correspond a une combinaison en série de la résistance et de la capacité
de sortie du transistor. Pour adapter cette impédance capacitive a la norme 50€2, nous utilisons
un circuit d’adaptation sous la forme d’un transformateur en T illustré a la figure 2.29. La figure
2.30 montre le réseau complet a deux ports, y compris I'impédance du dispositif de sortie et le
circuit d'adaptation.

]
o

Figure 2.30 : Circuit complet a deux ports de sortie

Le circuit doit compenser la capacité série inhérente a I'impédance de sortie. Pour une petite
longueur électrique ou tan(6) = 6 et I'impédance caractéristique Z, > R, NOUS pouvons en
déduire des équations (2.70) et (2.71) que :

( =}
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R

1

out

0, =—

RZ
X 1 (2.80)
Z, oC,Z,

out

Ou 6, est une partie de la ligne de transmission totale nécessaire pour compenser la réactance
de la capacité de sortie. Si Z est choisi comme étant 50Q, Alors 8, = 6.5/50 = 0.13 radian,
ce qui équivaut a environ 7,5° de longueur électrique. Ensuite, la valeur du facteur de qualité

Q. est définie par :
Q, > ’&—1 =24 (2.81)
RZ

La valeur de Q, doit étre supérieure a 2,84. Par exemple, une valeur de Q, = 3 peut étre choisie
pour obtenir une bande passante a 3dB de 1.6GHz/3 = 533MHz. Les valeurs des parametres
du circuit d’adaptation de sortie sont :

_l in-1 2Q2 _ o
6, = 2sm —£_& =21 (2.82)
RZ ZO
2
Q= [ Q + ~1-05 (2.83)

R R Y
cos’ 0, +| —2 | sin?@
1 Z 1

0

1
C,= = 4pF 2.84
RO Y (284

— Qz _Ql —
C,= oR (O +1) 4pF (2.85)

La fonction de chaque élément pour I'effet visuel peut étre tracée sur l'abaque de Smith (voir
figure 2.31). Le moyen le plus simple et le plus pratique de dessiner les traces des éléments du
circuit d’adaptation est d’abord de dessiner les traces de Q; et Q,, puis de dessiner la trace de
la ligne de transmission en série jusqu’au point d’intersection avec le cercle @,, puis de dessiner
la trace de la capacité C, jusqu'au point d'intersection avec le cercle Q. Le tracé de la ligne de
transmission en serie represente un arc de cercle avec le point central au centre de I'abaque de
Smith.
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Figure 2.31 : L’abaque de Smith avec des éléments de la Figure 2.30

11.3.2. Amplificateur haute puissance a large bande

Cet exemple illustre la conception d’un amplificateur de puissance large bande de 150W
fonctionnant sur une bande passante de 470 a 860MHz, utilisant une tension d’alimentation de
28V et fournissant un gain de puissance supérieur a 10dB. Ces exigences peuvent étre fournies
avec un transistor a micro-ondes LDMOS équilibré destiné aux les émetteurs de télévision
UHF. La fréquence de bande passante centrale est f. = v/470X860 ~ 635MHz. Pour cette
fréquence de fonctionnement, supposons que le fabricant indique la valeur de I'impédance
d'entrée pour chaque partie équilibrée du transistor de Z;, = (1.7 + 1.3j)Q. L'impédance
d'entrée Z;, est exprimée sous la forme d'une combinaison en série de résistance d'entrée et de
réactance inductive. Pour obtenir la bande passante de fréquence requise, il convient d'utiliser
des circuits d'adaptation a faible Q afin de réduire I'ondulation d'amplitude dans la bande et
d'améliorer le TOS (VSWR) en entrée. Pour obtenir une bande passante de 3dB, la valeur d'un
facteur de qualité doit étre inférieure a Q = 635/(860 — 470) =~ 1.63. Le facteur de qualité
d'entrée de transistor étant plus faible, c'est-a-dire que Q;,, = 1.3/1.7 = 0.76, il est possible de
couvrir toute la plage de fréquences a l'aide d'un circuit d'adaptation multi-étages. 1l est trés
pratique de concevoir les circuits d’adaptation d’entrée et de sortie en utilisant de simples
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transformateurs en L sous forme de lignes de transmission en série et de capacités paralléles
avec une valeur constante de Q pour chaque partie equilibrée du dispositif actif. Les deux
circuits d'adaptation sont ensuite combinés en insérant des capacités, dont les valeurs sont
réduites deux fois, entre les deux lignes de transmission en série.

Pour adapter I’impédance inductive d’entrée série a la norme 50Q (impédance de source), nous
utilisons trois transformateurs en L, comme indiqué a la figure 2.32. A la fréquence centrale de
635MHz, l'inductance d'entrée est égale a environ 0,3nH. Compte tenu de cette inductance,
nous soustrayons la valeur appropriée de la longueur électrique 6;,, de la longueur électrique
totale 5. En raison de la taille réduite de cette ligne de transmission, une valeur de 6;,, peut étre
facilement calculée conformément a :

o =2 _ Pbn (2.86)

2, By o By
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Figure 2.32 : Circuit complet d'entrée a large bande a deux ports

Dans ce cas, la résistance d'entrée R;,, peut étre supposee constante. Selon 1’équation (2.74), il
existe deux possibilités simples pour fournir une adaptation utilisant des facteurs de qualité
égaux pour les transformateurs L. Une option consiste a utiliser les mémes valeurs d'impédance
caractéristique pour toutes les lignes de transmission ; l'autre consiste a utiliser les mémes
longueurs électriques pour toutes les lignes de transmission. Considérez la premiére approche,
qui permet également ’utilisation directe de I’abaque de Smith, et choisissez la valeur de
I’impédance caractéristique Z, = Zyq = Zy, = Zy3 = 500 Le rapport des résistances d’entrée
et de sortie peut étre écrit comme suit :

R_R_RK (2.87)
RZ 3 Rin

Ce qui donne les valeurs de R, = 16.5Q et R; = 5.25Q pour Rgpyrce = R1 = 50Q et R;, =
1.7Q. Les valeurs des longueurs électriques sont déterminées a partir du nomogramme présenté
sur la figure 2.26(a), par lequel 8, = 30°, 8, = 7.5° et 65 = 2.4°.

Pour calculer le facteur de qualité Q a partir de I'équation (2.74), il suffit de connaitre la
longueur électrique 8; du premier transformateur L. Les deux longueurs électriques restantes
peuvent étre directement obtenues a partir de 1’équation (2,73). En conséquence, le facteur de
qualité de chaque transformateur en L estQ = 1.2. Les valeurs des capacités paralléles
sont C; = 6pF, C; = 19pF et C; = 57pF.

Pour un Q constant, nous pouvons simplifier considérablement la conception du circuit
d’adaptation en utilisant 1'abaque de Smith. Apres avoir calculé la valeur de @, nous tragons un
cercle Q constant sur I'abaque de Smith. La figure 2.33 montre la conception du circuit
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d'adaptation utilisant I'abaque de Smith avec un cercle Q constant, ou les courbes des lignes de
transmission en série représentent les arcs des cercles dont les points centraux sont au centre de
I'abaque de Smith. Les traces capacitives sont déplacées le long des cercles avec des
susceptances croissantes et des conductances constantes.
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Figure 2.33 : L’abaque de Smith avec des éléments de la Figure 2.32

Une autre approche suppose les mémes valeurs de longueurs électriques 8 = 6, = 6, = 05 et
calcule les impédances caracteristiques des lignes de transmission a partir de 1’équation (2.74)
a des rapports égaux des résistances d'entrée et de sortie selon 1’équation (2.87). Une telle
approche est plus pratique dans la conception pratique, car, lorsque nous utilisons des lignes de
transmission avec une impédance caractéristique standard Z, = 501, La longueur électrique de
la ligne de transmission adjacente au terminal d’entrée du dispositif actif est trop courte. Dans
ce cas, il est conseillé de régler I'impédance caractéristique de la premiere ligne de transmission
en serie sur Z,; = 50Q. Ensuite, une valeur de 8 doit étre calculée directement a partir du
nomogramme présenté a la figure 2.26(a). Le calcul ultérieur de Q a partir de 1’équation (2,73)
donne 8 = 30° et Q = 1.2. Les impédances caractéristiques des deux lignes de transmission
restantes sont facilement calculées a partir de 1’équation (2.73) ou de I’équation (2.74). Les
valeurs sont Z,, = 15.7Q et Zy; = 5.1Q.
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Dans la partie suivante, nous discuterons la technologie HMIC et les principaux types de lignes
de transmission qui existent dans le domaine des amplificateurs hyperfréquences.

I11. Technologie HMIC

MIC (circuits hyperfréquences intégrés) est une technique de mise en ceuvre deS circuits
intégrant les éléments discrets et les composants actifs dans un substrat planaire comme les
amplificateurs hyperfréquence. Les objectifs pour lesquels cette technique a été développée
visent a obtenir une plus grande intégrité des circuits avec une taille, un poids et un codt plus
petits. Actuellement, la technologie MIC est parmi les méthodes les plus populaires et
répandues chez les concepteurs lors de la mise en ceuvre des circuits dans les fréquences micro-
ondes. Ensuite, les paramétres listés ci-aprés doivent étre pris en compte lors de I'utilisation de
la technologie MIC [22-23].

«» Substrat

Le choix du matériau de substrat approprié est un facteur essentiel lors de la conception d'un
circuit intégré. Les parameétres suivants doivent étre pris en compte lors du choix:

v/ Epaisseur: elle est inversement proportionnelle a la fréquence de travail. A des
fréquences trés élevées, 1’épaisseur doit Etre trés minime pour éviter les pertes de
rayonnement et d'autres effets indésirables.

v Constante diélectrique &, il est conseillé que le substrat ait une valeur &, élevée lorsque
nous travaillons en basse fréquence pour avoir une taille du circuit plus petite.

v' Stabilité diélectrique [kV/cm]: elle devient importante quand il s'agit des applications
de forte puissance.

v Tangente de perte : tan(§)

v Colt et conductivité thermique.

%+ Matériau conducteur
Les caractéristiques qu'un bon conducteur doivent avoir:

Haute conductivite.

Coefficient de dilatation thermique éleve.

Faible dépendance a la résistance de surface avec la température.
Faible résistance aux fréquences RF et aux micro-ondes.

» Bonne adhérence au substrat.

YV V VYV V

Un circuit hyperfréquence hybride integré (HMIC) est un circuit dans lequel les composants
discrets (résistances, capacites, transistors, diodes, etc.) sont soudés superficiellement sur le
substrat et les lignes de transmission sont représentées par une couche de métallisation
conductrice.

Comme mentionné ci-dessus, le point le plus important lors de la mise en ceuvre d'un circuit
utilisant cette technologie est le choix du substrat. Les facteurs mécaniques, thermiques,
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électriques et économiques doivent étre pris en compte. Les aspects suivants devraient étre
considéreés:
v" Gamme de fréquences.
V' Stabilité mécanique, flexibilité et conductivité thermique.
v’ La rugosité de surface (aura des influences sur les pertes et la capacité d'adhérence
conducteur-substrat).
v’ Le colt.

Les matériaux les plus couramment utilisés dans HMIC sont: I'Alumine, le Quartz et I’Exposé.
La valeur ¢levée de er de L'alumine réduit la taille du circuit. Le quartz convient aux circuits
fonctionnants a des fréquences élevées (> 20GHz), car il a une valeur de constant diélectrique
faible, er = 4. Enfin, I’Exposé, dont le er varie entre 2 et 10, est adapté pour les conceptions
dans lesquelles une forte rigidité et un bon transfert thermique ne sont pas nécessaires, en plus
ce matériau est utilisé pour les substrats a faible colt. En ce qui concerne le matériau des
conducteurs, les plus courants sont le cuivre et l'or.

Deux types de technologies HMIC peuvent étre considérés:

» MIC hybrides standards: dans lesquels il n'y a qu'un seul niveau de métallisation
pour les conducteurs et les lignes de transmission avec les éléments discrets collés
sur le substrat.

» MIC hybrides miniatures: elle utilise des processus multiniveaux dans lesquels
les éléments passifs sont fabriqués sur le méme substrat, tandis que les éléments
actifs (transistors, diodes, etc.) sont soudés sur la surface.

IVV. Types de ligne de transmission

Plusieurs types de lignes de transmission sont disponibles lors de la conception d'amplificateurs
de puissance RF et hyperfréquences. Les lignes coaxiales ont une bande passante trés élevée et
des capacités de traitement de puissance élevées. Elles sont largement utilisées pour les
transformateurs et les combineurs de puissance. Les lignes de transmission planaires sont
compactes, s'integrent facilement aux dispositifs actifs et sont généralement utilisées comme
éléments de circuit d'adaptation, ainsi que pour les circuits hybrides et les coupleurs
directionnels.

IV.1. Les lignes de transmission avec la technologie planaires

En raison des contraintes de poids et de taille des nouvelles applications, les concepteurs
d’amplificateur de puissannce se sont tournés vers les technologies planaires. Ces technologies
présentent de nombreux avantages, notamment une grande souplesse de conception et
d'ajustement et de faibles codts de realisation. Dans cette section, une étude des différentes
technologies utilisées dans le domaine de I'hyperfréquence est menée.
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IV.1.1. Lignes planaires microrubans

La ligne microruban est la plus utilisée de toutes les lignes de transmission planaires. Cette
technologie offre a la fois la facilité et la simplicité de réalisation et d'intégration dans les
dispositifs a hyperfréquences. La géométrie d'une ligne microruban est décrite a la figure 2.34.
Un ruban métallique de largeur W est déposé sur un diélectrique d'épaisseur h et de permittivité
relative &,.. L’autre face totalement métallisée du diélectrique constitue le plan de masse [24-
25].

La ligne microruban fournit une bonne gamme d'impédances caractéristiques réalisables.
L'impédance caractéristique de la ligne, pour une permittivité donnée, est définie par le
rapport % Le mode dominant se propageant sur la ligne microruban est un mode hybride.
Toutefois, étant donné la faible amplitude des composantes longitudinales E, et H,, comparées
aux composantes transversales E; et H,, le mode dominant sur une ligne microruban est
considéré comme un mode quasi-TEM [12].

/]

£r

W

Figure 2.34 : Schéma d’une ligne microruban [25]

Il existe plusieurs variantes de lignes microruban qui peuvent étre utilisées dans la conception
de I'amplificateur de puissance planaires. Les lignes microruban enterrées et les lignes
microruban suspendues ou "Stripline” en sont des exemples.

IV.1.2. Lignes guide d’onde coplanaires

La technologie du guide d'ondes coplanaire (CPW) consiste en un ruban métallique centrale de
largeur W et deux plans de masse de largeur S situés du méme c6té du substrat (figure 2.35).
Ces trois conducteurs sont séparés par deux fentes identiques de largeur G.

h Er

W 5 W

Figure 2.35 : Schéma du guide d'ondes coplanaire [26]
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La symétrie de la ligne montre deux modes de propagation possibles, un mode TEM et un mode
quasi-TE. Cette topologie offre I'avantage de réunir tous les conducteurs d'un méme coté,
évitant ainsi l'usinage de trous meétalliseés et simplifiant I'insertion des composants et leur
interconnexion [12]. Par contre, contrairement a la ligne microruban, les caractéristiques des
lignes CPW sont relativement peu affectées par I'épaisseur du substrat. Les bibliothéques de
modeles de lignes de CPW, par contre, ne sont pas trés bien fournies. Les inconvénients de cette
technologie sont liés a la nécessité d'utiliser de ponts a air lorsque des jonctions sont réalisées
pour relier les masses [26-27].

IV.1.3. Lignes CPS

La technologie Stripline Coplanaire (CPS) est d'un grand intérét pour la conception de circuits
intégrés radiofréquence. La géométrie d'une ligne CPS, illustrée a la figure 2.36, peut étre
considérée comme la structure duale du guide d’onde coplanaire [28]. Grace a la disposition
des deux rubans conducteurs du méme c6té du substrat, la ligne CPS présente tous les avantages
de la ligne CPW, notamment la facilité d'insertion des composants sériels et paralleles sans
avoir besoin de trous métallisés pour les connecter au plan de masse [12,27].

- b -
;// e PR B |

Y h

Figure 2.36 : Coupe Transverse d’une ligne CPS [28]
IV.1.4. Lignes a fente ou Slotline

La configuration d’une ligne a fente (Slotline) est illustrée a la figure 2.37. Elle consiste en un
substrat avec une fente dans la métallisation d'un seul c6té du substrat.

w ¥ 7
s
X

Figure 2.37 : Coupe transverse d’une ligne slotline [30]

Cette géométrie planaire convient aux circuits intégrés. Dans une ligne a fente, le mode de
propagation est principalement TE. La topologie de la ligne a fente offre I'avantage de la
flexibilité du circuit en termes de transfert de composants en série et en parallele, d'une plus
large gamme de valeurs d'impédance caractéristiques, de I'élimination du couplage entre les
lignes, assurant ainsi une meilleure intégration. D'autre part, ce type de ligne souffre d'une
dispersion élevée en haute fréquence [27,29-30].

IV.1.5. Lignes a multi-couche

La récente technologie LTCC (Low-Temperature Cofired Ceramic) consiste en un empilement
de couches minces de diélectriques et de conducteurs métalliques [27]. Elle permet de créer une
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structure céramique a plusieurs niveaux, ou les niveaux de métallisation sont reliés entre eux
par 'intermédiaire de trous métallisés. Elle offre une grande flexibilité en termes d'intégration
et de réalisation, répondant ainsi a la nécessité de miniaturiser et de réduire les pertes par
connexion.

Cette technologie permet de produire des composants discrets (résistances, capacités,
inductances) en technologie microruban, et d'intégrer des modules actifs en technologie MMIC
[31].

En ce qui concerne les performances électriques de cette technologie, nous pouvons mentionner
le probléme du réglage de la fréquence centrale. Dans la pratique, les tolérances de fabrication
sont trop importantes pour pouvoir contréler les dimensions des gaps pendant la construction,
ce qui peut poser un probléme aux fréquences millimétriques. Les principaux avantages de cette
technologie sont donc les colts de production attractifs et une forte intégration dans un
environnement MMIC [27,32].
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V. Conclusion

Nous avons commencé par décrire les principaux fondements et outils d’adaptation
d’impédance. Généralement, une solution optimale dépend des exigences du circuit, telles que
la simplicité de réalisation pratique, la bande-passante de fréquence et ondulation de puissance
minimale, mise en ceuvre de la conception et adaptabilité, conditions de fonctionnement stables
et suppression suffisante des harmoniques. En conséquence, de nombreux types de réseaux
d’adaptation sont disponibles, y compris les éléments localisés et les lignes de transmission.

Pour simplifier et visualiser la procédure de conception d’adaptation, une approche analytique
(qui permet de calculer les paramétres des circuits d’adaptation a 1’aide d’équations simples) et
les traces de I'abaque de Smith sont discutées.

En outre, plusieurs exemples d'amplificateurs de puissance a bande étroite et a large bande
utilisant des dispositifs bipolaires ou MOSFET sont donnés, y compris des considérations et
des explications de conception successives et détaillées.

Enfin, Nous avons également présenté un apercu sur la technologie MIC et les différentes
technologies de ligne de transmission, notamment les lignes a micro ruban, les guides d’ondes
coplanaires, les Striplines, les Slotlines et les lignes a multi-couche.

Aprés avoir étudié les techniques d'adaptation d'impédance d’une maniere détaillée, dans le
chapitre suivant nous allons présenter les diverses techniques qui sont utilisées dans la
conception des amplificateurs de puissance.
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Conception des Amplificateurs de Puissance a Bande Etroite

I. Introduction

La conception des amplificateurs pour une application et une gamme de fréquences particuliéres
est complexe en ce sens qu'ils doivent répondre aux exigences physiques, électrigues,
thermiques et de codt. Les exigences de performance de I'amplificateur en termes de bande de
fréquence, gain, facteur de bruit, puissance de sortie, PAE, linéarité, stabilité, pertes de retour,
etc. sont déterminées par le type et la taille du transistor, la topologie du circuit, les réseaux
d’adaptation, le nombre d'étages de gain, le rapport de format pour les dispositifs entre les
étages, les méthodes de conception, les schémas de polarisation, les procédés de fabrication et
I'emballage. Le plus souvent, cela implique des compromis en termes de taille, de performance
électrique, de fiabilité et de codt. Dans ce chapitre, nous discutons, en général, de divers aspects
de la méthodologie de conception des amplificateurs avec des exemples. Ensuite en se basant
sur les notions, les techniques et les théoremes détaillés dans la premiére partie de ce chapitre
et les chapitres précédents, nous allons présenter deux nouvelles structures d’amplificateur de
puissance en hyperfréquence.

1. Conception d'amplificateur

La conception d'un amplificateur peut étre concue pour des applications de faible ou de forte
puissance, mais les étapes de conception de base sont quasiment similaires. L'amplificateur de
faible puissance peut étre un amplificateur a faible bruit, un amplificateur a gain variable et est
généralement congu selon des méthodes de conception linéaire. Cependant, les amplificateurs
de puissance sont basés sur des méthodes de conception complexes et peuvent étre destinés a
des applications a haute puissance ou a haut rendement et/ou a haute linéarité [1-2]. Ces
conceptions ne sont pas aussi triviales que celles de faible puissance et nécessitent des outils de
CAO précis pour décrire la conception. Ce chapitre est donc axé sur les amplificateurs de
puissance, bien que les méthodes s'appliquent également aux conceptions a faible puissance.
La méthodologie de conception comprend la sélection de la topologie des circuits, le nombre
d'étages, les synthéses des réseaux d'adaptation et les réseaux de polarisation, la simulation et
I'optimisation des performances des amplificateurs et la combinaison de puissance pour un
niveau de puissance supérieur si nécessaire. La conception de I'amplificateur peut étre a bande
étroite, a large bande, a un étage ou a plusieurs étages. La conception d'un amplificateur
comporte six étapes:

e Choix du type de transistor et technologie de fabrication
e Tailles de transistor

e Meéthode de conception

e Sélection de la topologie du circuit et des composants

e Analyse de stabilité

e Analyse et optimisation de circuit

I1.1. Type de transistor et technologie de fabrication

Tout d'abord, nous devons sélectionner le type de transistor approprié pour répondre aux
exigences de conception de I'amplificateur (alimentation disponible, facteur de bruit, puissance
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de sortie, plage de fréguence, etc.), nous pouvons choisir un type de dispositif parmi CMOS,
BJT, FET, HBT et HEMT. L'étape suivante consiste a déterminer la technologie de fabrication,
qui dépend encore une fois de I'application, du cycle de développement, du codt cible, du
volume, etc.

Plusieurs technologies de fabrication RF/micro-ondes sont utilisées pour réduire la taille et le
colt des composants [3-4]. Il s’agit de cartes de circuits imprimés (PCB), d’hybrides a couches
minces et épaisses, de ceramiques cofondées a basse et haute températures et de circuits intégrés
monolithiques. L’approche des cartes de circuits imprimés est utilisée en RF et limitée aux
niveaux de faible puissance. La technologie hybride est couramment utilisée pour les dispositifs
discrets, les amplificateurs a un étage a adaptation interne et les méthodes de combinaison a
haute puissance. Généralement, pour les applications a faible volume, les technologies hybrides
sont utilisées tandis que les solutions monolithiques de circuits intégrés permettent d'atteindre
des objectifs a faible colt et & volume élevé. L’approche monolithique est également un choix
préféré aux fréquences millimétriques. Les boitiers en plastique offrent une solution
économique pour les amplificateurs de puissance (moins de 5W) fonctionnant jusqu'aux
fréquences de la bande Ku, tandis que les boitiers en céramique sont couramment utilisés pour
les applications haute puissance aux fréquences des bandes L a Ku.

I1.2. Sélection de la taille du transistor

Pour les applications & faible bruit, le choix de la taille du transistor n'est pas critique. Pour les
applications de puissance la taille de transistor est sélectionnée en fonction de la gamme de
fréquences et d'autres exigences telles que le gain, la puissance de sortie, etc.

Les transistors de plus grande taille sont plus faciles a adapter aux RF fréquences et aux basses
fréquences, mais ont une consommation d'énergie plus élevée, Une taille de transistor plus
petite est préférable aux hyperfréquences en raison de sa faible consommation d'énergie [3].
Aux basses fréquences micro-ondes, la taille des transistors a faible bruit est comprise entre 6
et Imm environ, entre 2 et 3mm pour les bandes X, et au-dessus de 20GHz, la taille préférée
est comprise entre 0.5 et Imm.

Le choix de la taille du transistor de puissance dépend des niveaux de puissance et de la bande
passante pour répondre aux exigences de conception. Le circuit de I'amplificateur doit étre
concu pour fonctionner dans les conditions de fonctionnement les plus sdres cad courant < Imax
et tension < tension de claquage. Les conditions de polarisation recommandées pour les
transistors sont généralement fournies par les fournisseurs. En supposant que la perte du circuit
d'adaptation de sortie peut étre maintenue a peu prés a 0,5dB en raison de désadaptation entre
I'impédance de charge souhaitée et I'impédance de charge prévue a la sortie du circuit, un
transistor doit fournir une puissance de sortie de 10W pour réaliser un amplificateur de
puissance 8W. Dans un amplificateur multi-étages, la conception d'un rapport d'aspect
approprié (rapport entre la taille des transistors de sortie et celle des transistors d'entrée) joue
un role trés important dans la réalisation d'un amplificateur a PAE élevé ou d'un amplificateur
linaire [5-6]. Dans les applications a bande étroite, une perte de gain de 2 a 3dB due a la perte
dissipative et désadaptation entre I'entrée et sortie de transistor est prise en compte dans la

{105}



Conception des Amplificateurs de Puissance a Bande Etroite

conception de I'amplificateur, alors que dans les applications a large bande, cette perte est
augmentée de 3 & 4dB [7-8].

11.3. Méthode de conception

Un amplificateur de puissance peut étre concu selon la méthode de la ligne de charge, la
méthode d'adaptation a faible perte (LLM) a I'aide de load-pull technique et de parameétres S
obtenus au point de polarisation de fonctionnement ou en utilisant un modéle de dispositif non
linéaire. Dans la méthode de la ligne de charge, des équations analytiques sont utilisées pour
déterminer les parametres du circuit. La puissance de sortie et le PAE sont calculés uniquement
pour la fréquence fondamentale. Dans la méthode LLM, les impédances de charge optimales a
la sortie de chaque dispositif sont réalisees a I'aide load-pull et de parameétres S. La puissance
de sortie et le PAE sont calculés empiriqguement. Ces deux méthodes n'offrent pas d'autres
performances non linéaires telles que TOI. Dans la méthode de conception non linéaire, un
modele de dispositif non linéaire est utilisé pour calculer les performances de I'amplificateur de
puissance, y compris la compression de la puissance de chaque étage, ainsi que la puissance de
sortie et le PAE en fonction de la puissance d'entrée. Cette méthode est utilisée aussi dans les
circuits numeriques et permet également de calculer les niveaux harmoniques et leurs
terminaisons harmoniques réactives pour un PAE élevé, ainsi que d’autres performances non
linéaires, conformément aux exigences de conception.

I11.4.  Topologie de circuit

La topologie des circuits et les réseaux d'adaptation sont généralement congus pour fournir la
bande passante requise. Afin de réduire la taille, un circuit de polarisation est généralement
incorporé dans le réseau d'adaptation [2,9]. Les réseaux d’adaptation comprennent
généralement I’armature de boitier et la réactance parasite du fil de liaison. Pour les applications
a forte puissance, la topologie de type cluster est généralement utilisée. Les sections de micro-
ruban sont utilisées comme éléments d’adaptation dans les amplificateurs hauts performances.
Pour réaliser des circuits compacts, des réseaux d’adaptation d’éléments localisés ou des
¢léments de circuit distribués sont utilisés pour transformer I’impédance du dispositif en 50€.
De plus, des éléments de circuit a faibles pertes a la sortie de I’amplificateur sont souhaitables,
du fait que le rendement et la puissance sont réduits par des pertes dans le réseau d'adaptation
de sortie. Aux fréquences micro-ondes, les éléments distribués sont généralement utilisés.

Dans les applications a large bande, les éléments distribues jouent un réle important dans la
réalisation des performances de circuit requises. Pour accorder la capacité du transistor, il faut
des lignes avec une perte minimale possible. Aux hyperfréquences, nous utilisons généralement
des lignes a haute impédance de nature inductive (voir chapitre 2). Cependant, ces lignes ont
une capacité shunt associee, ce qui réduit le produit gain-bande passante du circuit.

Pour la polarisation nous utilisons souvent les transformateurs de ligne A/4 ce qui présentent
un avantage distinct en termes de taille et de largeur de bande par rapport aux inductances RF
(RF-chokes) couramment utilisés dans les circuits a bases fréquences pour polariser les
dispositifs a semi-conducteurs actifs ou passifs.
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En résumé, les éléments distribués comparés aux éléments localisés conventionnels ont une
taille et un co(t inférieurs, une capacité de rapport de transformation d'impédance élevée, des
effets d'interaction plus faibles entre les éléments de circuit, une réactance complémentaire
associee plus faible et une capacité de bande passante plus large.

I1.5. Analyse de stabilité et thermique

La conception doit étre conditionnellement stable et les conditions d'oscillation doivent étre
évitées dans les amplificateurs de puissance (voir le chapitre 1). Nous pouvons faire osciller un
amplificateur avec un gain de puissance en appliquant une rétroaction positive externe, par
exemple un circuit de polarisation dans un amplificateur multi-étages a gain élevé ou une puce
MMIC a gain éleve dans un boitier en plastique ou en céramique mal isolé [4].

Aux RF et hyperfréquences, les réactances parasites inévitables suffisent souvent a créer des
oscillations dans le cas ou la conception et la fabrication de I'amplificateur ne sont pas bien
faite.

Les transistors de puissance, en fonction de la technologie, ont une température de canal de
fonctionnement maximale autorisée (plage de 150-200°C) qui ne peut étre dépassée afin de
maintenir ses performances RF ainsi que sa fiabilité. Cependant, la diminution de la température
du canal peut améliorer les performances électriques et augmenter considérablement la durée
de vie du dispositif [10-11]. Ainsi, dans la conception d’un amplificateur de puissance, il est
trés important d’¢éliminer efficacement la chaleur excessive générée dans le dispositif. Pour ce
faire, utilisez des dispositifs de petite taille, répartissez la chaleur sur une plus grande surface,
minimisez les interfaces a haute résistance entre le dispositif et le dissipateur de chaleur et
utilisez des dissipateurs de chaleur a haute conductivité.

11.6. Analyse et optimisation de circuit

Les parametres des dispositifs électriques disponibles dans les catalogues des fournisseurs ou
les bibliothéques de fonderie incluent les parametres S ou des modeles de circuit équivalents
dans les conditions de polarisation recommandées, les modéles non linéaires, les impédances
d'entrée et de sortie optimales pour une puissance de sortie maximale ou PAE et le gain associé
a des fréquences nominales. Les données pour la meilleure conception de linéarité sont
difficilement disponibles. Les modéles de paramétres S a petit signal, et les modeles non
linéaires sont nécessaires pour calculer la stabilité et les performances électriques d'un
amplificateur. La méthode Source-pull et Load-pull sont essentielles pour caractériser avec
précision les dispositifs de puissance afin d'optimiser la conception de I'amplificateur [12-14].

Les modeles linéaires et non linéaires précis sont nécessaires pour concevoir des amplificateurs
a un étage ou multi-étages et prédire les performances d'un amplificateur en termes de P1dB,
PAE, gain, niveaux harmoniques de deuxiéme et troisieme niveaux et point d'interception du
troisieme ordre, et pour parvenir au meilleur compromis entre eux. Des outils de CAO
commerciaux sont disponibles pour I'analyse et I'optimisation de circuits. Etant donné qu'il est
tres difficile de réaliser les impédances de charge requises sur des bandes passantes plus larges
et d'optimiser un circuit & lI'aide de modeles non linéaires, une combinaison d'optimisation de
ligne de charge et de simulation non linéaire est utilisée. Le processus de conception ci-dessus
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est répété de maniere a obtenir une solution optimale pour l'adaptation simultanée des
impédances de charge au drain de chaque FET et le meilleur gain, puissance et PAE. Cependant,
un simple amplificateur de puissance a un étage peut étre optimisé en utilisant un modéle non
linéaire avec une tolérance de convergence lache dans le simulateur de balance harmonique.

Apreés avoir aborde les éléments influents sur la conception des amplificateurs, nous allons
passer a présenter les différentes techniques qui souvent utiliser pour la conception des
amplificateurs.

I11. Techniques de conception d'amplificateurs

Dans un amplificateur a un étage, le réseau d'adaptation d'entrée est congu pour un bon ROS
(VSWR), la stabilité, la planéité du gain et le facteur de bruit ou la linéarité (IP3), tandis que le
réseau d'adaptation de sortie est concu pour un gain maximal, une puissance de sortie et un PAE
éleve. Le réseau d'adaptation d'entrée d'un LNA est congu pour étre a faible perte afin d'obtenir
le facteur de bruit le plus faible possible. Le réseau d'adaptation de sortie d'un amplificateur de
puissance congu pour fournir une puissance maximale doit également étre a faible perte afin
d'obtenir le rendement maximal possible. Les circuits d'adaptation doivent limiter le gain en
dehors des fréquences souhaitées.

Un amplificateur multi-étages est congu en trois parties [6,15-16] :

+ La conception des réseaux d'adaptation d'entrée, des inter-étages et des réseaux
d'adaptation de sortie.

e Dans un AP, I'adaptation d'entrée est d'abord congue, puis l'inter-étage, et enfin
I'adaptation de sortie.

e Dans la conception LNA, la séquence est inversée, c'est-a-dire que l'adaptation
de sortie est congue en premier et I'adaptation d'entrée est congue en dernier.

+ La conception des réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie est similaire a celle de
I’amplificateur a un étage. Les réseaux d’adaptation l'inter-étage fournissent
généralement la mise en forme de gain nécessaire pour compenser la perte de gain de
4dB/octave de chaque dispositif et fournissent également suffisamment de puissance de
sortie a I'étage suivant pour obtenir la puissance de sortie maximale de I'étage suivant.

+ La conception des inter-étages est tres critiqgue pour les hautes fréquences et les
amplificateurs a large bande. Un amplificateur multi-étage a plus de flexibilité dans la
conception de I'adaptation d'entrée et de la planéité de gain qu'un amplificateur a un
étage. Aux fréquences plus élevées, ou le gain est minimal sur la bande, I'adaptation doit
fournir un gain maximal ainsi que la puissance nécessaire pour commander la porte de
I'étage suivant pour obtenir une puissance de sortie maximale. Les réseaux d'adaptation
de sortie et inter-étages sont congus pour fournir les impédances de charge souhaitées
pour une puissance de sortie maximale. Les simulateurs de petits signaux font un bon
travail en termes d'adaptation et de gain d'entrée, mais ne sont pas suffisants pour
simuler les performances en termes de puissance. Des simulateurs non linéaires et/ou
des données etendues de type source-pull et load-pull sont nécessaires pour concevoir
des amplificateurs de puissance a haut performances.
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Plusieurs méthodes peuvent étre utilisées pour déterminer avec précision I’'impédance d’entrée
et de sortie d’un dispositif dans des conditions de signal élevé, une condition essentielle pour
la bonne conception du circuit d’un amplificateur de puissance. Les techniques source-pull et
load-pull, les parameétres S a petits signaux et a grands signaux, les modeles linéaires et non
linéaires de circuits équivalents et les modéles basés sur la physique sont actuellement utilises
pour déterminer les impédances d'entrée et de sortie des dispositifs [2,9,11].

Les méthodes couramment utilisées dans la conception des amplificateurs de puissance sont
briévement décrites ci-apres.

I11.1. Méthode de la ligne de charge

Geénéralement, un amplificateur de puissance peut étre concu selon la méthode de la ligne de
charge [12-14,17]. Dans une conception d'amplificateur de puissance, les formes d'onde de
tension et de courant limitent les performances du circuit. Ainsi, les caractéristiques de
I’amplificateur peuvent &tre calculées en fonction des limites de tension et de courant a la sortie
du dispositif. Considérant un amplificateur MESFET a source commune, comme illustré sur la
figure 3.1, les relations de tension et de courant de base peuvent étre écrites comme suit :

v, =V, —i,R, (3.1)

i, =1 +i, (3.2)

Ou Vy, et I, sont respectivement la tension et le courant continu d'alimentation, v, est la
tension totale au drain du dispositif, i, est le courant RF passant par la charge R;, et iq est le
courant total passant par le dispositif. Les inductances de polarisation de grille et de drain
(Lg, Lp) sont supposées étre des selfs idéales (wLg; > Rs, wLp > R;) et le condensateur de
drain C,, est supposé étre un condensateur de blocage DC idéal (1/wC;, < Ry).

Supposons que le dispositif a une source de courant contr6lée par la tension de grille idéale,
illustrée a la figure 3.2(a), ayant une valeur de courant minimum (tend-vers de zéro) et une
valeur de courant maximum de I,,,,. Considérons une tension RF d'entrée a la grille du
dispositif suffisamment grande pour que le courant de drain du dispositif soit
approximativement une onde carrée ayant des valeurs de tension minimale ou maximale.

T I
W )
Iy - lye
1S Lo
+ S La o, . i
G I ve v, |1 y
Gy
As s |+

|
et 1

Figure 3.1 : Schéma d'un amplificateur FET de source commune [17]
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Figure 3.2 : Courbes I-V : (a) idéal et (b) avec tension de seuil [17]

Cette situation est plus appropriée pour un rendement de sortie élevée ou une puissance de sortie
élevée. Dans ce cas, le courant d'alimentation est I,,,,,. /2 et a partir de 1’équation (3.1) et (3.2),
la tension de drain devient :

I .
vy =V + (% —1, j R (3.3)

Puisque le courant est une onde carrée a la fréquence de fonctionnement, la tension de drain vqg
devient une onde carrée mais déphasée de 180° ; c'est-a-dire que vq est minimum quand iq est
maximum et égal a I,,,,,.. Le courant ne circule dans le dispositif que lorsque la tension de drain
est supérieure a 0, c'est-a-dire,

|
Vdmin :Vds + RL (%_ Imax) >0 (34)

ou:

LS (35)

L'équation (3.5) représente I'impédance de charge et 2V, est la tension de sécurité que nous
pouvons appliquer au dispositif (2V,;, < BV,). Lorsque Ry, est inférieur a 2V, /L4, 12 plage
de courant de drain est nulle & Imax et la tension de drain varie sur Vs + (ImaxR)/2. Cette
condition est appelée écrétage de courant (current clipping). Dans ce cas, le signal de sortie
peut étre augmenté en sélectionnant des dispositifs avec un Imax plus élevé, alors que
l'augmentation de V5 n‘augmenterait pas la puissance de sortie. Par contre, si R, est supérieur
a 2Vys/Lnax, 12 plage de courant de drain est nul a 2V, /R, , et la tension de drain varie de zéro
a 2Vds ; cette condition est appelée écrétage de tension (voltage clipping). A une condition
avec R, = 2V ¢/ I,q, €ntraine un écrétage du courant et de la tension.

La puissance DC, Py, est donnee par :

P —y tma (3.6)

DC ds
2
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Etant donné que nous supposons un courant carré et que la tension de drain est déphasée de
180° par rapport au courant de drain, un dispositif idéal ne dissipe aucune énergie. La puissance
de sortie RF totale, P,;, fournie a la charge, R;, est donnée par :

Py ==

=2 1LR (37)
4

Le courant de sortie a onde carrée contient toutes les harmoniques impaires. En calculant

I'intégrale de Fourier, la puissance de sortie RF de fréquence fondamentale, P,, délivrée a la

charge, R, est déterminé par :

p-212R (3.9)

0 2 " max
V4

A partir des équations (3.6) et (3.8), le rendement du drain 7, est donnée par :

P 4R, (|
Mo = o _ 2L [ max] (39)
Poc 77 \ Vg
Si nous sélectionnons une charge R;, = 2V, /45, NOUS QUronNs :
7 =2 = 81% (3.10)
T

Le rendement de drain environ de 80% est le méme que pour un amplificateur de classe A
saturé, décrit dans le chapitre 1. Dans cette analyse, les harmoniques sont supposées se terminer
dans 50Q.

Comme le montre la figure 3.2(b), le FET présente une tension de seuil en dessous de laquelle
le dispositif fonctionne comme une résistance. Ceci peut étre approximativement implémenté
dans les équations ci-dessus comme suit :

2(V,. -V
R, < 2(Ve V) (3.11)
Imax
Po = iz Imax (Vds _Vk) (312)
T
77D - 72_2 ( Vds ] ( . )

Ainsi, les données d’analyse DC peuvent prédire approximativement les performances de
I’amplificateur. A V5 = 10V, le FET de périphérie de grille MSAG 625um a une valeur 4,
de 180 mA et Vx = 1.2V. Pour un tel dispositif, la valeur calculée de P, = 0.64Wetn, =
71.3%, alors que les valeurs correspondantes mesurées a 14GHz sont respectivement 0,56W et
70%. Malgré des hypothéses drastiques, I'accord entre la méthode de la ligne de charge simple
et les mesures en général concordent, a condition que la réactance parasite du dispositif a la
fréguence de fonctionnement n'ait pas d'effet significatif sur les calculs du dispositif. La théorie
simple décrite ci-dessus ne tient pas compte non plus des contributions harmoniques. Cette
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méthode peut facilement étre implémentée dans un simulateur linéaire pour concevoir des
amplificateurs de puissance.

I11.2. Technique de conception par I'adaptation a faible perte

La technique de conception a faible perte (LLM) est généralement appliquée avec succes aux
conceptions d'amplificateurs multi-étages et de puissance élevée [18-22]. Dans ce schéma, la
perte résistive ou dissipative (D) et la perte de désadaptation (M;) pour chaque étage sont
calculées et ajustées selon les besoins de la conception. En regle générale, D, et M, pour
I'adaptation de sortie sont maintenus au minimum et M, pour I’inter-étage est minimisé. Les
facteurs de contréle pour D, et M; pour chaque inter-étage comprennent les critéres de stabilité
et les performances électriques. Le réseau d'adaptation de 1’inter-étage fournit suffisamment de
puissance de sortie au FET de I'étage de sortie sur une large plage de tension de drain.

La perte dissipative concerne 1’étage passif individuel (c.-a-d. inter-étage, sortie, etc.) et la perte
de désadaptation est la différence entre I'impédance de charge optimale du dispositif requis et
de I'impédance de sortie au niveau du drain de la FET. Considérons la conception en deux-
étapes illustrée a la figure 3.3. Dans ce cas, les valeurs de perte totale (TL) pour les réseaux
d'adaptation inter-étage et de sortie sont données par :

TL =D, +M,, (3.14)
TL,=D,, +M,, (3.15)

Ou les D'g et les Mg sont respectivement les pertes de dissipation et de désadaptation, et sont
des valeurs positives exprimées en dB. Le calcul de ces pertes est abordé ci-apres.

Interstage Output

|ﬁp|..ll. match FET2 match

500 match FET1

0 o 2%

—_— b

Figure 3.3 : Schéma d'un amplificateur a deux étages montrant les impédances de charge optimales [19]

» Perte Dissipative [23-24]

La perte dissipative pour chaque étage passif est calculée en connectant une impédance
conjuguée complexe a des ports connectés a des FET. Pour les réseaux d’adaptation d’entrée et
de sortie, (voir figure 3.4(a)), les pertes dissipatives sont déterminées par :

2
D, =-10 Iog% (3.16)
22i
D, . =-10lo M 3.17
out — g1—|S |2 ( )
110
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Ou les S sont les parameétres de diffusion des réseaux respectifs. Pour I’inter-étage, (voir figure
3.4(b)), la perte de dissipation est calculée a I'aide de la formule suivante :

_ |821|2 (1_|FS|2)(1_|FL|2) (3.18)
|(1_ Sllrs )(1_ Szer ) - SlZFS SerL |2 .

int

Ou les S sont les parametres de diffusion de I’inter-étage, et I's et I, sont les coefficients de
réflexion d'entrée et de sortie, respectivement. Pour un réseau passif, cela est calculé en utilisant

les relations suivantes :
B, —,/B2—4|C [
L _B-yBI-4c] (3.19)

° 2C,
2
r = B, _‘\/ B22 _4|C2|
= (3.20)
2C,
Avec : B, =1+[S,| ~[S,|" —|A (3.21)
B, =1+|S,,| —|Su[ A" (3.22)
C,=S,-AS, (3.23)
C,=S,,—AS, (3.24)
A= S11822 - S12821 (3.25)
Interstage
51 S
Source Load
Tl e s | [
I's (b) I
Input
Z Match

Figure 3.4 : Représentations du calcul des pertes dissipatives : (a) réseaux d'adaptation d'entrée et de sortie et
(b) représentation d'adaptation conjuguée simultanée d'un inter-étage [19]
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> Perte par désadaptation [23-24]

Considérons le réseau a un seul port illustre a la figure 3.5, dans lequel I'impédance de source
est Zs et I'impédance de charge est Z;. Dans ce cas, le coefficient de réflexion T et la perte de
désadaptation M; sont déterminés par :

r=2"% g M, =10log L >
Z +7Z 1-|r|

(3.26)

Maintenant, considérons la figure 3.3. Si Z,; et Z;, sont les valeurs d’impédance de charge
optimales requises pour les FET des premiers et deuxiéme-étage et si Z; , et Z;, sont les valeurs
d’impédance mesurées ou calculées au niveau des drains des FET des premier et deuxiéme
étages regardant vers la charge, les pertes de désadaptation sont déterminées par :

M =10log—— i=12 2.27)
1-r,
Ou:
F=LZE (3.28)
ZLi +ZLi

Et Z;; est le conjugué complexe de Z;;. Quand Z;; = Z;;,,M;; = 0 dB.

Zs

o | L

Figure 3.5 : Représentation d'un réseau a un seul port pour le calcul de désadaptation

La méthode ci-dessus est basée sur I'nypothése que I'impédance d'entrée du dispositif dépend
fortement de la charge connectée a la borne de drain plutét que de ses parameétres de grand
signal. Pour les FET et les HEMT, cette hypothese est assez exacte et constitue la pierre
angulaire de la méthode proposée. Cependant, pour un calcul précis de la perte de
désadaptation, il faut utiliser des parameétres S de grand signal. Une conception d'amplificateur
de puissance a bande étroite basée sur des données source-pull et load-pull est encore plus
précise ; cependant, la techniqgue LLM est plus complete et utile pour la conception
d'amplificateur de puissance a des bases fréquences.

111.3. Méthode de conception non linéaire

L'application d'un modeéle de dispositif non linéaire avec I'outil de conception moderne assisté
par ordinateur [25] offre une approche améliorée pour réduire le temps de conception des
amplificateurs de puissance. A mesure que la sophistication et la précision de ces outils
s'améliorent, il est possible de réduire considérablement le temps de cycle de conception et
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d'obtenir un succés de conception « premier passage » pour les circuits intégrés. Le
développement d'outils de CAO et de modéles non linéaires précis pour les dispositifs actifs
joue un réle clé dans le succes du développement d’amplificateurs pour les applications a bande
étroite, a large bande, linéaires et a haut PAE. Des modeles précis pour les FET, les BJT, les
HEMT et les HBT sont une partie essentielle de ces outils, les modeles linéaires et non linéaires
de transistors sont basés sur une représentation de circuit équivalent (EC) et sont généralement
fournis par les fabricants de dispositifs.

L’optimisation des circuits est une étape importante de la CAO. Dans les amplificateurs de
puissance, cela se fait lors de la sélection de la topologie du circuit et de la conception finale. Il
convertit une conception initiale en une conception finale optimisée répondant aux
specifications données. Les procédures d'optimisation impliquent des modifications itératives
de la conception initiale, suivies d'une analyse de circuit et d'une comparaison avec les
performances spécifiées.

Comme dans Il'analyse non linéaire, les calculs sont effectués a la fois dans le domaine des
fréquences et dans le domaine temporel, les temps d'exécution sont trés longs et, pour la plupart
des circuits, l'optimisation n'est pas possible par analyse non linéaire. Initialement, la
conception de l'amplificateur est complétée par la méthode de la ligne de charge et
I'optimisation des petits signaux. Au début, aucun effet de discontinuité n'est inclus et des
éléments localisés idéaux sont utilisés pour accélérer la sélection de la topologie de
I'amplificateur. Une fois la topologie de I'amplificateur finalisée, le circuit est optimisé en
incluant toutes les réactances parasites. A ce moment, toutes les autres analyses telles que la
stabilité, la sensibilité et I'EM sont également effectuées. Enfin, la conception de I'amplificateur
de puissance est modifiée a I'aide d'une analyse non linéaire afin d'optimiser la performance
spécifiée, a condition que les modéles non linéaires soient considérés comme précis. Cependant,
un circuit simple avec quelques variables affectant les performances non linéaires peut étre
optimisé a l'aide d'une méthodologie d'optimisation non linéaire. Les modeles non linéaires sont
normalement utilisés pour calculer les performances RF dépendant de la puissance d'entrée.
Cependant, la méthode de conception non linéaire est plus compléte et utile pour la conception
d'amplificateur de puissance a des hautes fréquences.

Apres avoir étudié presque toutes les techniques utilisées pour concevoir les amplificateurs de
maniere détaillée, dans la partie suivant nous allons présenter des deux nouvelles structures
d'amplificateurs de puissance.

IVV. Procedure de conception des amplificateurs de puissance en
hyperfrequence

Les exigences pour les amplificateurs de puissance varient considérablement d'une application
a l'autre. Les exigences de base pour de tels amplificateurs sont un gain élevé, une bonne
linéarité, un haut rendement de puissance ajoutée (PAE), une fiabilité élevée, une petite taille
et un faible col(t. Les exigences des amplificateurs de puissance incluent également une
puissance de sortie elevée avec un coefficient de réflexion trés faible, et une phase de
transmission linéaire avec une puissance d'entrée allant jusqu'au point de compression de
puissance compris entre 1 et 3dB. Habituellement, les applications de communication
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nécessitent un fonctionnement linéaire, tandis que pour les applications radar, un niveau de
PAE élevé est primordial. Les systemes de communication personnels fonctionnant entre
800MHz et 5,8GHz utilisent différents schémas de modulation et d'accés numériques. llIs
nécessitent des amplificateurs de puissance bien adaptés et a haute gain pour les appareils
portatifs ainsi que pour les applications de station de base.

La conception d'amplificateurs a bande étroite utilisant des transistors de puissance nécessite
plusieurs considérations relatives aux dispositifs et aux circuits.

e Choisir un dispositif de puissance approprié qui répond aux objectifs de conception
(puissance de sortie et plage de fréquences). Les transistors Si-bipolaires, par
exemple, peuvent fournir plus de RF puissance que les transistors FET en GaAs dans
les bandes inférieures & 4GHz.

e Des transistors de puissance avec une tension de claquage plus élevee sont
souhaitables.

e Faire fonctionner le circuit de I'amplificateur dans les limites de sa polarisation de
fonctionnement la plus slre. Ne pas dépasser la tension d'alimentation et le courant
maximum spécifiés par les fournisseurs.

e Load-pull est essentiel pour caractériser avec précision les dispositifs de puissance
afin d'optimiser la conception de lI'amplificateur.

e Concevoir le réseau d'adaptation d'entrée pour un gain maximal, tout en concevant le
réseau d'adaptation de sortie pour une puissance de sortie maximale.

e Pour obtenir un circuit compact, utiliser des éléments localisés ou des éléments
distribués pour adapter une faible impédance a 50Q2. De plus, utilisez des éléments
de circuit a faible perte a la sortie puisque I'efficacité est réduite d'une quantité donnée
de perte dans la sortie plutét que dans l'entrée.

En générale, les amplificateurs de puissance fonctionnent selon trois modes de base : classe A,
classe B et classe C. Ces classes, décrites au chapitre 1, sont implémentées en polarisant de
maniere appropriée les dispositifs actifs. Pour les amplificateurs de puissance, le niveau du
signal d'entrée est élevé et, par conséquent, le courant de sortie se trouve soit dans la région de
coupure, soit dans la région de saturation pendant une partie du cycle du signal d'entrée. Dans
les modes de fonctionnement de base, les harmoniques a la sortie du dispositif se terminent
résistivement dans la charge. Il existe deux autres catégories couramment utilisées des
amplificateurs de puissance connus sous le nom de classe E et de classe F. Dans la classe E, le
dispositif actif fonctionne comme un commutateur et posséde un circuit accorde a Q élevé a la
sortie du dispositif pour fournir une charge réactive congue a la frequence fondamentale. Dans
la configuration d'amplificateur de classe F, la dissipation de puissance réduite est obtenue en
utilisant une sorte de technique d'adaptation d'impédance (comme les circuits résonants) pour
terminer les fréquences harmoniques dans les charges désirées (court-circuit pour les
harmoniques pairs et circuit ouvert pour les harmoniques impairs). Les classes E et F sont
généralement exploitées dans des conditions de biais de classe B et le rendement théorique
approche 100%.

Les amplificateurs de puissance en hyperfréquences peuvent étre congus pour fonctionner dans
diverses conditions du rendement en puissance ajoutée et de linéarité, les différents types
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d'amplificateurs étant identifiés par une désignation de classe (voir chapitrel). Dans la pratique,
toutes les classes d'amplificateurs fonctionnent a des rendements réduits en raison des pertes
parasites inhérentes et des conditions de fonctionnement non idéales. Le choix de topologie de
I'amplificateur de puissance est donc trés important pour répondre aux exigences du systéme en
termes de puissance de sortie, de gain de puissance et de consommation d’énergie.

La conception d'un amplificateur de puissance a bande étroite est décrite étape par étape dans
ce qui suit.

IV.1. Conception d’une nouvelle structure d'amplificateur de puissance
pour la bande DCS

IV.1.1. Outil de conception et de simulation

Dans ce travail, le logiciel Advanced Design System (ADS) a été choisi pour simuler et
optimiser les circuits d'amplificateurs de puissance. Dans un premier temps, 1’analyse en
parametres S a été utilisée. Toutefois, les paramétres S est une méthode d’analyse circuit qui ne
tient pas compte de tous les phénoménes électromagnétiques. Afin d’y remédier, la méthode
Harmonic Balance (HB) a été utilisée.

Harmonic balance est une méthode d’analyse fréquentielle, elle prend en compte toutes les non
linéarités dans un circuit. Elle offre tout un ensemble de méthodes d’optimisation de types
aléatoires et itératives.

IV.1.2. Spécifications du circuit

L’amplificateur de puissance a été congu pour opérer sur une bande de fréquence qui est
|.72GHz. En termes de performances, I’amplificateur doit étre capable de fournir une puissance
maximale de 20dBm avec une efficacité environ de 30%. Bien que 1’ AP ne soit pas congu pour
un standard dédié, la bande de fréquence d'opération choisie est applicable aux standards de la
téléphonie mobile tels que le DCS est de [1.71-1.81] GHz. Le cahier de charge de conception
est récapitulé dans le tableau 3.1.

Parametres Valeurs Unités
Fréquence 1.71(DCS) GHz
Puissance de sortie 20 dBm
Gain 10 dB
PAE 30 %
Pertes de retour <-10 dB
Stabilité 1 -

Tableau 3.1 : Performance attendue par la conception de I'amplificateur de puissance
La conception de I’amplificateur de puissance (AP) a été effectuée en se basant sur les concepts

theoriques étudiees aux chapitres 1, 2 et de la premiére partie du chapitre 3, ainsi suivant les
différentes étapes décrites par la figure 3.6.
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Figure 3.6 : Flot de conception de ’AP
IV.1.3. Architecture d’amplificateur de puissance

L'architecture choisie pour I’AP est une structure linéaire a un seul étage « single stage » et a
émetteur commun. L'amplificateur est conditionné pour opérer en classe-A et le schéma du
circuit d'amplification est représenté a la figure 3.7. Ce choix sur la classe de fonctionnement
s'explique par le fait que I’amplificateur en classe-A a une grande linéarité pour convenir aux
standards a modulation d'amplitude constante tel que le DCS ou aux protocoles de derniéres
génération lesquels utilisent une modulation & enveloppe variante [26-27].

DC_Block
DC_Block DC_Block2
DC_Block1 t HEY
11 o '
o ' t+ DC Feed
DC Feed DC_Feed?2
- b_hp_AT{1486_19920721
DC_Feed1 81— P —
& Term L + 2
Term1 - Term
N vV_DC vV_DC Term?
Z=50 Ohm +]|_ vcet +]| vcez Nun=2
L — Vdoc=v1V = Vdc=v2V Z=50 Ohm L

Figure 3.7 : Schéma du circuit d'amplification
IV.1.4. Sélection de dispositif

L'une des premiéres étapes du processus de conception consiste a sélectionner le dispositif actif
approprié. Le dispositif utilisé pour cette structure est AT-41486 (Annexe-1), ¢’est un transistor
a jonction bipolaire (BJT) emballé dans un boitier plastique standard SOT-23. Bien que les
dispositifs bipolaires n‘aient généralement pas de bonnes propriétés de gain de puissance en tant
que transistors a effet de champ, la faible puissance de sortir empéche d'utiliser des transistors
a effet de champ dans ce cas. Le dispositif choisi a des performances acceptables pour cette
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application et offre plusieurs autres avantages : il est extrémement peu codteux et des modéles
précis sont facilement disponibles.

Dans les applications a haut volume et a faible cott, 1’AT-41486 est un bon choix pour cet
amplificateur, car il utilise le dispositif le moins colteux qui permettra de réaliser ce travail. I
est tout aussi vrai que, quelle que soit la qualité d'un dispositif, s'il n'y a pas de modeles pour le
simuler, il devient impossible de l'utiliser dans une conception.

Le modeéle de dispositif, tiré de la bibliothéque de transistors ADS-RF, est un modéle Gummel-
Poon dont les paramétres ont été extraits par le fabricant, Avago. Dans un premier temps, la
performance DC du modéle est vérifiée a 1’aide une courbe DC 1-V. Ensuite, un réseau de
polarisation sera concu pour établir le point de fonctionnement souhaité. Le comportement RF
du modeéle sera ensuite vérifié avec les paramétres S.

IV.1.5. Vérification DC du modele de dispositif

La figure 3.8 montre une facon de configurer une analyse DC par parameétres de balayage
(swept-parameter). L'alimentation DC du collecteur est réglée sur une variable,V g, qui est
initialisée dans le bloc VAR. Le bloc VAR initialise également la variable Iz utilisée dans la
source de courant continu a la base du BJT. Les valeurs réelles utilisées pour V. sont
déterminées dans le contrdleur de simulation DC (DC1). Dans cet exemple, V5 est balayé de
0V a 20V, de sorte que le modele peut étre vérifié sur une plage de fonctionnement relativement
large .Le simulateur DC ne peut balayer qu'une seule variable, de sorte que les valeurs Iz sont
balayées a l'aide du composant ParamSweep. La gamme choisie pour le courant de base Iz,
est réglée sur 50uA a 350uA.

|CD| |f;%|DCI |%ﬂ PARAMETERSWEEPI

L DC ParamSw eep
| Probe DC1 Sw eep1
IcC e SweepVar="VCE' SweepVar="IBB"
Start=0 vV SiminstanceName[1]="DC1"
¥ Vv_DC Stop=20 V SiminstanceName[2]=
+| vce Step=0.2 V SiminhstanceName[3]=
=— Vdc=VCEV gt"]—hp—AMM%—ﬂ 9920721 SiminstanceName[4]=
- 71 VAR SiminstanceName[5]=
SiminstanceName[6]=
o VAR Start=50 uA
” VCE=0 Stop=350 UA
base_current IBB=0 P
(P do—IB Step=75 uA

Figure 3.8 : Analyse DC de transistor

Les résultats de cette simulation sont affichés dans "DC_curves.dds". Les variables de sortie
disponibles peuvent étre visualisées en plagant un nouveau graphe ou en sélectionnant le graphe
existant pour édition, ce qui ouvre la fenétre de dialogue « Insérer le graphe » illustré a la figure
3.9. Notez que les tensions a chacun des nceuds nommés sont automatiquement "Supplied"”, de
méme que le courant a l'alimentation DC (V.. i).Le résultat de simulation de V. en fonction
I estillustré a la figure 3.10.
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Figure 3.10 : Courbes DC I-V simulées pour AT-41486

IV.1.6. Conception de circuit de polarisation

La polarisation est nécessaire dans un circuit d’amplificateur de puissance pour fonctionner
avec de bonnes performances, la condition de polarisation DC des RF/Micro-ondes transistors
est généralement établie indépendamment de la conception, et la facilité d'utilisation est la
principale préoccupation lors du choix d'une configuration de polarisation correcte.

Il existe plusieurs techniques de polarisation de I'amplificateur [11, 28-29]. Celles-ci le sont :
e Polarisation a base fixe
e Polarisation de contre-réaction du collecteur
e Double polarisation de contre-réaction
e Polarisation par émetteur
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e Polarisation de contre-réaction de I'émetteur
e Polarisation fixe avec résistance émettrice
e Polarisation de diviseur de tension

Parmi toutes les techniques de polarisation des amplificateurs de puissance. La polarisation de
contre-réaction du collecteur est la plus intéressante en termes de hautes performances et de
simplicité du circuit. La configuration de polarisation de contre-réaction du collecteur est
utilisée pour concevoir I'amplificateur de puissance proposé a 1,71GHz. Typiquement, ce type
de polarisation peut fonctionner avec une seule alimentation et des pertes de puissance plus
faibles par rapport aux autres techniques de polarisation.

La polarisation a contre-réaction du collecteur telle que représentée a la figure 3.11. Dans ce
circuit, la résistance de base (Rp) est connectée via le collecteur et la borne de base du transistor.
Cela signifie que la tension de base, V5 et la tension du collecteur, V, sont interdépendantes du
fait que:

V, =V, —1.R, (3.29)

Vcc:(IB'Hc)Rc +V, (3.30)

Alors : Ve =Vee —(Ig +1¢)Re (3.31)
Notons que : Ve =Ve (3.32)
Vg =V (3.33)

I =pl, (3.34)

le~I¢ (3.35)

A partir de I’équation (3.29) et I’équation (3.31), le point de fonctionnement reste fixe quelque
soit la fluctuation du courant de charge.
JI v_DC

—  SRC1
- Vde=Vce
R
R2
R=RC
AN
R
R1
R=RB

Figure 3.11 : Circuit de polarisation a contre-réaction du collecteur
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L'étape suivante, qui consiste a sélectionner le point de fonctionnement du dispositif et a
calculer les résistances de polarisation requises, est effectuée a I'aide de la configuration décrite
dans BiasPoint.dsn, comme illustré a la figure 3.12. La tension et le courant du collecteur étant
specifies, seul le courant de base doit &tre déterminé. Dans le schéma, le V. est fixé a 10V et I
est balayé de 1uA a 10uA, en utilisant le simulateur DC.

v T VCE
I ) vee__ M
| Brome CAAST T DC_Block
cc o, Feed (;:))t;_h p_A 619920721 1 DC Block1
DC Feedi | DC Feed % DC_Block T
B DC_Feed2 DC_Block2
T voe % — =
+] vce % DC VAR +4  Term
= Vdc=v1V VAR1 Term2
- | DC +¥ _ Term DC 1BB=0 Nurne2
base_current] Terml DC1 Z=50 Ohm
1‘ ldc=IBB Nune1 Sw eepVar="IBB" =
Z=30 Ohm  gtart=1 uA
-_L Stop=10 uA
= — = Step=0.5 UA =

Figure 3.12 : Calcul du point de polarisation

Ce schéma contient des composants de polarisation idéale (DC_Feed et DC_Block) et des
terminaisons de 50Q qui imitent la configuration de test réelle utilisée pour mesurer le
dispositif. Toutefois, comme la simulation en courant continu ne comprend pas de signaux RF,
ils ne sont pas nécessaires a ce stade et peuvent étre omis sans que les résultats soient modifiés.
Les résultats sont affichés sous forme de tableau dans BiasPoint.dds (voir tableau 3.2), ce qui
permet de sélectionner le courant de base approprié. Si le courant du point de polarisation est
en fait inférieur a la valeur finale spécifiée. Donc, le dispositif sera endommagé avec un signal
relativement important.

IBB BiasPoint..ICC.I BiasPoint..VBE
1.000E-6 102.7 uA 665.5 mV
1.500E-6 154.5 uA 676.2 mV
2.000E-6 206.3 uA 683.8 mV
2.500E-6 257.9 uA 689.6 mV
3.000E-6 309.4 uA 694.4 mV
3.500E-6 360.8 uA 698.5 mV
4.000E-6 412.2 uA 702.0 mV
4.500E-6 463.4 uA 705.1 mV
5.000E-6 514.6 uA 707.9 mV
5.500E-6 565.7 uA 710.4 mV
6.000E-6 616.8 uA 712.7 mV

Sweeping IBB shows we need IBB=5UA to have

ICC~=500uA. The corresponding VBE is 0.708V.

Tableau 3.2 : Sélection du point de fonctionnement de dispositif

Les valeurs de la résistance de polarisation sont calculées et ensuite illustrées sur la figure 3.13.
Le courant de base, le courant de collecteur et V.. sont connus, mais nous devons supposer que
la chute de tension sur R est faible. Dans ce cas, une tension collecteur-émetteur de 0,75V est
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choisie, fournissant une tension de fonctionnement raisonnable a la sortie et des valeurs de
résistance réalisables. Les équations, écrites dans la page d'affichage des données, calculent les
valeurs exactes requises pour chaque valeur du courant de base, mais bien entendu, les valeurs
standard les plus proches doivent étre choisies.

V_DC
— SRC1
- Vdc=Vce
R
R2
R=RC
AYAYAY.
R
R1
R=RB

VBE

Figure 3.13 : Calcul des résistances de circuit de polarisation

IBB Rb Rc
1.000E-6 84529.635 2410.638
1.500E-6 49209.429 1602.222
2.000E-6 33115.916 1200.472
2.500E-6 24143.233 960.191
3.000E-6 18520.552 800.304
3.500E-6 14716.285 686.232
4.000E-6 11998.583 600.714
4.500E-6 9976.677 534.280
5.000E-6 8424.296 481.125
5.500E-6 7202.032 437.642
6.000E-6 6219.680 401.408
6.500E-6 5416.501 370.749

[ Rb= (0.75-VBE)/IBB
[ Re= (0.25)/(ICC.i+IBB)

Tableau 3.3 : R, et R calculés en fonction de Igp

Aprés avoir trouvé les valeurs des résistances de polarisation, nous passons a la conception du
réseau d’adaptation d’impédance.

IV.1.7. Conception de réseau d'adaptation

La premicére étape de la conception du réseau d’adaptation d’entrée/sortie consiste a déterminer
quelles impédances sont optimales sur chaque port pour I’entrée et la sortie de I’amplificateur.
Dans ADS, l'outil Load-pull a 2 ports, est utilisé pour simuler ce type de terminaison idéalisée
et dépendante de la fréquence.
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IV.1.7.1. Analyse Source/ Load-Pull pour le signal fondamental

Apreés la conception le réseau de polarisation, les impédances optimales de terminaison d'entrée
et de sortie de 1ére harmonique sont déterminées en effectuant une analyse source-pull et load-
pull pour le signal fondamental. Lors de la conception des réseaux d'adaptation, nous n‘oublions
que le réseau de polarisation faitt partie des réseaux d'adaptation d'impédance et doivent étre
pris en compte lors de simulation finale.

Initialement, nous fixons toutes les impédances. Au début, nous commengons par une
impédance faible, par exemple 0.001jQ, pour les terminaisons d'entrée/sortic de 2°M®
harmonique. Nous choisissons ensuite une impédance élevee, par exemple j1000Q, pour les
terminaisons d'entrée/sortie de la 3*™ harmonique. Le résultat de I'analyse load-pull est présenté
a la figure 3.14. L'impédance de charge optimale pour le signal fondamental est (12,8+6,55j)<2,
qui peut fournir un PAE de 32%. La puissance de sortie du circuit avec cette impédance de
charge optimale devrait étre environ de 21dBm (voir marqueur m, a la figure 3.14).

Dans la procédure suivante, I'analyse source-pull est effectuée sur la base de I'impédance de
charge préalablement déterminée par le dessus. Dans la figure 3.15, le résultat de I'analyse
source-pull montre que I'impédance de source optimale est (6.45+16.1j)Q2 avec un PAE environ
de 30%. Le marqueur my est situé a proximité du marqueur mz, ce qui indique qu'une puissance
de sortie approximative de 20dBm est attendue de I'amplificateur.

FAE (thick) and Deliverad
Fower (thin) Contours

Maxamum
o Power
e Delivered,
= dBm
EISI 21.39
=L
- =
oL
Meaamum
Power-Added
Efficiency, %
32.64
indep(PAE contours p) (0.000 to 45, 000)
indep(Pdel_contours_p) (0.000 to 52.000)
m1 m2
indep(m1)=2 indep(m2j=16
PAE_contours_p=0599/ 164 048 | |Pdel_contours_p=0.646 / 148 205
level=88.764734, number=1 level=39 759783, number=1
impedance = Z0* (0.256 +j0.131)| impedance = Z0 * {0.232 + j0.271)

Figure 3.14 : Diagramme de contour de I'analyse Load-pull pour le signal fondamental
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St Delivered,
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= 20.56
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M m2
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impedance = Z0* (0129 + j0.322)| Impedance = Z0* (0. 114 + j0 360)

Figure 3.15 : Diagramme de contour de I'analyse Source-Pull pour le signal fondamental

Les impédances de source attendues a la base et les impédances de charge a 1’émetteur pour

toutes les harmoniques contr6lées sont indiquées au tableau 3.4.

La fréquence | Impédance de source (©2) | Impédance de charge (Q2)
a la base a I'émetteur
Fondamental 53.45+j16.55 39.35+j33.35
2¢eme 0 0
3eme o0 o0

Tableau 3.4 : Terminaisons d'impédance optimales a différentes fréquences harmoniques

Les zones de balayage sélectionnées pour I'analyse load-pull et source-pull sont représentées
par la zone circulaire rouge de la figure 3.16. En outre, le marqueur ms peut étre déplacé de
maniere a ce que I'emplacement avec le PAE le plus élevé puisse étre déterminé. Ou nous
prenons en considération les impédances optimales doivent étre couvert par cette zone.
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Figure 3.16 : Zone de balayage pour I'analyse Load-pull (en haut) et Source-pull (en bas)
IV.1.7.2.  Circuit d'adaptation d'impédance

Apreés avoir défini toutes les impédances requises, les réseaux d'adaptation d'impédance doivent
étre congus. Les réseaux d'adaptation d'entrée et de sortie sont volontairement maintenus aussi
simples que possible en taille afin d'‘économiser de I'espace et de réduire les colts de matériel.
Par conséquent, un transformateur quart d'onde est volontairement évité pour la transformation
d'impédance de faible résistance a 50Q. Une ligne de transmission en serie, qui sert de liaison
entre le réseau de polarisation et les réseaux d'adaptation d'impédance. Ensuite, nous utilisons
des stubs shunt a circuit ouvert a I'entrée et a la sortie pour obtenir une meilleure adaptation.
Les figures 3.17 et 3.18 montrent la bague de Smith utilisée pour déterminer les réseaux
d'adaptation d'impédance a l'entrée et a la sortie pour adapter le 50Q aux impédances ciblés.

126

——
| —



Conception des Amplificateurs de Puissance a Bande Etroite

Freq (GHz) Z0 (Ohms) Current Schematic SmartComponent
18 50 Normaize  |[stric_1_8ghz_prj]: 6 - =

Define Source Load Network Terminations. .. ]

1 Network Response
63834 Deg

=

lax

=i
3
]

Mag -
Tracel
\\ Trace2
‘ ) Min
=

Start Freg: 0 Stop Freq: 3.0e9 Reset

o
I D
3

Network Schematic

754 {1 a0 i
= D D = E|
uuuuu
[7] Lock Source Impedance [7] Lock Load Impedance 1 [ b
Gamma:  0.35534 < 138841 I 0.52593 4 0.28154 Delete Selected Component ] [ Set Defaults...
VSWR: 2.10240 ¥: 147788 4 0.79115 Zo: 50,0 Value: 63.894 Deg Loss: [] [3.000 | dBfm

Build ADS Circuit Auto 2-Element Match

Figure 3.17 : Conception du réseau d'adaptation d'entrée
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Figure 3.18 : Conception du réseau d'adaptation des sorties

Aprés avoir congu toutes les sous-blocs de I'amplificateur, I'étape suivante consiste a les
collecter.
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IVV.1.8. Amplificateur de puissance final

Finalement, nous ajoutons d’autres stubs en circuit ouvert pour régler et ajuster l'adaptation a
la fréquence souhaitée. L’amplificateur final est congu avec une polarisation de contre-réaction
du collecteur illustré a la figure 3.19. Cet amplificateur est amélioré par des lignes de
transmission a micro ruban pour obtenir une bonne performance en gain de puissance avec une
bonne adaptation et une puissance de sortie élevée. Un circuit auto-polarisé (RF choke) est
remplacé par une ligne de quart d'onde de haute impedance (41/4) avec un stub radial connecté
en seérie pour obtenir une isolation correcte a la fréquence souhaitée. En outre deux
condensateurs RF (C;, et C,,;) sont ajoutés a I’entrée et a la sortie du circuit pour le blocage en
courant continu.

Figure 3.19 : Schéma de I'amplificateur de puissance final

Cet amplificateur de puissance est imprimé sur un substrat d’Epoxy (FR4) d’une épaisseur de
1,6 mm, d’une permittivité relative de 4,4, d’une perte tangentielle de 0,025 et d’une épaisseur
de métallisation t = 0,035mm. L'amplificateur proposé a une taille globale d'environ
93mm (L) X 59mm (W). La figure 3.20 montre le dessin de masque de I'amplificateur final
congu.

I>C>— E3 A1 -
1771 <& FI=

Figure 3.20 : Schéma de dessin de masque de I'amplificateur de puissance
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IV.1.9. Résultats de simulation et analyse des performances

Cette section présente les résultats simulés de I’amplificateur de puissance hyperfréquence
concu fonctionnant dans la bande DCS. Elle a été effectuée a I'aide du logiciel Advanced Design
System (ADS) d'Agilent. A partir du paramétre S, nous pouvons observer que I’amplificateur
proposé a un coefficient de réflexion en entrée (S11) de -40dB et un coefficient de réflexion en
sortie (S22) de -28dB a 1,71GHz. La figure 3.21 montre les coefficients de réflexion
d’entrée/sortie simulés. Tandis que le gain de puissance (S21) a une valeur maximale de 13.2dB
avec un coefficient de transmission unilatéral (Si2) inférieur a -20,2dB dans la bande de
fréquence de fonctionnement.

Le coefficient de transmission unilatéral (S12) est important a quantifier dans I'analyse des
performances de I'amplificateur, car il s'agit pratiquement un certain signal retransmis de
I’entrée a la sortie (idéalement, il ne devrait pas y avoir de réflexion arriére). Ce signal inverse
indésirable interfére avec le signal fondamental qui circule dans le sens aller de I'entrée a la
sortie. Dans notre conception d'amplificateur proposée, I'étage d'adaptation entrée/sortie ne
permet pas facilement aux signaux de se propager de la sortie a I'entrée. La figure 3.22 montre
la simulation du gain de puissance (Sz1) et le coefficient de transmission unilatérale (S12).
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53 20 3% 10
40 20
’50_HH|H|\‘\H\‘HH‘HH‘\H\'HH‘HH -307...“HH‘H..‘HH“H.‘HH‘HHP.H
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freq, GHz freq, GHz
Figure 3.21 : Les coefficients de réflexion Figure 3.22 : Le gain de puissance et le
d’entrée / sortie de ’amplificateur coefficient de transmission unilatérale de

PPamplificateur

Le test de stabilité est trés important dans l'analyse de l'amplificateur de puissance
hyperfréquence, car le circuit peut osciller en raison de variations de tension a des fréquences
inattendues, basses ou élevées. En particulier, lorsqu'il existe un chemin de retour de la sortie a
I'entrée, le circuit peut devenir instable pour certaines combinaisons d'impédance de source (Zs)
et d'impédance de charge (Z,). Afin de satisfaire la stabilité inconditionnelle de I'amplificateur
de puissance, une ligne conique (Taper line) a été ajoutée en série pour améliorer la stabilité sur
la pate de I'émetteur. Ce moyen est facile a réaliser et I'effet est meilleur.

Pour assurer la stabilité sur une large gamme de fréquences, la stabilité a été testée sur une large
bande de fréquence de 1,50GHz a 1.90GHz. Selon les criteres de Rolett qui été exprimés dans
la chapitre 1. La figure 3.23 montre que le facteur de stabilité (K) est égal a 1,33. Nous pouvons
donc dire que I'amplificateur est trés stable autour de la plage de fréquence de 1,71GHz.
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Figure 3.23 : Facteur de stabilité en fonction des caractéristiques de fréquence

Parmi tous les parametres indiqués ci-dessus comme stabilité, le gain de puissance, etc. La
puissance de sortie et PAE sont des paramétres aussi tres important pour les amplificateurs de
puissance hyperfréquence, généralement, pour calculer la puissance de sortie, les composants
fondamentaux du courant et de tension de charge sont pris en considération. La puissance de
sortie peut étre exprimée par 1’équation [11, 30] :

Pu = % real (V.1 o, )HO (3.36)
Comme la montre les figures ci-dessous, cette étude a été réalisée pour des applications DCS a
1,71GHz. Pour une plage de puissance d'entrée de -30 a 30dBm, I'amplificateur de puissance
présente une puissance de sortie qui peut aller jusqu’a 20dBm avec un PAE allant jusqu’a 31%.
La figure 3.24 montre la puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée pour 1,71GHz.
La figure 3.25 illustre le rendement de puissance ajouté de I’amplificateur.
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Figure 3.24 : Puissance de sortie en fonction a la puissance d'entrée a 1.71GHz.
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Figure 3.25 : Rendement en puissance ajoutée en fonction a la puissance d'entrée

En conclusion, nous pouvons déduire que nous avons développé une nouvelle conception d’un
amplificateur microruban a 1.71GHz tout utilisant la technique a contre-réaction du collecteur.
Cette étude est basée sur une étude profonde permettant I'optimisation du circuit amplificateur
final a technologie microruban et ’amélioration de ses parametres. L'amplificateur congu a une
puissance de sortie allant jusqu’a 20dBm a 1.71GHz, avec un gain de puissance autour de 13dB.
Les différentes étapes suivies pour valider cet amplificateur peuvent étre utilisées pour régler
la fréquence et réaliser un amplificateur dans d'autres bandes de fréquence.

IV.2. Conception d’une nouvelle structure d'amplificateur de puissance
pour la bande LTE

Le but de ce travail est de concevoir un amplificateur de puissance fonctionnant a 2.6GHz avec
un gain élevé pour créer un procédé de conception des amplificateurs a haute fréquence
éventuels utilisant une configuration en cascade. Cette conception est confrontée a de nombreux
défis, y compris la polarisation correcte des transistors, I'isolation DC-RF appropriée et la
conception de composants passifs pour assurer I'amplification.

IV.2.1. Procédure de conception

Afin de concevoir ce circuit, nous procéderons de la méme maniere que le circuit précédent en
termes de macro analyse de I'amplificateur mais I'analyse des différents modules ne sera pas la
méme puisque l'objectif visé dans ce travail est le gain de puissance. En effet, comme nous
I'avons déja dit, I'amplificateur peut étre composé de 3 modules différents (dispositif active,
réseau de polarisation et réseau d’adaptation). L'analyse et 1'étude approfondie de ces modules
permet d'améliorer I'amplificateur et d'obtenir de meilleurs résultats.

La premiére etape de la conception de cet amplificateur consiste a choisir le transistor approprié.
Dans cette étude, nous avons choisi le transistor a effet de champ ATF-21170 (Annexe-2) avec
un faible bruit de figure d'environ 1,7dB a 2.6GHz et un gain élevé associé : 12,0dB Typique a
2.6GHz. Ce transistor est relié a travers des éléments passifs aux sources externes pour créer
une polarisation directe. Ensuite, le transistor a été polarisé avec V;,= 4V. Puisque I'objectif
recherché est le gain de puissance, il est facile de déduire que nous avons choisi un transistor
avec un gain supérieur a celui de I'exemple précédent. En méme temps, nous avons essaye de
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fournir le maximum de puissance continue a I'élément actif. Si cette étape n'est pas effectuée
avec soin, elle affectera négativement les autres caractéristiques de notre amplificateur.

Pour qu'une amplification se produise spontanément dans un systéme initialement au repos, la
partie active doit étre stable lorsque la source d'alimentation est connectée au systeme. Cette
stabilité est traduite par le facteur de stabilite supérieur a l'unité (|K| > 1) et le module de
coefficient de réflexion inférieur a I'unité pour le port d'entrée de la partie active (|S;1| < 1). 1l
est important que les deux ports du transistor soient stables parce que les deux c6tés du transistor
jouent un réle particulier dans I'amplification du signal [31-32].

En fonction des paramétres de dispersion du transistor ATF-21170 a 2-3GHz, nous observons
que le transistor fonctionne dans la zone instable. Afin de le rendre stable, nous avons ajouté
un élément passif (Taper) a la source du transistor.

La sélection du point de polarisation V;,= 4V a été entierement choisi par un modele tres bien
étudié. Notre PA a été optimisé pour ce point de polarisation, car un Iéger changement de
polarisation réduit les performances de notre amplificateur. Tout au long de I'optimisation, nous
avons assuré a maintenir le courant du drain a 119mA et la tension entre la grille et la source a
0.5V (en tenant compte de la chute de tension en DC FEED). Le r6le du DC FEED est de
bloquer les signaux RF sur toute la bande de fréquences afin de ne pas atteindre I'alimentation
DC.

1
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500000
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— ¥ z
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Figure 3.26 : Analyse DC pour ATF-21170

Il est toujours trés important d'isoler les régions DC et micro-ondes et vice versa dans toute
conception micro-ondes utilisant un dispositif actif. Une conception incorrecte de cette isolation
peut conduire a des discordances d'impédance dans les régions RF et peut également conduire
a la sélection d'un point de fonctionnement incorrect pour le dispositif actif. Un condensateur
pourrait facilement servir comme élément de blocage du courant continu pour empécher que ce
dernier attaque les régions RF. De méme, une inductance pourrait étre utilisée pour empécher
les signaux alternatifs d'entrer dans les chemins a courant continu qui pourraient causer des
discordances d'impédance. Toutefois, I'étude précédente comportait des limites quant aux
composants passifs localisés qui seraient normalement utilisés a cette fin. Le probléme avec ces
éléments localisés est leur instabilité a des fréquences tres élevées. Il en résulte une diminution
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de leurs capacités de blocage DC/RF a la suite de ce changement. Les résultats de cette étude
ont indiqué que d'autres méthodes étaient nécessaires pour assurer une isolation DC/RF
adéquate.

Le r6le de la RF choque est d'empécher les signaux alternatifs dans une certaine bande de
fréquences (ou idéalement dans toute la bande de fréquences) de se propager sur les chemins
de signaux continues. Pour concevoir une RF choque a la fréquence de fonctionnement, une
ligne de longueur d'onde 1/4 ont été utilisées pour créer une réponse ouverte au contact entre
le circuit RF et la ligne haute impédance. La solution consiste simplement a connecter une ligne
A/4 d'impédance caractéristique relativement élevée (environ 50Q) a une partie du circuit RF
relativement proche du dispositif actif. Le but de la ligne & impédance plus élevée est de créer
une plus grande résistance a I'extrémité ouverte afin d'augmenter la gamme de fréquence a
laquelle elle agit comme une ouverture. A l'autre extrémité de cette ligne, une autre ligne 1/4
(soit sous la forme d'un stub ouvert ou d'un stub radial) est connectée pour créer un court-circuit
efficace a cette jonction. La figure 3.27 montre une ligne de longueur d'onde 1/4 avec un stub
radia et ¢a réponse a 2.6GHz.
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Figure 3.27 : Réponse de la RF Choke & 2.6GHz

L’objectif du DC bloc est de bloquer efficacement le courant DC de traverser les régions RF et
d'agir comme une ligne a la fréquence de fonctionnement. Il était évident que des condensateurs
qui pourraient étre stables a la fréquence d'intérét (2.6GHz) bloqueraient efficacement le
courant continu. L'acquisition du point de polarisation sera également extrémement facile. Par
conséquent, Les condensateurs C;,, et C,,: a I'entrée et a la sortie seront utilisees comme DC
bloc.

IV.2.2. Conception le réseau d'adaptation de I'amplificateur

Une fois que le circuit est alimenté, nous pouvons maintenant commencer a concevoir les
réseaux d’adaptation (adaptation d’impédance d’entrée et de sortie) afin d’obtenir les
spécifications souhaitées pour I’amplificateur de puissance. Le choix de la topologie du réseau
d'adaptation dépend principalement de la fréquence de fonctionnement de I'amplificateur, ce
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qui permet au concepteur de choisir entre les réseaux d'adaptation d'éléments localisés et
d'éléements distribués (voir chapitre 2).

Pour la conception actuelle d'amplificateur de puissance hyperfréquence, une approche par
éléments distribués a été utilisée pour concevoir les réseaux d'adaptation afin d'obtenir les
meilleurs coefficients des pertes de retour d'entrée et de sortie possibles. La figure 3.28(a)
présente les réseaux d'adaptation d'entrée et la figure 3.28(b) présente les résultats apres
connecter les réseaux d'adaptation d'entrée au circuit de I'amplificateur de puissance. Ainsi, la
figure 3.29(a) ci-dessous présente les réseaux d'adaptation de sortie et la figure 3.29(b) présente
les résultats aprés connecter des réseaux d'adaptation de sortie au circuit AP.
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Figure 3.28 : (a) Réseau d’adaptation d’entrée ; (b) Perte de retour en entrée
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Figure 3.29 : (a) Réseau d’adaptation de sortie ; (b) Perte de retour en sortie

IV.2.3. Amplificateur de puissance final

La seule chose qui reste maintenant dans la conception AP est de relier tous les sous-blocs
ensemble et de voir la performance globale de I'amplificateur et d'optimiser le circuit global si
nécessaire. Le schéma complet de I'amplificateur de puissance congu est illustré a la figure 3.30,
La figure 3.31 illustre le design masque complete de I'amplificateur de puissance congu. Les
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figures 3.32 et 3.35 illustrent les résultats de I'amplificateur de puissance, et ceux-ci ont été
obtenus apres un ajustement manuel minimal sur les lignes de transmission et sur les stubs.

- o B

Figure 3.30 : Schéma de I'amplificateur de puissance a un étage

L

Figure 3.31 : Schéma de dessin de masque de I'amplificateur de puissance

IV.2.4. Résultats de simulation et analyse des performances

D'aprés la simulation, nous constatons que les pertes de retour sont inférieures a -25dB. Pour le
coefficient de réflexion d'entrée (S11) est inférieur a -36dB et le coefficient de réflexion de sortie
(S22) est inférieur a -32dB dans la bande de fréquences souhaitée. Le gain de puissance est
supérieur a 18dB avec un coefficient d'isolation inférieur a -23dB dans la fréquence de
fonctionnement de 2..6GHz. Ainsi, I'amplificateur de puissance présente une puissance de sortie
allant jusqu’a 15 dBm. La figure 3.34 présente la puissance de sortie de circuit.

La stabilité a été testée de 2GHz a 3GHz. La figure 3.35 montre que le facteur de stabilité (K)
est de 1,165. Par conséquent, nous pouvons dire que le circuit est stable autour de la gamme de
fréquences de 2,6GHz.

[135}



Conception des Amplificateurs de Puissance a Bande Etroite

i 20
_10; o0
Sl ==
N ] oo
a5 0] %% 20—
A gz
730—7 40—
40\‘|‘\|\|\‘\‘\‘|‘\‘\ L e B B B LA R
20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30
freq, GHz freq, GHz
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IV.2.5. Performance globale de I'amplificateur de puissance en cascade

Pour la plupart des systemes de communication, un amplificateur a un étage ne fournit pas un
gain suffisant ou n'aura pas lI'adaptation d'impédance d'entrée ou de sortie correcte. La solution
consiste a combiner deux étages d'amplification pour améliorer les performances de
I'amplificateur de puissance congu ; un deuxieme étage basé sur la méme topologie est ajouté
en cascade. L'amplificateur de puissance complet (cascade) est illustré a la figure 3.36. La figure
3.37 illustre le design masque compléte de I'amplificateur de puissance en cascade.

Le résultat de la simulation du parametre S de I'amplificateur de puissance en cascade illustré
dans les figures ci-dessus. La figure 3.38 présente la variation du gain de puissance (S21) et de
la transmission unilatérale (S12) entre 2,4GHz et 2,7GHz. Nous pouvons constater que ce gain
de puissance varie entre 37dB et 23dB, ce qui signifie que ces valeurs indiquent une bonne
amplification de I'amplificateur de puissance micro-ondes sur une large bande (300MHz) et
pour la transmission unilatérale ; nous remargquons aussi que ce parameétre varie entre -47dB et
-56dB. Ces valeurs sont faibles. Par conséquent, la réflexion de la puissance de la charge a la
source est sans effet.

Pour les pertes de retour. La figure 3.39 présente la variation du coefficient de réflexion d’entrée
(S11) et de coefficient de réflexion de sortie (S22). Nous avons observé que le parametre Si1
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variait entre -35dB et -23dB entre 2,4GHz et 2,7GHz. Par conséquent, ces valeurs indiquent
une bonne adaptation d'entrée de I'amplificateur en cascade sur une large bande et la réflexion
du signal de I'entrée de l'amplificateur de puissance vers la source est faible. Alors que
I'adaptation de sortie peut étre déterminée en simulant la perte de retour (S22). Nous pouvons
observer que l'adaptation de sortie est bonne puisque Sy varie entre -39dB et -13dB. Ainsi, la
réflexion du signal de la sortie de I'amplificateur de puissance vers la charge est plutét faible.
Bien que le circuit atteint une puissance de sortie saturée maximale de 15dBm, comme illustré
alafigure 3.40. La figure 3.41 montre que le facteur de stabilité (K) est de 8,39. Par conséquent,
la condition de stabilité inconditionnelle de I'amplificateur de puissance en cascade proposé est
confirmée sur la bande intéressée, ce qui signifie qu'il n'y a pas de risque d'oscillations.
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Figure 3.36 : Schéma de I'amplificateur de puissance en cascade final

A

Figure 3.37 : Schéma de dessin de masque de I'amplificateur de puissance en cascade
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L’étude comparative de cette conception d'amplificateur de puissance avec les résultats de
quelques rapports scientifiques sur les conceptions d'amplificateur de puissance illustrés dans
le tableau 3.5 montre la qualité de notre amplificateur en termes de gain de puissance et des
pertes de retour. Ceci conclut que pour une faible perte de retour et un gain de puissance élevée,
les trois décisions importantes sont la partie active, la topologie de polarisation et la conception

de I’adaptation d’impédance.

——
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Référence Elément | Fréq Tension Gainde | Coefficient de | Coefficient de
actif (GHz) | d’alimentation | puissance réflexion réflexion de
V) (dB) d’entrée (dB) sortie (dB)
[33] FET 1.1-30 3 12 -25 -17
[34] HEMT 19 4.75 13 -15 -
[35] PHEMT | 245 3 751 -8 -11
[36] CMOS 245 1.8 15 -12 -9.22
[37] GaN 1.9-25 28 18.9 -17 -
HEMT
[38] SiGe 2.4 2.75 15.6 -10 -15.8
HBT
Amplificateur | GaAs | 2.4-2.7 4 23-37 -35 -39
proposé FET

Tableau 3.5: Sommaire de quelques rapports concernant la conception des amplificateurs

En résumé, nous pouvons en conclure que nous avons développé une nouvelle conception d’un
amplificateur de puissance microruban a 2.6GHz tout utilisant la configuration en cascade. La
conception minutieuse de la partie active a travers le choix du transistor, son circuit de
polarisation et sa relation avec les autres modules a abouti a des meilleurs résultats en termes
de gain de puissance et de stabilité. L'amplificateur validé a une puissance de sortie a 2.6GHz
égale a 15dBm, avec un gain de puissance autour de 37dB a 2.6GHz, une bonne adaptation sur
une large bande de fréquence et une trés bonne stabilité.
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V. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté différents aspects de la méthodologie de la conception
d'amplificateurs de puissance pour une application et une gamme de fréquences particuliéres.

Dans un premier temps, nous nous sommes attachés a decrire les principes de conception des
amplificateurs. Les choix concernant le transistor, la méthode de conception qu’on peut utiliser,
ou topologie de circuit, analyse de stabilité, analyse et optimisation de circuit ont été justifiées.
De méme, nous avons présenté les différentes techniques de conception d’amplificateurs. Tous
ces préliminaires nous ont permis d'aborder la conception de deux structures d’amplificateur de
puissance fonctionnants successivement a 1.71GHz et 2.6GHz avec des meilleures
performances. Lors de notre approche de conception, nous avons étudié chaque structure d’une
maniere bien détaillée, ce qui nous a permis de bien comprendre le comportement de ces
structures ainsi que les paramétres essentiels capables de modifier et d’améliorer les
performances de 1I’amplificateur. Toutes ces structures ont été congues en technologie micro-
ruban.

La premiére structure, qui comporte un seul étage, polarisé en classe A, a permis d'obtenir une
puissance de sortie de 20dBm pour un rendement de 31% et un gain de puissance de 13dB. Une
deuxieme structure a été concue avec deux étages. L'objectif était d'améliorer a la fois
I'adaptation d'impédance et le gain de puissance. Les résultats nous conduisent & une trés bonne
adaptation, pour laquelle nous obtenons une perte de retour inférieure a -20dB sur une large
bande de fréquence [2.4GHz-2.7GHz] et une meilleure stabilité aux alentours de 8. Le gain de
puissance peut atteindre a 37dB.

Nous pousuivons ce travail par I'étude et la conception des amplificateurs de puissance large
bande.
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I. Introduction

De nombreux systemes nécessitent des amplificateurs a large bande. Le but de ce chapitre est
de décrire les types de base de configurations d’amplificateurs large bande et fournir une
évaluation critique de chaque type en termes de puissance, de gain de puissance et de gamme
de fréquence.

Au cours des deux dernieres décennies, des progrés considérables ont été réalisés dans la
conception des amplificateurs a faible bruit et d'amplificateur de puissance. Les amplificateurs
décrits jusqu'ici ont une bande passante étroite, moins de 30% de la bande passante. Plusieurs
applications telles que la guerre électronique (electronic warfare) et les communications a large
bande (broadband communications) nécessitent des amplificateurs a plusieurs octaves [1-2]. La
conception d'amplificateurs haute puissance avec une bande passante large pose un défi majeur
en raison de la faible impédance des dispositifs et des limites thermiques dues au faible niveau
de d’¢énergie. Bien que la technologie MMIC puisse étre utilisée pour développer des
amplificateurs de puissance a large bande, les amplificateurs de puissance MIC hybride offrent
généralement un gain plus important, une bande passante plus large, une fiabilité plus élevée,
un bas co(t et une amplitude et des performances nettement améliorées. En plus, une capacité
de suivi de phase en cas de fabrication en grand volume [3-5].

Il. Limitation de la bande passante des transistors

Dans cette section, nous discutons brievement des facteurs limitant la bande passante des
transistors rencontrés dans la conception des LNA et des AP large bande.

I1.1. Gain de transistor Roll-off

Le gain du transistor diminue avec la fréquence comme indiqué au chapitre 3. La pente de gain
est généralement de 2-6dB par octave. Cependant, dans la plupart des amplificateurs, il faut une
réponse de gain plate sur la bande passante congue. Ainsi, dans les amplificateurs de puissance,
il faut concevoir les réseaux d’adaptation qui fournissent la charge désirée a la sortie de chaque
dispositif ainsi que la pente de perte de retour requise pour la compensation de gain afin de
réaliser un gain plat et une puissance de sortie et un PAE maximum [2,6-7]. Dans les
amplificateurs a faible bruit, I'adaptation d'entrée est congue pour un facteur de bruit optimal,
I’inter-étage est adapté pour un gain plat et la sortie est congue pour une bonne adaptation. En
d’autres termes, les réseaux d’adaptation devraient avoir une perte plus élevée aux basses
fréquences avec une adaptation de la pente de perte a la pente de gain du dispositif [8-9]. Etant
donné que dans les amplificateurs de puissance, le réseau d’adaptation de sortie est
géneralement congu pour ’adaptation de puissance de sortie, 1’étage d’entrée et 1’inter-étage
prennent en charge toute la compensation de gain requise avec une perte minimale du gain total
a la fréquence de fonctionnement la plus élevée de la bande. Par exemple, un amplificateur de
puissance a deux étages fonctionnant sur une bande d'octave nécessite une compensation de
gain de 8-12dB. Habituellement, la moitié de cette compensation de gain est réalisée dans
I’entrée et I’autre moiti¢ dans 1’inter-étage. Aux basses fréquences, 1’étage d’entrée peut étre
congu avec une contre-réaction pour un gain constant. Les éléments d’adaptation sont
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sélectionnes de maniere a réduire au maximum les pertes de gain dans la partie haute de la
bande. Ainsi, la technique LLM décrite au chapitre 3 est une méthode tres appropriée pour
concevoir des AP a large bande. La perte de retour requise pour chaque étage pour compenser
la pente de gain du dispositif et obtenir un gain d'amplificateur plat est ajustée en maintenant la
puissance et le PAE a des valeurs optimales.

11.2. Impédance d'entrée et de sortie du dispositif

En plus de la dépendance de la pente de gain a la fréquence, les impédances d'entrée et de sortie
du transistor changent également avec la frequence [2,10]. Les variations d'impédance doivent
également étre adaptées sur la plage de fréquences prévue. Comme nous I'avons vu au chapitre
2, un réseau d'adaptation plus faible Q a une bande passante plus large. Ainsi, les circuits de
compensation de gain a faible Q dans les réseaux d'adaptation d'entrée et inter-étages ont des
pertes élevées et permettent de concevoir de tels réseaux pour des largeurs de bande. Dans un
amplificateur de puissance a plusieurs étages, cependant, cela nécessite des dispositifs de plus
grande taille dans les étages précédents qui abaissent la puissance de sortie [11-13]. D'autre
part, le réseau d'adaptation de sortie nécessite des composants a Q élevé pour la puissance et le
PAE élevée et pose un sérieux défi pour concevoir une adaptation de sortie afin de transformer
l'impédance de charge de 50Q en impédance de charge requise sur une bande passante multi-
octave.

11.3. La Bande passante

La perte supplémentaire due a la compensation de gain dans le réseau d'adaptation inter-étage
d’un amplificateur multi-étage et la perte dans le réseau d'adaptation de sortie sur la large bande
passante réduisent le rapport la bande passante et la puissance de sortie du dispositif, entrainant
une baisse du PAE. Ainsi, des niveaux de PAE élevés et des niveaux de puissance de sortie
élevés possibles sur une bande de fréquences étroite ne sont pas réalisables pour les APs a large
bande et se traduisent par une bande passante de puissance petite. Pour une taille de dispositif
donnée, par rapport & une conception a bande étroite, une conception d’AP a bande passante
multi-octaves peut avoir une puissance de sortie réduite et un facteur PAE réduite. De méme,
une bande passante LNA multi-octave a un facteur de bruit plus élevé d'environ 50%
comparaison avec un LNA a bande étroite. Par exemple, le facteur de bruit d'un LNA a bande
étroite est de 1,0dB a 10GHz et de 2,7dB pour un LNA de 2-18GHz. Ainsi, des techniques
d'adaptation non conventionnelles sont nécessaires pour concevoir efficacement des LNA a
bandes multi-octaves et des amplificateurs de puissance avec des performances améliorées.

I11. Techniques d'amplification a large bande

Il existe différentes topologies de circuits, comme le montre la figure 4.1, utilisées pour réaliser
des amplificateurs a large bande. Ces techniques comprennent une adaptation réactive/résistive
traditionnelle, une contre-réaction résistive, une configuration équilibrée et I'approche a ondes
progressives. L'amplificateur a adaptation réactive utilise des réseaux d'adaptation purement
réactifs a I'entrée et a la sortie du transistor ; nous pouvons utiliser soient des inductances et des
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condensateurs localisés soit des lignes de transmission. Cette technique donne une bande
passante modérée et de bonnes performances en termes de bruit et de puissance [14].
Cependant, en raison de l’instabilité inhérente du transistor et de son affaiblissement, une
conception a large bande est difficile. La technique réactive/résistive utilise des résistances dans
ses réseaux d’adaptation pour abaisser leur Q et obtenir un gain plat sur une large bande
passante. La topologie la plus typique consiste a utiliser des résistances en serie avec des lignes
de dérivation ou des inductances. Aux basses fréquences, les lignes de dérivation ont une faible
longueur électrique et les résistances chargent le transistor et réduisent son gain. Aux hautes
fréquences, les résistances ont peu d'effet sur le transistor en raison de I'effet inductif des lignes
de dérivation. Les réseaux d'adaptation peuvent donc introduire une pente de gain positive pour
compenser la perte de gain du transistor. Les topologies réactives/résistives sont adaptées aux
largeurs de bande inférieures a une octave et nécessitent davantage d'éléments d'adaptation pour
mettre en ceuvre des largeurs de bande ultra-larges. 1ls ont également une faible planéité de gain

et des performances VSWR.
D -
Matching G:;;it Matching —O

network
network

(a) (b)
90 hybrids

Identical
1 amplifiers |

Tr. lines or inductors

(d)

Figure 4.1 : Configurations d'amplificateur large bande: (a) réactif/résistif, (b) contre-réaction, (c) équilibré et
(d) onde distribuée ou progressive [10]

L'amplificateur de contre-réaction utilise une résistance (de I'ordre de centaines d'ohms) de la
grille au drain. Ceci a pour effet de stabiliser le dispositif et peut rendre les impédances d'entrée
et de sortie plus proches des 50Q [15-16]. La configuration résistive de contre-réaction se
traduit par un facteur de bruit plus éleve et une densité de puissance plus faible par dispositif
en raison d'une perte supplémentaire dans la résistance de contre-réaction. La configuration
équilibrée offre d’excellentes caractéristiques de planéité de gain et des performances VSWR
pouvant atteindre une bande passante tres large. Le niveau de bruit de lI'amplificateur est
legérement supérieur en raison de la perte supplémentaire dans le coupleur [17-18]. L’approche
de I’amplificateur a onde progressive ou distribuée présente des bonnes performances au niveau
du gain/bande passante avec gain plat et faible VSWR, ainsi qu’une capacité de bande passante
multi-octaves, mais avec une puissance de sortie limitée et une faible PAE [19-20].
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I11.1.  Topologie réactive/résistive

Les amplificateurs de puissance nécessitent des réseaux de compensation de gain (GCNs) a
l'entrée et a I’inter-étage. Cependant, pour les applications d'amplificateurs a faible bruit, nous
pouvons utiliser des GCN dans les réseaux d'adaptation en inter-étage et en sortie. La figure
4.2(a) est un schéma d’un amplificateur a deux étages. Dans la plupart des applications, le
réseau d'adaptation (MN) et le GCN sont combinés ensemble [21]. La figure 4.2(b) montre
quelques circuits de compensation de gain couramment utilisés. Les valeurs de composantes
choisies servent simplement & démontrer le fonctionnement a large bande sur 1-8GHz.

Output
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Gain . G D Matching | | mpensation G network
) Matching network
(O— compensation t— network
network 3
network
12002 0 2nH

o ANA o o
. GipF 0.5nH
11
0.75pF 20

(1) {"] '[l"]

> O O O
200 200 200
T
1.5nH nH
L T
\'J (i)

(b)

(iv)

Figure 4.2 : (a) Schéma d'un amplificateur a deux étages avec réseaux de compensation de gain.
(b) Circuits de compensation de gain couramment utilisés [22]

Les performances de gain des circuits de compensation illustrés a la figure 4.2(b) sont illustrées
a la figure 4.3. Les valeurs des éléments de circuit sont sélectionnées de maniére a ce que
I'atténuation soit d'environ 6-10dB sur une bande passante de trois octaves. Une partie de
I'atténuation est due a la puissance réfléchie. Toutefois, a I'extrémité supérieure, les GCN sont
raisonnablement bien adaptes. Les réseaux (i) et (iv) ont des réponses similaires. Les réseaux
(ii) et (iii) ont des valeurs d'atténuation plus elevées mais leurs pentes sont différentes. Le
comportement du reseau (v), est illustré a la figure 4.3, est similaire a celui du réseau (iv). Le
réseau (vi) a une atténuation maximale a la résonance en série de la combinaison inductance-
condensateur. Le comportement de ces réseaux peut varier légérement en fonction de la
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fréquence et du type de valeurs de composant LRC et de leurs réactances parasites. La forme et
I'atténuation selon la conception requise peuvent étre ajustées par une sélection appropriée des
valeurs des composants. Une analyse directe aide a selectionner les topologies MN et GCN ;
Cependant, dans la plupart des cas, il faut se fier aux outils CAO pour finaliser les valeurs des
composants du circuit.

Gain (dB}

—10 1 1 1 1 1 L
1 2 3 4 5 6 7 8

Freguency (GHz)

Figure 4.3 : Réponse en gain des circuits de compensation pour la Figure 4.2-b [22]
I11.2.  Amplificateurs de contre-réaction

Une configuration de contre-réaction générique est illustrée a la figure 4.4, constituée d'un
réseau de contre-réaction LRC. Les éléments de boucle de contre-réaction contrélent le gain et
la bande passante. La résistance de contre-réaction Rg, contrble le gain et L étend la plage de
fréquences a des fréquences supérieures. Les inductances L, a L, reglent la performance de
bande passante de I'amplificateur. La fonction principale du condensateur C¢ est de fournir un
bloc DC entre les tensions d'alimentation appliquées aux bornes de la porte et du drain. Ces
amplificateurs peuvent étre congus avec des performances optimales en utilisant la technologie
MMIC plutdt que I'approche MIC hybride. Une configuration de contre-réaction augmente la
bande passante, améliore la linéarité ou réduit la distorsion, et rend la conception moins sensible
aux variations du processus. La figure 4.5(a) montre un circuit équivalent de base "z" d'un
transistor avec résistance de retour Rg,. Ici, I'effet de la réactance parasite de dispositif est
négligé. La matrice d'admission est écrite [23-25].

ja)Cgs + joCy +Ri — joCy —i
[Y]= . ® . fbl (4.1)
Op — JoCpy —— —+ joCpy +——
o ds R
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Figure 4.5 : Une représentation de circuit équivalente d'un (a) transistor avec contre-réaction et (b) d'un
transistor avec contre-réaction et charge [26]

La matrice Y peut étre convertie en une matrice de parameétres de diffusion [S] plus utile.
Comme approximation de premier ordre, nous pouvons négliger les effets de condensateur
(Cgs = C4s = 0) donc I’équation (4.1) devient :

1 1
be be
Y|= 4.2
[Y] L1 1 (42)
On—% o to
be I:ads be

Dans ce cas, les parametres de diffusion peuvent étre écrits :

1| Ry 1 1
S,=—|=2|1+—2Z, |-| 9, +— |Z 4.3
11 D|:ZO[ Rds OJ (gm RdsJ 0:| ( )
2
S1225 (4.4)
-2
Sy = E[ngfb _1] (4.5)
1| Rp 1 1
Sy =—| =—>|1-—2, |-| 9, +— |Z 4.6
22 D|:ZO( Rds OJ [gm Rds] 0:| ( )
R
ou: D=2+ gm+i Z,+—2 1+iz0 (4.7)
Rds ZO ds
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Z, est I'impédance caractéristique du systeme. Ces équations sont encore simplifiées [12]
lorsque les conditions d'adaptation parfaite sont appliquées, c'est-a-dire,

S,,=S,,=0 (4.8)

Dans ce cas, a partir de I’equation (4.3), nous trouvons :

Ry = 9,20 (4.9)
1
S, = 4.10
T (4.10)
Ry =SZ, (1+9,2Z,)—Z, (4.11)
Et le gain de puissance, G devient :
G =|S,[" =(9nZ, ~1)’ (4.12)

Si le dispositif n'est pas parfaitement adapté mais il aun VSWR d'entrée et de sortie S : 1, alors
la valeur de la résistance de contre-réaction et le gain en puissance sont écrit par [12] :

Ry, =SZ, (1+ 9,Z,) - Z, (4.13)

Et
G=[2(1-59,Z,)/ (1+S)] (4.14)
Ensuite, calculons la perte due a la résistance de contre-réaction. Considérons qu'une charge

optimale R, est connectée a la sortie du dispositif, comme illustrée a la figure 4.5(b)), nous
avons :

V, =V, +Ry 1, (4.15)
Ou:
R R
V,=—(g V-1 )—"2 4.16
2 (gm 1 1) RL n Rds ( )
Si R, >>R_,alors:
V, =—(g,V,— ;)R (4.17)
A partir des équations (4.15) et (4.17), nous trouvons :
o
V, = Vg R, —m (4.18)
1+—%
be

Sans contre-reaction, la puissance de sortie est obtenue par :

P, =V2/R =(9.%,) R, (4.19)
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Avec contre-réaction, la puissance de sortie devient :

(4.20)

1-1/9,R 2
1+R /Ry,

POfb :V22 / RL =(gmvl)2 RL(

Po . . R s .
Le rapport P—ﬂ’ fournit la perte de puissance due a la contre-réaction et est exprimee par :
o

2
POfb _ 1_1/ ngfb (4 21)
P 1+R /R, '

0

Pour ngfb > 100 et be > RL , NOUS aurons :

M;l_ﬁ

(4.22)
I:)0 be

Exemple : Considérons un circuit avec R, = 100Q et Ry, = 1KQ. La perte de puissance due a
la contre-réaction est P, fb/ P, =1 -200/1000 = 8 %.

111.3.  Amplificateurs équilibrés

Dans les configurations équilibrées, un amplificateur a un étage est concu en utilisant les
topologies réactive/résistive ou de contre-réaction décrite dans les sections précédentes et une
paire d'amplificateurs identiques sont combinés en utilisant deux coupleurs en quadrature de 3
dB [27]. L'amplificateur a un étage n'est pas adapté pour un gain plat, un faible niveau de bruit
(dans le cas du LNA), une puissance de sortie et un PAE élevés, et une bonne stabilité. Les
réflexions des amplificateurs unipolaires se terminent par 50Q, ce qui garantit généralement la
stabilité. En cas de défaillance d'un étage, le gain global diminue d'environ 6dB, ce qui peut
fournir une tolérance de panne utile pour certaines applications. Les principaux avantages de la
topologie équilibrée par rapport a la topologie réactive/résistive seule sont une bonne entrée et
une bonne sortie de VSWR, bonne planéité du gain, meilleure stabilité et insensibilité a la
désadaptation dans le sous-systeme. Les amplificateurs équilibrés ont un bien meilleure stabilité
que leurs versions a un étage en raison des terminaisons de résistance intégrées a des coupleurs
hybrides et de I'isolation a large bande des autres circuits.

Cette topologie convient parfaitement aux applications monolithiques ou hybrides, mais les
amplificateurs de puissance MMIC équilibrés sont limités aux niveaux de puissance par rapport
aux versions hybrides.

Considérez une configuration equilibréee, comme illustré a la figure 4.6. En tant
qu'approximation de premier ordre, les coupleurs sont supposés idéaux (c'est-a-dire, aucune
perte dans les coupleurs) ; le port isolé a une isolation infinie et les signaux divisés ont une
différence de phase de 90°. Les parametres S d'un amplificateur a un étage et d'un amplificateur
équilibré sont donnés comme suit :

SV — (Sllv S12V J 1 ST — (SllT S12T j (423)

S21V SZZV SZlT S22T
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1o Lh
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Figure 4.6 : Configuration d'un amplificateur équilibré a base des coupleurs de 90 ° [27]

Le signal d'entrée se divise entre les ports 2 et 3 et les signaux divisés ont une différence de
phase de 90°. Les ports de la méme extrémité ont la méme phase alors que ceux opposés en
diagonale ont une différence de phase de 90°. Au port 1, le signal réfléchi par I’amplificateur
équilibré est :

1
S11T = E [SllA - SllB ] (4-24)

Si S;14 = S115 donc S;;7 = 0 , c'est-a-dire que I’amplificateur équilibré est adapté aux ports
1let7, nousaurons:

1.

SZlT = E J [SZlA + S21!3] (4-25)
1

SZZT = E[Szzs - SzzA] (4-26)

De méme, si S,,4 = S,,5 donc S,,7 = 0; c'est-a-dire que le port BAP est adapté au port 7, qui
est un port de sortie. Le signal de sortie est une moyenne de deux signaux d’aller. Au port 4, le
signal réfléchi combiné est donné par :

1.
5 J [SllA + 8113] (4.27)

Ces signaux sont absorbés par la résistance. De méme, au port 6, le signal réfléchi combiné est
absorbé. Si les deux amplificateurs ont le méme gain et une différence de phase entre eux, alors
S,17 devient :

S,r == |821H1+e‘m‘——|821|[(1+cosACD) +sin ACD} (4.28)

I11.4.  Amplificateurs distribués

Les amplificateurs distribues ont été largement traités dans la littérature [27-32]. Une topologie
d'amplificateur distribué (AD) a n sections est illustrée a la figure 4.7. La figure 4.8 présente
une représentation simplifiée d'un circuit équivalent d'un AD.
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%Hﬂ - = — -
L2 L L ly2  L42 Out

Figure 4.7 : Une topologie simplifiée d'amplificateur distribué utilisant n sections [33]

42 L42
CHETO'@T'UD'D 500
pf l 91 Cgs Jﬂi‘{4
TT T 1 7
L Ld L42
{m Cy ’2’0’0‘% EO-G\GQ o G 0000
OO gml@ gﬁv@ =S Ry Ou

AASIRTAN T T Gy
(0] ’

Figure 4.8 : Circuits équivalents pour lignes artificielles : (a) la grille et (b) le drain [33]

Lorsqu'un signal traverse la ligne de grille, chaque transistor est excité et le signal est amplifié
par sa transconductance. Le signal réfléchi sur les lignes de drain sont absorbés par les
resistances de terminaison R, et Ry, respectivement. Comme ces lignes sont des structures
passe-bas et ont des fréquences de coupure tres élevées, la topologie de lI'onde progressive
permet d'obtenir une tres grande largeur de bande. Pour la plupart des applications, le nombre
de cellules ou de sections (n) est de 4 a 6.

L'impédance de la ligne d'entrée est donnée par :

Zo =(L,1C,) (4.29)

L'impédance de la ligne de drain est donnée par :

Zoy =(Ly / Ci )" (4.30)

Puisque C4s > Cys, la bande passante d'un AD est limitée en raison de la capaciteé de la grille.
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La fréquence de fonctionnement la plus élevée est connue comme la fréquence de coupure de
la ligne de grille équivalente et est déterminée par :

f. = 1
nZ, C

0g ~gs

(4.31)

Si une capacité C, est insérée en série avec la grille, comme illustré a la figure 4.9, la capacité
effective de la grille est réduite et est obtenue par [17] :

/ q
C. = C .
=1 ] (4.32)
Avec :
g= Cg / Cgs (4.33)
In Ly Lyf2 L2

CICICI oo
G L

TOO OO T TTT—O
Ld.-‘z Iy Ly L2 Ly2 Out

)

Figure 4.9 : Une topologie d'amplificateur distribué modifiée utilisant n sections [33]

Nous supposons ici que la capacité en série est la méme pour tous les FET. Dans ce cas, le FET
est considéré comme modifié ayant la transconductance et la fréquence de coupure données
par :

- Q
On = 1rg " O (4.34)
1
/= %q f|, (4.35)

Ainsi, l'utilisation d'un condensateur en série avec un dispositif au gmente la bande passante et
diminue le gain de I’AD. Cette technique est couramment utilisée dans les ADs de puissance
pour améliorer la capacité de bande passante de puissance.

Une expression approximative pour le gain a petit signal d'un amplificateur distribué (figure
4.9) est donnée par [27] :

222
O

G=="""[1-qln/ 2] (4.36)

Ou

e n=nombrede FET
e g, = transconductance par FET
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e Zy4 = impedance caractéristique de la ligne de grille.
e og = constante d'atténuation de la ligne de grille.
e g =longueur de la ligne de grille par unité de cellule

Dans cette expression, nous avons supposé une impédance caractéristique constante et une
longueur de ligne unitaire constante. De plus, les pertes dans les lignes de drain sont négligées.
L'equation (4.36) montre que pour un gain plus éleve, il faut plus de Z,, et moins de ag.

Une expression approximative pour le calcul d'une valeur optimale pour le nombre de
cellules, n,,,, est donnée par :

In[ a1, / ol |
9’9 d“d
Nopt = (4.37)
i agly —ayly
Ou:
R,Z, (27/C,, )
7T
ayl, =—— S (4.38)
Z
a l, =—2 (4.39)

R4, Cy4s €1 Rys sont les parametres du modele FET, f est la fréquence de fonctionnement
maximale et Z, = 50(.

D’apres voir toutes les méthodes qui on peut utiliser pour concevoir les amplificateurs de
puissance large bande, par la suite nous allons présenter le principe général de la technique
utilisée d’une manicre détaillée pendant ces travaux.

IVV. Procedure de conception d'un amplificateur de puissance équilibreé

IV.1. Présentation détaillée d'un amplificateur de puissance équilibré

Pour les systemes de communication moderne, les amplificateurs de puissance doivent avoir
des performances élevées. Une bande passante large, gain de puissance élevé, bon linéarité et
puissance de sortie élevée. La structure équilibrée est un bon choix pour rendre 1’amplificateur
de puissance robuste aux frequences élevees.

La méthode de I'amplificateur équilibré a été utilisée pour la premiére fois en 1965 [34]. Il se
constitue de deux amplificateurs connectés en parallele et déphasés de 90° en utilisant des
coupleurs hybrides en quadrature a I'entree et a la sortie de la structure équilibrée, comme le
montre la figure 4.10. Pour ce faire, un premier coupleur hybride divise le signal d'entrée en
deux parties égales avec un déphasage de 90°. Ces deux signaux en quadrature sont alors
amplifiés par deux amplificateurs en parallele. A la sortie, un second coupleur hybride
recombine ces deux signaux amplifiés sur I'antenne.
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Coupleur hybride PA Coupleur hybride
en quadrature A en quadrature
RE 0° +45° +45°
in - -~ i .
P Lo RF
- 4 out
_45° -45
PA

Figure 4.10 : Amplificateur équilibré comportant des coupleurs hybrides & 90°
Cette configuration possede plusieurs avantages [35], [36] :

v Une meilleure linéarité due a la recombinaison en quadrature,
v Des adaptations améliorées en entrée et en sortie

v Elle est robuste aux variations de charge,

v Une combinaison de puissance en sortie,

v Une isolation et une stabilité améliorée.

Dans la structure équilibrée, les deux amplificateurs sont déphases de 90°. Dés lors, I'impédance
de charge de chaque amplificateur de puissance est indiquée dans lI'abaque de Smith dans la
position opposée. Par conséquent, lorsque le courant d'un amplificateur augmente en fonction
d'une variation de I'impédance de charge vers les impédances basses, le courant de l'autre
amplificateur diminue, car son impédance de charge, en revanche, se déplace vers les
impédances élevées, et vice versa. Enfin, les variations de charge sur les deux amplificateurs
de puissance se compensent mutuellement.

Il existe en effet deux phénomenes distincts qui peuvent étre plus ou moins simulés dans la
structure équilibrée : la compensation des charges présentées aux transistors et la recombinaison
des ondes émises et réfléchies vers I'antenne ou la charge [37-38]. Tant que cette structure
répond a une auto-adaptation aux variations de charge présentées a I'antenne, elle fait partie
d'un concept autonome.

Pour mieux comprendre le fonctionnement de la topologie équilibrée, nous allons d'abord
étudier son principal élément : le coupleur hybride.

IV.1.1. Coupleur Hybride : diviseur et combineur de puissance a 90°

Les coupleurs hybrides appartiennent a la famille des coupleurs directionnels. Ce sont des
éléments largement employés pour combiner ou diviser la puissance, comme le montre la figure
4.11. En général, la puissance est divisée en deux parties égales sur les deux sorties du diviseur,
appelées coupleur a 3dB. Il est egalement possible de régler le déphasage entre les deux sorties,
par exemple de 90° pour les coupleurs hybrides en quadrature.
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Figure 4.11 : Coupleurs hybrides en quadrature employés comme diviseurs et combinateurs de puissance

Un coupleur hybride est un élement a 4 ports comme illustré a la figure 4.12, dont la matrice

[S] est la suivante :

S11812 813 S14
[ ]: SﬂSﬂSBSM
SMS&S%SM
SMSMS%SM
1 O———o P
[ e e — ——
[S]
3C)-——-h——— ———4———Ch
ot O

Figure 4.12 : Schéma bloc d’un élément a 4 ports avec Matrice [S]

(4.40)

Cet élément a 4 ports, dans le cas idéal peut étre considéré comme parfaitement symétrique et
adapte (matrice isotrope), alors les coefficients S;; sont nuls (équation (4.41)).

S11 = Szz = S33 = S44 =0

La matrice S devient :

0 S12 SlS

[S] — SlZ 0 S23
S13 S23 0

S14 S24 S34

Dans le cas idéal, un systéeme est sans perte, cela signifie :

SxS =1
Dans ce cas :

Su

Sul +15:[")

wmw O w;m

14
24

34

0

st (|S’12|2 +|S34|2) =0
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Ces deux formules sont alors satisfaites si S;, = S,3 = 0 ; la matrice S peut alors étre définie :

0 S, S; O
DEKEERG (4.46)
S, 0 0 Sy

0 S24 834 0

De plus, comme cet élément & 4 ports est sans perte, donc la matrice S est unitaire, ce qui
signifie que le produit des amplitudes de chaque ligne est égal a 1 :

|812|2 +|813|2 =1 (4.47)

|812|2 +|Sz4|2 =1 (4.48)
2 2

|813| +|534| =1 (4.49)

|SZ4|2 +|834|2 =1 (4.50)

En conséquence, il s'ensuit que | S;, |=1 S13 | et | Sy4 |=1 S34 |
Les références de phase sont sélectionnées sur les ports 1 (entrée) et 4 (isolé) pour que :

.0

S,=ae? (4.51)
_i?

S;=pe 2 (4.52)
2

S;y=ae? (4.53)
_i®

Sy=PBe ? (4.54)

Les coefficients et o sont sélectionnés réels. Les coefficients ¢ et O sont des constantes de
phase & déterminer. Mais selon I'équation (4.33), |S;-| + |S13]? = 1, nous en déduisons que :

o’ + 2 =1 (4.55)
Enfin, la matrice S deviendra :
_ 0 0 ;
0 oe? fe ? 0
N .
iz -is
a.e? 0 0 pe 2
[S]= o o (4.56)
pe ? 0 0 a.e?
e i
0 fe ? ae? 0 |

159

——
| —



Conception des Amplificateurs de Puissance Large Bande

De ce fait, le produit scalaire des rangs 2 et 3 doit étre nul :

S,.S;+S,,.S, =0 (4.57)

Cela donne :
oe *.fe *+pe?ae?=0 (4.58)
e 4e®=0 (4.59)

Cette formule est satisfaite si 9 = ® = g oub=0et ®=r.

Si 6=0et d=x, donc, il est un coupleur antisymétrique, les signaux sur les ports transmis et
couplés sont déphasés de 180°.

Si 6= =% le coupleur est dit asymétrique, donc les signaux sur les ports transmis et couplés

sont déphasés de 90°.

Les coupleurs hybrides sont alors des coupleurs asymétriques dont le symbole typique est
représenté sur la figure 4.13, ou quand ils sont utilisés comme diviseur de puissance, I'entrée
est sur le port 1, la sortie du signal transmis est sur le port 2, la sortie du signal couplé sur le
port 3, et le port isolé sur le port 4.

Entree O + 1 2 > O Transmis
0° al +45°
4 3 ﬁi ‘45:'
Isolé O “* > O Couplé

Figure 4.13 : Symbole d’un coupleur hybride antisymétrique

La matrice S d'un coupleur hybride est alors écrite :

[s]=| o (4.60)

. e . .2 2 o . e
Puisque selon I'équation (4.42) ot "+ f° =1, nous pouvons définir la puissance délivrée sur
les ports de sortie transmis P, et couplés P;. Si la puissance fournie au port d'entrée est de 1W,
nous obtenons un coupleur idéal :

P=p%[W] (4.61)
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P, =0 =1-p5*[W] (4.62)
P, =0[W] (4.63)
Trois parameétres sont utilisés pour caractériser un coupleur directionnel :

e Le couplage C =10.log E%jz—ZO.Log(ﬁ) [db]

2

Le facteur de couplage C représente la quantité de puissance d'entrée qui est transmise au port
couplé. Plus le facteur de couplage est élevé, plus la puissance couplée est petite. Par exemple,
un coupleur hybride a un facteur de couplage de 3 dB puisque la puissance d'entrée est divisée
en deux parties égales sur les ports de sortie : transmis et couple.

e Ladirectivité: D=10log = =20.Log 2~ [db]
P, S|

La directivité représente le rapport entre la puissance transmise sur le port isolé et le port couplé.
Cette valeur montre la capacité du coupleur a diriger I'énergie vers le port couplé au port isolé
au lieu du port isolé et donc sa capacité a dissocier I'onde incidente de I'onde réfléchie. Cette
valeur est idéalement infinie pour un coupleur directionnel, ce qui signifie que la totalité de
I'onde réfléchie est transmise vers les ports de sortie.

e L'isolation : I=1O.Iog%=—20.Log|Sl4| [db]

4

L'isolation montre la quantité d'énergie d'entrée qui est transmise au port isolé. Cette valeur est
idéalement infinie, ce qui signifie que la puissance d'entrée est totalement transmise aux ports
de sortie.

Un coupleur est parfait lorsque son isolation et sa directivité sont infinies (S;, = S,5 = 0) .lI
est possible de déterminer les facteurs a et B a partir du facteur de couplage C. Pour les
coupleurs hybrides, qui sont finalement un cas particulier des coupleurs directionnels
asymeétriques avec un facteur de couplage de 3dB, on obtient :

C=3=-20.log () (4.64)
A B 1 (4.65)
Vec : =—= :
J2
Ainsi, avec I'équitation (4.62), nous obtenons :
1
2 _q_ 21 4.66
o =1 > ( )
Alors : o= =3 (4.67)
: 7 :

Les coupleurs hybrides en quadrature sont des coupleurs directionnels de 3dB avec une
différence de phase de 90° entre les ports de sortie transmis et couplé. Quand tous les ports sont
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adaptés, la puissance d'entrée est répartie également sur les deux ports de sortie avec un
déphasage de 90°. Ainsi, aucune puissance n'est transmise au port isolé. Enfin, la matrice S d'un
coupleur hybride en quadrature est donc:

PSR I E5 T B T BT S
0o — =—=2 0 J J
NFENG) 0 =5 5 0
1+] 1-J ] |1+ 1-j
=1 0 o = |zHJ i-]
1|2 2 2 0 0 2
[S]=—=| N*. - _ (4.68)
\E 1-] 1+ ] 1-] 1+ ]
=1 o o 2 |[=L o o !
J2 2 2 2
o 10 1+i I R R
2 | L 2 2 ]

Cette partie a permis de bien comprendre le comportement d'un coupleur et de mettre en
évidence la matrice S d'un coupleur hybride 90° : élément essentiel pour le bon fonctionnement
d'un amplificateur équilibré.

IV.1.2. Fonctionnement d'un amplificateur équilibré

Tout au début, nous pouvons démontrer que la structure équilibrée peut repousser de 3dB la
puissance de saturation et le point de compression de I'amplificateur utilisé en quadrature. En
effet, si les deux amplificateurs en quadrature délivrent leur puissance de saturation P, apres
recombinaison avec le coupleur de sortie hybride, ce dernier augmente de 3dB [39]. De ce fait,
comme le coupleur d'entrée divise le signal en deux et apres amplification par les amplificateurs
en quadrature, les signaux amplifiés sont recombinés par le coupleur de sortie, le gain de la
configuration équilibrée correspond a celui de chaque amplificateur en quadrature.

Pour mieux comprendre le fonctionnement d'un amplificateur équilibré et mettre en évidence
les propriétés précédemment mentionnées, nous allons maintenant analyser I'évolution des
formes d'onde de tension dans un AP équilibré. Pour ce faire, la figure 4.14 représente
I'évolution de ces formes d'onde de tension dans I'AP équilibré.
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Hybride couplour
457

—

+e Vl'.?u'

Figure 4.14 : Les formes d'onde en tension d'amplificateur équilibré [40]
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Pour déterminer les tensions évoluant dans cette structure équilibrée, la figure 4.15 annote les
différentes tensions évoluant dans la topologie équilibrée, avec V; et V;* pour les tensions
réfléchie et incident respectivement.

r.ll = .
9 r Coupleur Hybride i - G\I‘ | T VW?
;.-; 'ﬁ'l._,r‘ :} . a _—H;f z i :" 4)’ ﬁ'u'n j- 3 '45} i !:,-
-"-Ilw atT =
i o 2 +45° 1 AV
— Coupleur Hybride ]r_?;y.? | .
rm

Figure 4.15 : AP équilibré avec coupleur hybride 90°

A partir de la matrice S d'un coupleur hybride 90° définie dans la partie precédente de ce
chapitre, nous pouvons définir les tensions incidentes V;~ le long de la configuration de la

structure équilibrée :
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Avec

1t
v = ;J) Vi, (4.69)
+ 1- J +

VBl = ( 2 ) VlN (4.70)
Vi =G, Vg (4.71)
VB+2 :GB 'VB+1 (4.72)

+ B J + 1+ J +
VOUT = ( ) 'VA2 + ( 5 ) -Vsz (4.73)

+ 1+ J + 1- J +
VISO :( 2 )'VAZ ( )'VBZ (4.74)

V% est la tension délivrée a I'entrée de I'amplificateur équilibré.

v}, et V5, sont les tensions en sortie du coupleur hybride d'entrée.

Vi, et V5, sont les tensions en sortie des deux amplificateurs en quadrature.
V.. est la tension en sortie de I'amplificateur équilibré.

V%, est latension sur le port isolé en sortie de I'amplificateur équilibré.

G,et Gg sont les gains de ces deux amplificateurs.

Commencons par calculer les tensions obtenues sur les ports de sortie de I'AP équilibré. A la
sortie, nous avons selon I’equation (4.73) :

1-j).,. (1+]).,.
i)y D),

VO+UT - (4'75)
En allant vers le signal d'entrée, nous avons :
+ 1_ J + 1+ J +
Viur = (—2) GV, + ( ) G, Vg, (4.76)

N 1-§).(1+] N
VOUT :%‘f()-(GA‘FGB)MN

1 v
:E'(GA+GB)'\/1N

+
VOUT
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De facon similaire, sur le port isolé a la sortie de la structure équilibrée, nous obtenons :

+ 1+J + 1_J +
VISO:( 5 )'VA2+( 5 )'VBZ (4.77)

N 1+ . (1= N
VISO:( 5 )'GA'VA1+%'GB'V81

L +) 1-j) .
VISO:( 4) 'GA+( 4) Gy | Vi

VI;O = %[GA _GB]-VlrtJ

Avec la formule (4.76), le gain (S,,) de I'amplificateur équilibré peut étre identifié comme étant
égal a :
Vg, 1

S, = —\ZE;T = E(GA +Gg) (4.78)
Ceci montre que I'amplitude de gain de I'amplificateur équilibré est égale a la moyenne des
gains des deux amplificateurs individuels. Si les amplificateurs sont parfaitement identiques
(G4 = Gg), le gain de l'amplificateur équilibré sera égal a celui des amplificateurs en
quadrature. De plus, selon I’equation (4.74), aucun signal ne se recombine sur la charge isolée
du coupleur de sortie, tout le signal est alors transmis a l'antenne.

Maintenant, si nous considérons S;;, et S;;5 les coefficients de réflexion d'entrée des
amplificateurs en quadrature A et B, nous pouront alors exprimer la tension réfléchie a I'entrée
Vv par:

1+ 1-j
VlN:( +J).VA1-|-( J).\/Bl (4.79)
2 2
I ) I N
VlN:( 5 )'VA1+( 2 )'SllB'VBl
_ 1+J 1+J + 1_J 1_J +
VlN:( > )'SllA'( 5 )'V1N+( > )'SllB'( > )'VlN

_ 1+J ’ + 1_.] i +
VlN = % 'SllA -V1N +% 'SllB -V1N

Vlr_\l =%'(811A _8115)-\/1;;

Par conséquent, selon I'équation (4.79), le coefficient de réflexion d'entree de I'amplificateur
équilibré noté S;; peut étre identifié comme :

Vin _
Sn = V}g = E(SllA - SllB ) (4.80)
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En outre, la tension réfléchie sur le port isolé du coupleur d'entrée est égale a :

_ (-] 1),
VISO:( )V ( )VBl

) Al

(4.81)

V-

ISO —

(- J)SMAW (Zj)r V.,

| DS [V CES | PR

ISO — 2 M11AT 2 lN 2 ' 2 1N

1 N
VISO = E '(SllA + SllB ) 'V1N

Quand les deux amplificateurs individuels A et B sont identiques, donc S;;4 = S;15 €t
donc S;; = 0. Il en est de méme pour la sortie S,, = 0. Ceci implique que l'adaptation entrée
et sortie de I'amplificateur équilibré est en théorie parfaite, indépendamment de I'impédance
d'entrée ou sortie présentée, aucune onde (vers I’entrée de la structure ou I’antenne) si les deux
amplificateurs en quadrature sont identiques. En effet, toute I'onde réfléchie est alors dirigée et
évacuée par la charge appropriée sur le port isolé du coupleur.

Pour approfondir, supposons une onde réfléchie a la sortie. La tension de sortie réfléchie par la
charge en cas de désadaptation peut étre écrite :
1- 1
Vi = Tour Ve = Toyr - {( Dy . ;‘) BZ} (4.82)

ouT OuT " ouT

2

Avec T,,; est le coefficient de réflexion en sortie de la configuration équilibrée.

Nous pouvons alors déterminer la tension de sortie des deux amplificateurs grace a la
combinaison des ondes incidentes et réfléchies en cas de désadaptation de I'antenne, en fonction
du coefficient de réflexion :

V/fz :VA+2 +V/-\_2 (4-83)

: ; J)\,-
VA_z :VAZ ( 5 )VOUT

+ + J +
VA_Z :VAZ ( 2 )F VOUT

ouT
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Lorsque les deux amplificateurs A et B sont identiques, alors G = G4, = G

+ j 1+J + 1 J +
ng[l—%fomj-( . ).G.\/lNJrE.rOUT - . )leN (4.84)

1+J l_J +
VAZ |:( 2 ) ( 2 ) OUT:| GVlN

1+ . N
= ( 2 )[1_ J'FOUT]'G'VlN

VA_Z [1 J Tour ] VA+2

En exprimant I',,,, en coordonnées polaires T,,, = p.e/? ; nous avons :

Vi, = {1+e 2.p.el }V,Iz (4.85)

Vi = {“ P-ej'(w_g}ﬂ;

Selon I'équation (4.85), pour I'amplificateur A (déphasé de -45°), la tension résultant de la
recombinaison des ondes réfléchies et incidentes sera maximale si la phase du coefficient de
réflexion en sortie de I'amplificateur équilibré est de 90°.

En appliquant les mémes calculs a la tension de sortie de I'amplificateur B, nous obtenons :

Vg, =Vg, +Vs, (4.86)

(1+ i)

x4+ -
VBZ _VBZ VOUT

+ + 1+ J +
Vafz :VBZ + (—2) Lour vV out

N . 1+ j 1-j . 1+ ]
V2 ZV52+( > )'FOUT {( > )V ( > )Vsz}

+ J + 1 1+ J +
VB_Z (1 él—‘OUTJ ( 2 )G VlN 2 OUT ( 2 )'GA'\/lN

Lorsque les deux amplificateurs A et B sont identiques, donc. G = G, = Gg

+ J 1 J + 1 1+J +
v82=(1+§.r0m)( > ) Gy + = I, ) . ) oy, (4.87)
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P N 1-j L1 1+ ]
VE:Z ( 2 )leN ;FOUT ( 2 )GVlN Z'FOUT ( )

1- 1+ ] .
VBZ |:( 2 ) ( 2 ) OUT:|GV1N

GV,

+ l_J . +
Vea :(—2)-(1+ J'FOUT)'G'VlN

VBtz = (1‘|‘ Jlour )'VB+2

En exprimant T,,; en coordonnées polaires, nous obtenons :

V,, = {1+e pe’ }VBJ“Z (4.88)

Ve, = |:1+’D € (WZJ}VBZ

Selon I'équation (4.88), pour I'amplificateur B (45° déphase), la tension résultant de la
recombinaison des ondes réfléchies et incidentes sera maximale, dans le cas ou la phase du
coefficient de réflexion a la sortie de I'amplificateur equilibré est égale a -90° (au lieu de 90°
pour I'amplificateur A).

Enfin, les équations (4.85) et (4.87) montrent que les pires scénarios de variation d'impédance
a la sortie de la structure équilibrée des deux amplificateurs en quadrature (A et B) sont
incompatibles. En effet, la figure 4.16 montre les variations de la tension de sortie des
amplificateurs A et B en fonction de la phase ¢ et pour différentes amplitudes p du coefficient
de reflexion a la sortie de la structure équilibrée. Ce graphique montre que lorsque la
recombinaison des ondes réfléchies et incidentes a la sortie de I'amplificateur A est constructive,
elle est par conséquent destructive a la sortie de I'amplificateur B et vice versa, ce qui implique
que dans les cas de désadaptation les plus graves, seul un amplificateur des deux peut subir un
dommage.
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Variation [%]

Figure 4.16 : Variation de la tension de sortie de I'amplificateur en fonction de la phase du coefficient de
réflexion a la sortie de la structure équilibrée [40]

Il est a noter qu'a proprement parler, aucune onde stationnaire n'est effectivement établie a la
sortie ou a I'entrée de la structure équilibrée. En effet, I'onde réfléchie par la structure équilibrée
est dissipée et dirigée par la charge adaptée sur le port isolé des coupleurs. Pour cette raison,
une attention particuliére doit étre portée a la conception de cette résistance d’isolement, car
elle garantit le bon fonctionnement de la structure équilibrée ; en cas de désadaptation entre
entrée et sortie, c'est cette derniere qui dissipera la puissance réfléchie.

En outre, en cas de désadaptation de I'impédance de charge, I'onde réfléchie sera atténuée par
les pertes intrinseques du coupleur hybride et les pertes causées par la désadaptation, réduisant
ainsi I'amplitude de I'onde réfléchie sur la sortie du module et donc la valeur maximum de la
tension dans I'nypothése ou les ondes incident et réfléchie seraient recombinées de maniére
constructive.

De plus, la structure équilibrée assure la redondance en quadrature des deux amplificateurs, ce
qui garantit que I'amplificateur fonctionnera si I'un des deux APs cesse de fonctionner. L'AP
équilibré dans ce mode "dégradé™ verra sa puissance de sortie chuter de 3dB et son gain
diminuer de 6dB, mais continuera a fonctionner.

Si nous connaissons les tensions réfléchie et incidente a la sortie des deux amplificateurs, nous
pourons calculer les coefficients S,,, et Sg,, a la sortie des deux amplificateurs en quadrature
en cas de désadaptation d'antenne selon le coefficient de réflexion a la sortie du structure
équilibrée.

(1-1) .

T 'FOUT 'VOUT

Va 2
Spp =22 = ; (4.89)
Az VA2 VA2

SA22 =
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_j + 1 +
7 'FOUT 'VAZ +§ 'FOUT 'VBZ
SA22 = n
VA2
—j 1+ . 1 J N
S 2] FOUT 21 G VlN 2 OUT ( 2 )G VlN
A2 — (1+ J)

2 'GA VlL

Si les deux APs individuels A et B sont identiques, alors G, = Gy = G.

S o Gl ) FSVRE S Gl YR

S 2 = ouT " OuT *
A2 ~ 1+] R
T3 G
1-j
Spz = El+ J% Tour
SA22 _j'FOUT
En coordonnées polaires, nous obtenons :
ilo-Z
S = p-€ [ Zj

De fagon similaire, pour I'amplificateur B :

1+ ] v
VB*2 (2) 'FOUT V ouT
SBzz =5+ - +
Vaz Vsz
1+)(1- ] . (1) .
w 'FOUT 'VA2 + ( ) 'FOUT 'Vsz
Sen = Ve
B2
l + +
2 FOUT V ; FOUT V
SBZZ V+
B2
1 1+ J + 1- J +
2'FOUT'( 2 ) 'G'VlN +;'FOUT'( 2 )'G'VlN
Se = (1 J)
> GV},

(4.90)

(4.91)

(4.92)
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En coordonnées polaires, nous obtenons :
iloZ
Sg,p =pee ( 2) (4.93)

Selon les équations (4.90) et (4.92), si la sortie de la structure équilibrée n'est pas adaptee, les
impédances présentées a la sortie des deux amplificateurs en quadrature seront diamétralement
opposeées dans le diagramme de Smith comme le montre la figure 4.17. Ceci est di au fait que
si une variation d'impédance a la sortie de la structure équilibrée conduit & une variation vers
les impédances les plus hautes a la sortie de I'amplificateur A, alors la variation d'impédance a
la sortie de I'amplificateur B sera vers les faibles impédances, et vice-versa. Ainsi, une variation
d'impédance conduisant a une augmentation de I'excursion de tension a la sortie de
I'amplificateur A produira une diminution de la tension de sortie de I'amplificateur B. En
conséquence, les variations d'impédance des deux AP se compensent mutuellement, entrainant
une consommation totale du courant par I'amplificateur équilibré toujours constante méme
lorsque la charge en sortie change.

En dautres termes, en plus daugmenter la puissance de saturation P,.et le point de
compression P, ;5 de 3dB, la structure équilibrée améliore la linéarité en réduisant la puissance
des produits d'intermodulation en raison a la mise en quadrature des deux APs individuels grace
au couplage hybride. En raison de la recombinaison a 90°, I'amplitude des lignes des produits
d'intermodulation de 3éme ordre dans la bande utile est réduite de 6dB et les raies du 3éme
ordre hors bande sont totalement rejetées. Pour le produit d'intermodulation du second ordre, la
puissance des raies est diminuée de 9dB.

Figure 4.17 : Impédances des APs en quadrature (A et B) en dépendance de I'impédance de sortie de la
structure équilibrée (Load) sur I'abaque de Smith [40]

Nous avons montré que la technique de I'amplificateur equilibré présente de nombreux
avantages : meilleures adaptations d'entrée et de sortie, combinaison de puissance, robustesse
aux variations d'impédance d'antenne et meilleure linéarité en reduisant les produits
d'intermodulation. Dans la partie suivante nous allons présenter des deux nouvelles structures
d'amplificateurs de puissance large bande a l'aide de cette technique.
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IV.2. Conception d’une nouvelle structure d'amplificateur de puissance
large bande pour la bande ISM

Cette étude a pour objectif de développer un amplificateur de puissance large bande en
hyperfréquence en utilisant la méthode de la structure équilibrée afin de concevoir un AP avec
de trés bonnes performances en termes d'adaptation, puissance de sortie, stabilité et robustesse
aux variations d'impédance. L'utilisation de la technologie de circuit intégré hybride
hyperfréquence (HMIC) offre beaucoup d'avantages pour notre structure en ce qui concerne le
codt, la productivité et la robustesse aux variations d'impédance.

Cet AP est congu dans la bande de fréquence [2.4GHz;2.5GHz] sont des bandes de fréquences
qui peuvent étre utilisées dans un espace réduit pour des applications industrielles, scientifiques,
médicales, domestiques, la communication mobile, etc. Les différentes étapes de la conception
de I'amplificateur large bande sont décrites en détail.

Afin de concevoir un amplificateur de puissance équilibré. Dans un premier temps, un
amplificateur de puissance a un étage est concu, puis transformé en une configuration
d'amplificateur équilibré en incorporant les coupleurs hybrides.

IV.2.1. Conception de I'amplificateur de puissance a un étage
IV.2.1.1. Procédure de conception

L'étape importante a prendre en considération lors de la conception d'un amplificateur de
puissance est le choix d'un dispositif actif approprié (transistor). Le choix d'un dispositif actif
pour un amplificateur de puissance large bande est trés compliqué. Elle implique le choix d'un
dispositif actif ayant un courant nominal acceptable avec une puissance de sortie élevée et une
capacité de gain de puissance qui répond aux exigences de lI'application prévue. Il est également
important que le dispositif actif choisi ait une tension de claquage qui ne sera pas dépassée par
les tensions RF et DC qui apparaissent a travers les différentes jonctions du transistor et qui
permettent au dispositif actif d'atteindre ses objectifs de gain en fréquence.

En fonction de I'objectif de conception, nous sélectionnons le transistor ATF-21170 (annexe-
2). ATF-21170 est un FET en GaAs a faible niveau de bruit congu pour étre utilisé dans des
applications commerciales a faible colt dans la gamme de fréquences 500MHz a 6GHz. Il a
une linéarité élevée, un faible niveau de bruit et des performances de gain élevées et ainsi de
suite, ce qui lui permet de satisfaire parfaitement notre exigence.

Le but du circuit de polarisation est de régler le point de fonctionnement, c'est-a-dire les I 5, Vs
et Vs pour un dispositif actif qui le fait fonctionner dans la région préférée. D'un point de vue
général, il existe différents types de réseaux de polarisation bien que dans les applications
d'amplificateurs de puissance a une faible complexité est requise. La méthode la plus
couramment utilisée consiste a utiliser deux sources d'alimentation pour assurer le bon
fonctionnement de I'amplificateur de puissance a hautes fréquences.

L'isolation entre les régions hyperfréquences et les régions a courant continu et vice versa est
toujours un aspect tres important de toute conception en hyperfréquence utilisant un dispositif
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actif. Une conception incorrecte de cette isolation peut conduire a des discordances d'impédance
dans les régions RF et peut également conduire a la sélection d'un point de fonctionnement
incorrect pour le dispositif actif. Un condensateur pourrait facilement servir comme élément de
blocage du courant continu pour proteger que cette derniere attaque les régions RF. De méme,
une inductance pourrait étre utilisée pour bloquer les signaux alternatifs de pénétrer dans les
chemins a courant continu qui pourraient causer des discordances d'impédance. Cependant,
I'étude précédente présentait des limitations sur les composants passifs localisés qui seraient
normalement utilisés a cette fin. Le probléme avec ces éléments localisés est leurs stabilités a
des fréquences trés élevees, engendre une diminution de leurs capacités de blocage DC/RF en
fonction de ce changement. Par conséquent, d'autres méthodes sont nécessaires pour assurer
une isolation correcte DC/RF. Une méthode couramment et probablement utilisée est d'utiliser
un stub radial immediatement apreés la ligne de polarisation haute impédance A/4 qui facilitera
la réalisation d'une isolation correcte a la fréquence RF/micro-ondes souhaitée, quel que soit le
composant a utiliser apres la ligne de polarisation.

Un circuit de polarisation stable et fort pour fournir un point de fonctionnement de repos
approprié est important puisque le circuit de polarisation affectera également la puissance de
sortie, le gain, la stabilité et ainsi de suite. Un point de polarisation de classe A été choisi pour
obtenir une bonne performance selon la fiche technique. Nous sélectionnons le point de
fonctionnement de repos typique, Vgs = 4V, Vs = 0.5V et I35 = 80mA.

Au début, les electrons qui se trouvent a l'intérieur de chaque composant électronique doivent
étre excités pour produire un signal de sortie. Cette excitation est le résultat de I'énergie positive
créée par le transistor. Pour que le transistor délivre une quantité suffisante d'énergie positive,
il doit étre suffisamment stable lorsque la source d'alimentation est connectée au systéme. Cette
stabilité est obtenue par le module du facteur de stabilité supérieur a l'unité (|K| > 1) et le
coefficient de réflexion inférieur a I'unité de l'orifice d'entrée (|S;4]). Il est important que les
deux ports de I'amplificateur soient stables car les deux cotés de I'amplificateur sont utilisés
dans un but particulier d'accumulation d'amplificateur.

Sur la base des paramétres de dispersion d’ ATF-21170 donnés par le fabricant a 2-3GHz, nous
remarquons que le transistor fonctionne a la zone instable. Afin de le rendre stable, nous avons
ajouté une ligne conique (Taper ligne) a la source du transistor. Ainsi, par I'optimisation des
parameétres des lignes de transmission et les ajustements des parametres de polarisation, le
transistor devient stable.

Nous pouvons tester la stabilité du dispositif actif avec la configuration de source commune en
utilisant le simulateur ADS notamment I'outil Stabfact pour obtenir le facteur de stabilité k.
Cette méthode consiste a faire varier la frequence autour de la fréquence d'amplificateur (start
= 2GHz et stop = 3GHz). Le facteur k résultant en fonction de la fréquence est donné dans la
figure 4.22. Le dispositif actif avec une configuration de source commune est potentiellement
stable dans la gamme de fréquences [2GHz ; 3GHz].

Un probléme important durant la conception d'un amplificateur avec des hautes performances
est la conception des éléments d'adaptation de haute qualité. Comme nous avons indiqué, le
réseau d'adaptation a un impact significatif sur les performances de la puissance de sortie et le
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gain de puissance. Il est donc important de choisir le réseau d'adaptation de haute qualité afin
de répondre aux meilleures spécifications.

La derniére étape de ce travail consiste a concevoir le réseau d'adaptation d’impédance. Cette
derniére est une technique utilisée en électricité pour optimiser le transfert de puissance
électrique entre un émetteur (source) et un récepteur électrique (charge) et pour la meilleure
transmission des signaux de radiofréquence. Afin de transférer le maximum de puissance,
I'impédance de la charge doit étre le conjugué de I'impédance du générateur.

Le réseau d’adaptation choisi est un réseau a éléments distribués. Le circuit étant en technologie
hybride, la contrainte de surface est bien moindre qu'avec un circuit a éléments localiseés.
L'utilisation de ce type de réseau améliore les specifications de I'amplificateur a des fréquences
élevées par rapport au réseau a éléments localisés en termes de taille et de perte de retour. Le
but est d'avoir une transmission maximale de I'énergie sans perte.

Les impédances d'entrée/sortie optimales du transistor ont été trouvées grace a la méthode load-
pull. L'impédance de source optimale Zs,,, et I'impédance de charge optimale Z,,,, étaient
respectivement de (49+10.95j)Q et (18-2.75j)Q. Les réseaux d'adaptation d'impédance ont été
congus pour adapter 50Q de la source/charge a celle des impédances optimales. Une adaptation
de type "T" est utilisée a I'entrée et a la sortie du transistor.

Le schéma de I'amplificateur de puissance a un étage proposé est illustré a la figure 4.18 ; il
comprend un élément de stabilité, un réseau de polarisation et les réseaux d'adaptation d'entrée
et de sortie.
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Figure 4.18 : Schéma de I'amplificateur de puissance a un seul étage
IV.2.1.2. Reésultats de simulation et analyse des performances

Pour la simulation de I'amplificateur obtenu, nous pouvons utiliser I'outil équilibre harmonique.
Les résultats de simulation de I'amplificateur a un seul étage proposé sont illustrés a la figure
4.19. Le gain de puissance (S21) de cet amplificateur de puissance est d'environ 19dB avec un
coefficient d'isolation (S12) inférieur a -24dB a 2,45GHz, et les coefficients de réflexion sont
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inférieurs & -10dB sur la bande qui nous intéresse. Nous constatons que le coefficient de
réflexion (S11) en entrée est inférieur a -38dB et le coefficient de réflexion (S22) en sortie est
inférieur & -33dB a 2.45GHz. Ainsi que le circuit atteint une puissance de sortie saturée
maximale de 14dBm comme le montre la figure 4.20. Comme le cas de la figure 4.21, nous
pouvons voir que k >1 sur la bande de fréquences de fonctionnement. Par conséquent, la
condition de stabilité inconditionnelle de I'amplificateur de puissance a un seul étage proposé
est confirmée sur la bande intéressée, ce qui signifie qu'il n'y a aucun risque d'oscillations.

20

20 21 22 23 24 25 26 27 28 2% 30

freq, GHz

Figure 4.19 : Parametres S en fonction de la fréquence de I'amplificateur de puissance a un seul étage
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Figure 4.20 : Puissance de sortie par rapport Figure 4.21 : Facteur de stabilité en fonction des
a la puissance d'entrée & 2.45 GHz caractéristiques de fréquence

L'amplificateur de puissance a un seul étage proposé satisfait aux spécifications relatives au
gain de puissance, mais ne répond pas aux spécifications relatives a la bande passante. Ce
probléme peut étre résolu en utilisant une topologie d'amplificateur de puissance équilibrée. En
géneral, un amplificateur de puissance équilibré a été largement utilisé dans le circuit large
bande en raison de ses excellentes performances par rapport a un amplificateur de puissance a
un seul étage.
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IV.2.2. Conception de I'amplificateur de puissance équilibré a base du
diviseur de puissance Wilkinson

Aprés avoir terminé la conception de la structure de I'amplificateur a un seul étage, nous passons
a I'étape suivante, qui est la conception du coupleur hybride.

En raison de la faible performance du coupleur de branch-line et de la difficulté a mettre en
ceuvre un large-coupleur. Le diviseur de puissance Wilkinson a été utilisé dans ce travail. Le
diviseur de puissance Wilkinson est un type de coupleur classique avec une structure simple et
facile a mettre en ceuvre [41-42]. Le circuit a été congu sur un substrat d’époxy avec une
épaisseur de 1,6 mm. Le choix du substrat doit tenir compte de sa permittivité et de son
épaisseur. Ces caractéristiques ont un impact sur la bande passante. L'époxy (FR4) combine de
bonnes caractéristiques électriques, la disponibilité et le prix. Afin de vérifier la précision de la
conception, la simulation a été réalisée sur un logiciel Agilent ADS. L'impédance
caractéristique est 50Q et la fréquence centrale est de 2.45GHz, alors la longueur et la largeur
des lignes de transmission peuvent étre déterminées a 1’aide de l'outil LineCalc. Le circuit
schématique du diviseur de puissance Wilkinson et les résultats de la simulation sont illustrés
aux figures 4.22 et 4.23, respectivement. Les résultats montrent que le coefficient d'isolement
(S32) entre les ports 2 et 3 est inférieur a -27dB. Le gain (S21) est de -4,8dB, le coefficient de
réflexion (S11) de chaque port est également inférieur a -38dB.
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Figure 4.22 : Le schéma du circuit du Figure 4.23 : Les résultats simulés du
diviseur de puissance Wilkinson diviseur de puissance Wilkinson

Enfin, nous assemblons les deux amplificateurs a un seul étage et les deux diviseur/combineur
Wilkinson en paralléles. Dans ce cas, les signaux réfléchis par deux amplificateurs a un étage
ont 180° différence de phase sur la résistance d'isolement R = 100Q. Ainsi, les signaux réfléchis
déphasés sont absorbés dans la résistance d'isolation. De méme, les signaux de sortie réfléchis
sont absorbés par la résistance d'isolation de sortie. Les signaux traversant dans les deux voies
ont une phase égale et s'additionnent a la sortie. Le circuit imprimé de lI'amplificateur de
puissance équilibré a été développé en technologie hybride utilisant le substrat époxy (FR4)
avec une permittivité relative de 4,4, une épaisseur de 1,6mm, une épaisseur de métallisation
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t = 0.035mm et une perte tangentielle de 0,025. Pour des résultats plus réalisables, l'outil
Momentum est utilisé. L'architecture de layout utilisée pour montrer I'emplacement de I'élément
et la taille réelle du circuit. Dessin de masque de la structure finale de I'amplificateur de
puissance equilibré proposeé est présentée a la figure 4.24, ou la taille totale de cet amplificateur
de puissance équilibré est de 260 X 93mm2.

ISM BAND

Figure 4.24 : Schéma de dessin de masque de I'amplificateur de puissance équilibré

Le paramétre S de I'amplificateur de puissance équilibré proposé est présenté a la figure 4.25.
Pour cette structure, le gain de puissance (S21) est supérieur a 16dB dans la gamme de
fréquences requise de 2.40-2.50GHz avec un coefficient d'isolation (S12) inférieur & -28dB dans
la bande de fréquences de fonctionnement. Noter que le gain de puissance est réduit de 3dB par
rapport I’amplificateur a un étage en raison de la perte supplémentaire du diviseur Wilkinson.
Alors que le coefficient de réflexion d'entrée et de sortie (S11 et Sz2) de cet amplificateur est
inférieur a -15dB avec le coefficient de réflexion d'entrée (S11) est compris entre -26dB et
-38dB, tandis que le coefficient de réflexion de sortie (S22) est compris entre -15dB et -19dB.
Il est clair d'apres le résultat que I'amplificateur équilibré proposeé fournit de bonnes adaptations
avec une large bande passante.

dB(S(1,2))
dB(S(1.1))

dB({S(2

&0
| | I |
220 235 230 235 240 245 250 255 280 285 270

freq, GHz

Figure 4.25 : Paramétres S en fonction de la fréquence de I'amplificateur équilibré
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Ainsi, cet amplificateur équilibré a une bande passante égale a 100MHz de 2.40GHz a4 2.50GHz.
Les figures 4.26 et 4.27 montrent que la valeur maximale de la puissance de sortie augmente
jusqu'a 16dBm et que le facteur de stabilité de I'amplificateur est supérieur a 2,1, ce qui signifie
que le circuit est inconditionnellement stable.
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Figure 4.26 : Puissance de sortie en fonction a Figure 4.27 : Facteur de stabilité en fonction
la puissance d'entrée a 2.45GHz des caractéristiques de fréauence

IVV.2.3. Conception de I'amplificateur de puissance équilibré a base des
coupleurs en modéle T

Il existe une nouvelle méthode de conception qui sera utilisée, dans ce travail, pour la
conception d'amplificateurs équilibrés. Cette méthode de conception produit une taille
compacte du coupleur par rapport a I'utilisation du coupleur conventionnel ou diviseur de
puissance Wilkinson.

Cette méthode utilise des stubs ouverts shuntés a faible ou forte impédance, comme illustré a
la figure 4.28. Les trois trongcons disposés en forme de T peuvent facilement miniaturiser les
lignes de transmission des coupleurs hybrides conventionnels. Cette méthode a base des
techniques de miniaturisation.

Port 1

Figure 4.28 : Ligne de transmission équivalente quarte d’onde [43]

Les techniques de miniaturisation des coupleurs sont décrite etape par étape dans ce qui suit.
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1V.2.3.1. Techniques de miniaturisation

Parmi les techniques de miniaturisation des circuits multiports, nous trouvons :

» Technique a base de stubs

» Technique basée sur des lignes a longueur et a impédance caracteéristique variables
» Technique du BLC avec des lignes couplées

» Technique des lignes « RHLH »

Dans le cadre de notre travail, et d’apres la littérature, la technique a base de stubs est la plus
utilisée [44-45], quant a ses avantages, le stub en parallele est utilisable pour adapter des charges
d’impédance quelconques a 50Q, cette propriété a permis de rendre cette technique la plus
utilisée.

1IV.2.3.1.1. Laligne de quart d’onde
La ligne quart d'onde est une ligne ayant une impédance caractéristique Z. et une longueur

égale a un quart de la longueur d'onde 4, , sa représentation est montrée sur la figure 4.29.
Z(J'.. 9(?

Fort 1 Port 2
= |l=lglf —>

Figure 4.29 : Ligne de transmission quart d’onde
En supposant une ligne sans perte, la matrice de chaine ABCD de I'impédance caractéristique
Z, et la ligne de longueur électrique 68, = BL est définie par (Annexe-3)
0 jz .
IVI_AEa_lJO_on0 Lo
2/4_C D_ JZ_ 0 - JYO 0 ( )

0

IV.2.3.1.2. Laligne de transmission en forme 7

La ligne de transmission de la modéle © ou forme & représentée sur la figure 4.30 est une ligne
de transmission composée de deux stubs identiques dont impédance caractéristique Z,, et de
longueur électrique 9, et d’une ligne d’une impédance caractéristique Z, et de longueur
électrique 9, I'étude du comportement de cette ligne est réalisée par sa matrice de chaine
ABCD établie en fonction de ses caractéristiques (Z;,, 9y, Z4, 9q).

ZLex, O
Port 1 Port 2

Zb. 6Gb Zb.Op
Figure 4. 30 : Ligne de transmission en forme n équivalente de la ligne quart d’onde [44-46]
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La matrice de chaine ABCD du modéle &t s’écrit sous la forme suivante (Annexe-3):

A B 1 0| cosO, jZ,sin0, 1 0
M, = = . o ' (4.95)
C D jY,tan6, 1| jY,sin6, cos0, jhtan6, 1
B { cosO, —Z,Y, sin0, tan 6, Z,sin0, }

iY.tan6, (2cos 0, — Z,Y, tan 0, sin0, )+ jY, sin0, —Z.Y, tan6, sin6, +cos0,

Nous faisons I’équivalence des deux matrices ABCD du modéle n avec celle de la ligne de
transmission quart d’onde, Nous obtenons un systéme de deux équations :

YA
Z,=—20
sin(26,) (4.6)
cos(26,) '
Y, tan(6, )= ———2~

0

IVV.2.3.1.3. La ligne de transmission en forme T

La ligne de transmission en forme T ou modele T illustrée dans la figure 4.31 est une ligne de
transmission constituée d’un stub dont la longueur ¢électriqued;, et I’impédance
caractéristique Z,, et de deux lignes identiques de longueur électrique 9, et d’impédance
caractéristique Z,., 1’étude de comportement de cette ligne se fait par sa matrice de chaine
ABCD donnée en fonction de ses caractéristiques (Zy, 9y, Z4, 9,)-

L, B L1,
Port 1 Port 2

Zb_ b

Figure 4. 31 : Ligne de transmission en forme T équivalente de la ligne quart d’onde [47]

La matrice de chaines ABCD de la forme T est définie comme suit (Annexe-3) :

A B cosO,  jZ,sin0, 1 O|| cosO, jZ,sin0,
M, = = . o (7.97)
C D JY,sin@,  cos0, JjY, tan6, 1| jY sin0,  cos0,

~ c0s0,.(cos b, - Z,Y, sin0, tanﬁb)—ZaYa sin® 0, JZ, sin Ha.(cos 0,-Z2,Y, sinb, tan6, )+ jZ, sind, cos,
B c0s0,.(j¥, sinb, + jY, tanb, cos, )+ jY, sinb, cosd, jZ, sinb,.(jY, Sinb, + jX, tanb, cosb, )+ cos’ b,

En faisant I'équivalence des deux matrices ABCD de la forme T avec celle de la ligne de
transmission quart d'onde, nous obtienons un systéeme de deux équations
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z
z,=_ %o
tan(%.) (4.98)
2
Y,tan(6,)=——2>
»tan(6,) Z,tan(20,)

IV.2.3.1.4. Laligne de transmission de combinaison de deux modéles (T et 7)

La ligne de transmission de combinaison est une ligne associée d'une ligne en & et d'une ligne
en T, cette ligne est constituée de quatre lignes principales identiques dont I’impédance
caractéristique Z, et de longueur électrique 6,, et trois stubs dont deux stubs identiques
caractérisant de I’'impédance caractéristique Z. et de longueur électrique 6., et d’un stub
d’impédance caractéristique Zj, et de longueur électrique 6, , sa représentation est montrée dans
la figure 4.32.

Za, COu Za. G Za, Ou Za, O

Port 2

Figure 4. 32 : Ligne de transmission de combinaison de deux modéles (r et T) [48]

La matrice de chaine de ligne de transmission combinée ABCD de deux modeles (T et m) est
définie sous la forme suivante (Annexe-3) :

M _{A B}_{ 1 0}_{ cosd, jZasinHa}{ cos 0, jZasinHa}
"TUlc D| |jY.tane, 1| | /Y, sin6, cosé, jY, sin6,  cos0,
1 0|| cos®, jZ,6sin0, cosO,  jZ,sin0,
{ij tané, J LYa sin6,  cosb, } []Ya sin@,  cos0, }

1 0
jY.tand, 1

En faisant aussi I'équivalence des deux matrices ABCD de la ligne de transmission combinée
de deux modéles ( et T) a celle de la ligne de transmission quart d'onde, nous obtenons un

systeme de trois équations :
7 —7 \Jcos? 20, +4 —cos 20,

2 2sin26,
_Z,sind0, -7,
- (z,sin26,)
Z,C0820, -7,
ZOZa

(4.99)

Y tané, (4.100)

Y.tand, =
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IV.2.4. Conception de coupleur en utilisant le modéle T

La conception de ce circuit de coupleur a été proposée pour fonctionner dans une large bande
de fréquence allant de 2.4GHz a 2.5GHz prouvées des applications ISM. Aprés avoir cité les
différentes techniques de miniaturisation utilisées dans la modélisation geométrique du
coupleur. Une de ces techniques a été proposée pour concevoir ce coupleur, c'est le modéle T,
le calcul des dimensions des lignes de transmission s’effectue en deux étapes. Pour la premiére
étape, nous cherchons a déterminer les parametres électriques de ces lignes en se basant sur des
équations accordées au modéle adopté. Quant a la deuxiéme étape concernant le calcul des
parameétres physiques de la ligne de transmission, on a utilisé 1’outil de calcul LineCalc intégré
dans ADS en prenant en considération les valeurs des parametres électriques calculés, la
fréquence de fonctionnement ainsi que les caractéristiques du substrat FR4 Epoxy utilisé. La
hauteur du substrat est de 1.6mm, la permittivité diélectrique ¢, = 4.4 et les pertes
diélectriques tan(8) = 0.025. Apres le calcul des dimensions de la structure de la figure 4.33,
nous obtenons les valeurs de données sur le tableau 4.1.

Figure 4. 33 : Coupleur proposé en modéle T

Longueur L (mm) L; =10 L,=5.6 L;=4 L,=8 Ls=6.9
Largueur W (mm) W;=1.5 W,=0.5 W,=1.5 w,=1.5 Ws5=3

Tableau 4. 1 : Les valeurs de dimensions du coupleur proposé en modéle T

Le fait d'utiliser la méthode de calcul mentionnée précédemment, ne signifie pas que les
parametres obtenus fourniront précisément la réponse en fréquence souhaitée. Dans ce cas, une
optimisation minutieuse basée sur une analyse électromagnétique doit étre effectuée dans le but
d'ameliorer les performances électriques. Ce coupleur a été congu, optimisé et simulée a l'aide
de simulateurs CST et ADS.
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Il est clair d’apres cette figure que les deux coefficients (S11 et Si14) sont bien adaptés sur toute
la bande de fréquences [2.4GHz-2.5GHz] avec une atténuation de 18,16dB pour Si1 et une

atténuationt de 19,83dB pour S14 a la fréquence de résonance de 2,45GHz.

Return Loss S5(1,1) in dB

a o
10 ]
-20
-30] ?e1q=2.45UGHz 30 2’31Q=2 450GHz 1
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1.0 1.5 z.0 2.3 3.0 3.5 4.0 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
freq, GHz freq, GHz
(a4 (b)

Isolation S(1,4) in dB

Figure 4.34 : Résultats de simulation (a) ’adaptation S1: et (b) ’isolation S14

Comme le montre la figure 4.35, nous voyons bien que I’écart entre les deux voies reste
inférieur ou égal 1dB sur toute la bande de fréquences ISM. Le niveau n’est pas tout a fait a -
3dB mais plutot 3.87dB pour la voie directe So; et -2.77dB pour la voie couplée Ss1 & la
fréquence de résonance 2.45GHz.

Insertion Loss S{2,1) in dB

Insertion Loss 5(3,1) in dB

0 M o i
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1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
freq, GHz freq, GHz
(a) (b)

Figure 4. 35 : Résultats de simulation de pertes d’insertion (a) la voie directe S21 (b) la voie couplée Sz

D’apres la figure 4.36, nous remarquons que les deux voies sont bien en quadrature, la
différence de phase est prouvée sur toute la bande et elle vaut 90.83° a 2.45GHz.

Phase difference betwean 5(2,1) and 5(3,1) in degree

180
i m2
1504 freq=2.450GHz
hase(Equ2)=90.835
120 P qu2)
90
60|
—— ADS
3. wmem CST
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1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
freq, GHz

Figure 4. 36 : Résultats de simulation de différence de phase
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Apreés avoir terminé la conception de la structure du coupleur, nous passons a I'étape suivante,
qui est I'assemblage les deux blocs (AP individuel, coupleur).

IV.2.5. Amplificateur de puissance équilibré final

Enfin, nous assemblons les deux amplificateurs a un seul étage et deux diviseurs de puissance
(Coupleur en modéle T) en paralleles. Le circuit imprimé de I'amplificateur de puissance
équilibré a été développé en technologie hybride utilisant le substrat époxy (FR4) avec une
permittivité relative de 4.4, une épaisseur de 1,6mm, une épaisseur de métallisation
t = 0.035mm et une perte tangentielle de 0,025. Pour des résultats plus réalisables, I'outil
Momentum est utilisé. L'architecture de layout utilisée pour montrer I'emplacement de I'élément
et la taille réelle du circuit. Layout de la structure finale de I'amplificateur de puissance eéquilibré
proposé est présentée a la figure 4.37, ou la taille totale de cet amplificateur de puissance

équilibré est de 113 X 63mm2.
-
[ ]63 mm
r-3

¢d

' - ISM BAND

1132 mm

4.37 : Schéma de dessin de masque de I'amplificateur de puissance équilibré

Les paramétres S sont simulés a l'aide d'un simulateur de parameétres S et sont représentés sur
les figures 4.38-4.41. Le gain en petit signal atteint un maximum de 17,8dB a 2,45GHz.
Les coefficients de réflexion simulés Si1 et Sy restent inférieurs a -10dB sur une large gamme
de fréquences allant de 2GHz a 2,5GHz grace a la topologie équilibree.

- m1 . 0—
5|
m1
o freq=2 450GHz 10|
dB(S(2,1))=17.838
—— == 15—
=25 -0 m2 N
S %{D 20|
@1@ -40 m2 83 .25
freq=2.450GHz | | | | I
- dB(S(1,2))=-25.826 30 ma m3
I ' 5 [r6q=2.450GHz freq=2.450GHz
dB(S(1,1))=-34.315 dB(S(2,2))=-35.845
s ) e e e ] ) e, e e e e s =07 L L L L LA L B L A
2.0 21 22 23 24 25 26 27 28 29 3.0 20 21 22 23 24 25 26 27 28 28 30
freq, GHz freq, GHz
Figure 4.38 : Le gain de puissance (S,4) et le Figure 4.39 : Les coefficients de réflexion
coefficient de transmission unilatérale (S;,) de d’entrée (S14)/sortie (S,) de ’amplificateur
I’amplificateur équilibré équilibré
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Ainsi, cet amplificateur équilibré a une bande passante égale 8 500MHz de 2GHz & 2.50GHz.
Les figures 4.40 et 4.41 montrent que la valeur maximale de la puissance de sortie augmente
jusqu'a 17dBm et que le facteur de stabilité de I'amplificateur est supérieur a 1.4, ce qui signifie
que le circuit est inconditionnellement stable.
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-10

20—
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-30 23 24 25

T
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freq, GHz

Figure 4.40 : Puissance de sortie en
fonction a la puissance d'entrée a 2.45GHz

Figure 4.41 : Facteur de stabilité en
fonction des caractéristiaues de fréauence

IV.2.6. Comparaison des performances

Gréace a l'utilisation de la structure équilibrée a base des coupleurs en modéle T, nous observons
que les adaptations d'entrée et de sortie sont nettement améliorées par rapport a I'amplificateur
seul .Ceci est obtenu par le fait que le signal réfléchi en raison d'une mauvaise adaptation est
renvoy€ par un coupleur vers la résistance d’isolement. Les coefficients S;; et S,, restent
inférieurs a -10dB sur une trés large bande de fréquences de 2GHz jusqu'au-dela de 2.5GHz.
Cependant, le gain S,; a diminué d'environ 2dB a cause des pertes d’insertion des coupleurs
hybrides. Le tableau 4.2 montre la comparaison de la performance entre 1’amplificateur
individuel et ’amplificateur équilibreé.

Parametre Amplificateur individuel | Amplificateur equilibré
Fréquence (en GHz) 2.45 2.0-2.5
Facteur de stabilité 1.158 1.453

Gain de puissance (S21 en dB) 194 17
Coefficient de transmission -24 -25.8
unilatérale (Si2 en dB)
Coefficient de réflexion 33 -19 =>-35
d’entrée (S11 en dB)
Coefficient de réflexion de -34 -14 =>-36
sortie (S22 en dB)
Puissance de sortie (en dBm) 14 17

Tableau 4.2 : Comparaison du résultat simulé entre un amplificateur un étage et un amplificateur équilibré a

base des coupleurs en modele T
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A partir de ce résultat, une approche équilibrée a base des coupleurs en modele T a de meilleures
performances que I'amplificateur a un étage dans tous les parametres mais avec une dégradation
dans le gain de puissance. De ce fait, I'amplificateur équilibré est préféré a I'amplificateur a un
étage. En effet, lors de la conception du circuit large bande, la bande passante est toujours prise
en compte en priorité par rapport aux autres facteurs. Par consequent, il est préférable d'utiliser
les amplificateurs équilibré pour les circuits a large bande.

Si nous comparons les résultats obtenus de ce travail aux résultats publiés de certains travaux
scientifiques sur la conception d'amplificateur de puissance micro-ondes (Voir tableau 4.3),
nous pourons conclure que cet amplificateur a des meilleurs résultats en termes de bande
passante, de gain de puissance, de bonne puissance de sortie et de stabilité. Ces résultats ont été
le fruit d'une étude approfondie de chaque paramétre de I'amplificateur de puissance équilibre
et en particulier de l'interaction entre ces parametres.

Référence Elément Fréq. Tension Gainde | Coefficient de | Coefficient de
active (GHz) | d’alimentation | puissance réflexion réflexion de
V) (dB) d’entrée (dB) sortie (dB)
[49] CMOS 1.65-2 10 10 -21 -8
[50] HEMT GaN | 1.9-2.5 28 18 -17 -
[51] BJT Si 1.7-2.2 10 115 -22 -24
[52] FET GaAs | 1.0-4.0 35 12 -24 -18
Amplificateur | FET GaAs | 2.0-2.5 4 17 -35 -36
proposé

Tableau 4.3 : Comparaison de la performance de I'amplificateur de puissance a large bande proposé avec celle
de certains amplificateurs de puissance existants
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V. Conclusion

Ce chapitre présente diverses techniques de conception permettant d’améliorer la bande
passante des amplificateurs de puissance utilisés dans les systemes de communication.

Dans un premier temps, nous avons présenté les différents types de base de configurations
d’amplificateurs large bande. Parmi ces types, nous avons trouvé la configuration équilibrée
plus pratique par rapport aux autres configurations pour obtenir un amplificateur de puissance
avec de bonnes performances. Par la suite, nous avons étudié d'une maniéré plus détaillées de
cette configuration.

En se basant sur cette étude, nous avons pu développer de nouvelles structures d'amplificateurs
de puissance large bande en hyperfréquence en utilisant la méthode de la configuration
équilibrée afin de concevoir un AP avec de trés bonnes performances en termes d'adaptation,
gain de puissance, stabilité et puissance de sortie.

Cet amplificateur de puissance est concu dans la bande de fréquence [2.4GHz;2.5GHz] sont
des bandes de fréquences qui peuvent étre utilisées dans un espace réduit pour des applications
industrielles, scientifiques, médicales, domestiques, la communication mobile, etc.

L'utilisation de la technologie de circuit intégré hybride hyperfréquence (HMIC) offre beaucoup
d'avantages pour nos structures en ce qui concerne le codt, la productivité et la robustesse aux
variations d'impédance.
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Conclusion Générale

Les travaux présentes dans cette thése sont une contribution a la conception d'amplificateurs de
puissance hyperfréquences. Depuis quelques années, les tubes a ondes progressives ont été
remplacés par des amplificateurs a semi-conducteurs dans de nombreuses applications.
Cependant, le progrés actuel des télécommunications conduit a des besoins sans cesse
croissants et a la recherche de performances toujours plus optimisées pour ces amplificateurs.
Dans ce contexte, nous avons donc mis en place une approche de conception basée sur la
technologie MIC qui sapplique a la conception des amplificateurs de puissance

hyperfréquences.

L’amélioration des performances des systémes de transmission nécessitant des circiuts précis
passe par la conception d’amplificateurs de puissance performants. Pour atteindre ce but, nous
avons presenté en premier lieu une étude theorique sur des concepts fondamentaux liés a
I'amplification de puissance en hyperfréquences, tout en présentant les différents paramétres
primaires et secondaires, puis un apercu sur la notion de classes de fonctionnement a travers la
présentation de chacune d'entre elles. Ensuite, pour que nous puissions bien comprendre le
fonctionnement des amplificateurs, nous avons consacré une partie sur les différentes
technologies de transistors, éléments principaux pour la conception des circuits amplificateurs.
Par la suite, nous avons présenté une étude théorique approfondie sur les techniques
d’adaptation d’impédance des amplificateurs.

Dans ce cadre, cette these présente de nouvelles topologies avec différentes approches de
conception, la premiére concerne la méthode de contre-réaction du collecteur. En se basant sur
cette méthode et les techniques développées dans les différents chapitres, nous avons développé
une nouvelle structure d’amplificateur de puissance hyperfréquence fonctionnant a 1.71GHz
avec de meilleures performances. La deuxiéme approche concerne la méthode de conception
en cascade. En se basant sur cette méthode on a développé une nouvelle structure
d’amplificateur de puissance hyperfréquence fonctionnant & 2.6GHz dans la bande LTE avec
des meilleurs résultats. Aussi pour répondre aux besoins des applications nécessitant une
gamme de fréquence large, nous avons pu développer deux nouvelles structures
d’amplificateurs de puissance large bande a base de l'approche de la configuration équilibrée
fonctionnants dans la bande ISM. La premiére structure a été congue a base de diviseur et de
combineur de puissance Wilkinson. Par la suite, une deuxiéme structure & base de coupleur
hybride en forme T (mode¢le T) a été proposée. Cette topologie proposée a permis d’obtenir de
meilleures performances électriques avec une taille réduite. Lors de notre approche de
conception, nous avons étudié chaque structure d’une manicre bien détaillée, ce qui nous a
permis de bien comprendre le comportement de ces structures ainsi que les parametres
essentiels capables de modifier et d’améliorer les caractéristiques du signal de sortie de
I’amplificateur de puissance.
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En conclusion, grace au potentiel de la technologie planaire et de la méthode de synthése et
d’optimisation utilisée, il a été possible de développer des structures d’amplificateurs de
puissance hyperfréquences et des coupleurs hybrides performants.

Nos perspectives pour ce sujet, ¢’est d’avoir I’opportunité et la possibilité de réaliser et de tester
ces structures. Puisque les laboratoires académiques ne disposent pas le matériel nécessaire
(analyseur de spectre et analyseur vectoriel de réseau), nous sommes en train d’envisager des
collaborations avec des laboratoires a 1’étranger. En effet, notre objectif est d’utiliser d’autres
techniques pour I’amélioration davantage les performances obtenues de nos amplificateurs en
hyperfréquences. D’autre part, nous espérons développer dans le futur des nouvelles structures
d’amplificateur de puissance pour la nouvelle génération de communication (5G).
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Annexe 1 :

Datasheet du transistor AT-41486

AT-41486

Up to 6 GHz Low Noise Silicon Bipolar Transistor

Data Sheet

Description

Avago’s AT-41486 is a general purpose NPN bipolar
transistor that offers excellent high frequency perfor-
mance. The AT-41486 is housed in a low cost surface
mount 085" diameter plastic package. The 4 micron
emitter-to-emitter pitch enables this transistor to be
used in many different functions. The 14 emitter finger
interdigitated geometry yields an intermediate sized
transistor with impedances that are easy to match for
low noise and moderate power applications. Applica-
tions include use in wireless systems as an LNA, gain
stage, buffer, oscillator, and mixer. An optimum noise
match near 50€2 at 900 MHz, makes this device easy to
use as a low noise amplifier.

The AT-41486 bipolar transistor is fabricated using
Avago's 10 GHz f; Self-Aligned-Transistor (SAT) pro-
cess. The die is nitride passivated for surface protec-
tion. Excellent device uniformity, performance and
reliability are produced by the use of ion-implantation,
self-alignment techniques, and gold metalization in the
fabrication of this device.

AvaGo

TECHNOLOGIES

Features

+ Low Noise Figure:
1.4 dB Typical at 1.0 GHz
1.7 dB Typical at 2.0 GHz

= High Associated Gain:
18.0 dB Typical at 1.0 GHz
13.0 dB Typical at 2.0 GHz

= High Gain-Bandwidth Product: 8.0 GHz Typical fy
+ Surface Mount Plastic Package

+ Tape-and-Reel Packaging Option Available

+ Lead-free Option Available

86 Plastic Package

Pin Connections

g
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2
AT-41486 Absolute Maximum Ratings
Absolute Thermal Resistance!®1:
Symbol Parameter Units Maximum!!! 6y = 165°C/W

Vego Emitter-Base Voltage v 1.5

Vego Collector-Base Voltage \ 20 Nates: i ;

V, Collector-Emitter Voltage v 12 T sy .

CEO tag any of these limits are exceeded.
Ie Collector Current mA 60 2. Tese = 25°C.

Py Power Dissipation =) mW 500 3. Derate at 6 mW/C for

T, Junction Temperature °c 150 T > 68°C.

Tsr Storage Temperature °C 65 to 150 4. See MEASUREMENTS section
“Thermal Resistance” for more
information.

Ordering Information
Part Numbers No. of Devices | Comments
AT-41486-BLK 100 Bulk
AT-41486-BLKG 100 Bulk
AT-41486-TR1 1000 7" Reel
AT-41486-TR1G 1000 7" Reel
AT-41486-TR2 4000 13" Reel
AT-41486-TR2G 4000 13" Reel
Note: Order part number with a “G" suffix if lead-free option
is desired.
Electrical Specifications, Ty = 25°C
Symbol Parameters and Test Conditions Units | Min. | Typ. | Max.
1S5,6!? | Insertion Power Gain; Vop =8V, I = 25 mA f=10GHz | dB 17.5
f=2.0GHz 11.5
Pias Power Output @ 1 dB Gain Compression f=2.0GHz | dBm 18.0
Vee=8V,Ic =25mA
Gygp 1 dB Compressed Gain; Vep =8V, I = 25 mA f=20GHz | dB 13.5
NFq Optimum Noise Figure: Vep =8V, I¢ = 10 mA f=10GHz | dB 14 | 18
f=2.0GHz 1.7
=4.0GHz 3.0
Ga Gain @ NFo; Veg =8V, Ic = 10 mA f=10GHz | dB | 17.0 | 18.0
f=2.0GHz 13.0
f=4.0GHz 9.0
fr Gain Bandwidth Product: Vo =8V, I, = 25 mA GHz 8.0
hyg Forward Current Transfer Ratio; Veg =8V, I¢c = 10 mA — 30 150 | 270
Icpo Collector Cutoff Current; Ve =8V HA 0.2
Igpo Emitter Cutoff Current; Vgg =1V 1.0
Ccn Collector Base Capacitancelll: Vo =8V, =1 MHz 0.25

Note:
1. For this test, the emitter is grounded.
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86 Plastic Package Dimensions

0.51 £0.13 4>< |<—
(0.020 + 0.005)

45—

2.34 £ 0.38
(0.092 + 0.015)

2,67 £0.38
1.52 £ 0.25 (St
(0.060 + 0.010)
| .—
5° TYP. 0.203 +0.051
v (0.006 + 0.002)
f%L H K v
T
1 Lomax 4
0.66 = 0.013 - »| OMIN
(0.026 = 0.005) 2,16+ 0.13
(0.085 = 0.005)
0.30 MIN
(0.012 MIN)

DIMENSIONS ARE IN MILLIMETERS (INCHES)

199

——
| —



Annexes

Datasheet du transistor ATF-21170

Annexe 2 :

0.5-6 GHz Low Noise
Gallium Arsenide FET

Technical Data

Features
* Low Noise Figure:
0.9dB Typicalat 4 GHz
* High Associated Gain:
13.0 dBTypicalat4 GHz
¢ High Output Power:
23.0 dBmTypicalP | 43 at4 GHz
¢ Hermetic Gold-Ceramic
Microstrip Package

Description

The ATTP-21170 is a high perfor-
mance gallium arsenide Schottky-
barrier-gate field effect transistor

housed in a hermetic, high
reliability package. This device is
designed for use in low noise or
medium power amplifier applica-
tions in the 0.5-6 GHz frequency
range.

This GaAs FET device has a
nominal 0.3 micron gate length
with a total gate periphery of
750 microns. Proven gold based
metallization systems and nitride
passivation assure a rugged,
reliable device.

Electrical Specifications, T, = 25°C

ATF-21170

70 mil Package

P //d% 74

]V

Symbol Parameters and Test Conditions Units| Min. | Typ. | Max.
NFq Optimum Noise Figure: Vg = 3V, Ijg = 20 mA [=2.0GHz | dB 0.6
f=4.0GHz | dB 0.9 1.1
f=6.0GHz | dB 12
Gy Gain @ NFy: Vg =3V, I)g=20mA [=2.0GHz | dB 16.0
f=4.0GHz | dB 12.0 13.0
f=6.0GHz | dB 10.0
Pyas Power Output @ | dB Gain Compression: f=4.0GHz | dBm 23.0
VDS =5V, [DS =80mA
Gyan 1 dB Compressed Gain: Vg = 5V, Ihg = 80 mA f=4.0GHz dB 13.0
g Transconductance: Vpg =3 V, V=0V mmho| 70 120
Ipsg Saturated Drain Current: Vg =3V, Vgg =0V mA 80 120 | 200
Vp Pinch-off Voltage: Vpg = 3V, Ipg = 1 mA A% -3.0 -1.5 | 08
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ATF-21170 Absolute Maximum Ratings

Absolute Notes: _
Symbol Parameter Units Maximum!! 1. Permanent damage may occur if
- any of these limits are exceeded.
Vbs Drain-Source Voltage \Y% +7 9 T 95°C
- LCASE TEMPERATURE = .
Vas Gate-Sou‘rce Voltage v 4 3. Derate at 4 mW/°C for
Vep Gate-Drain Voltage A% 8 Teasg > 25°C.
Ipg Drain Current mA Ipss 4. The small spot size of this tech-
Py Power Dissipation [2:3] mwW 600 nique results in a higher, though
- 5~ more accurate determination of GJ-C
Ten Channel Temperature O(J 175 than do alternate methods. See
Tsrg Storage Temperature C 65to+175 MEASUREMENTS section for
more information.
Thermal Resistance: 6;. = 2560°C/W; Ty = 150°C
Liquid Crystal Measurement: 1 umSpot Sizel*!
18
ATF-21170 Noise Parameters: Vg =3V, Ipg = 20 mA ™~ 15
Freq. NF, Topt Ra/50 20 k\ 12@
GHz dB Mag Ang N N | ¢
N 9
05 04 93 17 90 = \
1.0 05 85 3H .70 2.0 =27 1¢
20 06 70 70 46 L L5 T
40 09 59 148 14 05 ="
8.0 1.2 54 -177 09 0
1.0 2,0 40 60 80
FREQUENCY (GHz)
Figure 1. Optimum Noise Figure and
. Associated Gain vs. Frequency.
ATF-21170 Typical Performance, T, = 25°C Vps = 3V, Ipg = 20 mA, T, = 25°C.
16 25 30
“g S~ 25 [
L —] 2 20 oo -
Ga 12& S N\_"se
L N 20 |-
0 @M <Z AN o e DN \
> S N > 15 < MAG——
15 3 ~~ A\ 3 AN
o 10 S22 =<3 N G T
o 1.0 A NFo N \ 10 <
s S—=--17" 5 N N
'g 05 S 5 >
0 0 0
0 10 20 30 40 50 60 0.5 1.0 2,0 4.0 6.0 8.010.0 0.5 1.0 2.0 4.0 6.0 8.010.0
Ips (MA) FREQUENCY (GHz) FREQUENCY (GHz)
Figure 2. Optimum Noise Figure and Figure 3. Insertion Power Gain, Figure 4. Insertion Power Gain,
Associated Gain vs. Ipg. Maximum Available Gain and Maximum Available Gain and
Vps =3V, f = 4.0 GHz. Maximum Stable Gain vs. Frequency. Maximum Stable Gain vs. Frequency.
Vps = 3 V, Ipg = 20 mA. Vps =5 V, Ipg = 80 mA.
{ 201 }
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Typical Scattering Parameters, Common Emitter, Zg = 50 Q, T, = 25°C, Vpg = 3V,Ipg = 20mA

Freq. Su1 Sy1 Si2 Ss2
GHz Mag. Ang. dB Mag. Ang. dB Mag. Ang. Mag. Ang.

05 96 -31 1565 5.93 157 -29.4 034 T2 46 23
1.0 91 -bb 14.2 5.14 137 -24.3 061 15%) 42 42
2.0 82 -95 12.1 4.05 106 -20.4 096 36 39 -70
3.0 74 -123 10.2 3.23 82 -19.5 106 21 .35 91
4.0 .70 -147 88 2.74 61 -18.7 116 9 33 -109
5.0 65 -170 73 2.33 41 -18.2 123 -1 30 -127
6.0 64 167 6.3 2.07 22 -17.7 131 -10 29 -145
70 .65 146 54 1.86 4 -175 134 -17 26 -167
80 66 126 45 1.67 -13 -17.0 141 -28 26 164
9.0 .66 107 3.4 1.48 30 -16.6 148 -39 26 140
10.0 67 87 2.2 1.29 47 -16.2 1565 -50 25 114

Typical Scattering Parameters, Common Emitter, Zg = 50 Q, Ty = 25°C, Vpg = 5V, Ipg = 80mA

Freq. Si1 Sa; Si2 S22

GHz Mag. Ang. dB Mag. Ang. dB Mag. Ang. Mag. Ang.
05 95 -43 18.3 824 149 -32.4 024 67 49 -17
1.0 89 -64 174 7.28 133 -29.9 032 59 46 -26
20 78 -106 14.6 5.36 101 -25.2 055 44 40 45
3.0 69 -133 12.4 4.18 79 -23.4 068 A 38 60
40 64 -160 10.7 3.42 56 -22.7 073 31 36 81
50 60 175 9.1 2.85 37 21.7 082 24 35 -100
6.0 61 154 7.9 2.47 18 -20.4 .095 19 33 -115
7.0 61 136 6.9 2.22 2 -19.3 .108 12 31 -132
80 63 120 6.2 2.06 -14 -17.9 127 7 27 -152
9.0 64 102 5.3 1.85 32 -16.6 148 0 27 -179

10.0 .64 86 45 1.68 -48 -15.3 172 -13 29 165

A model for this device is available in the DEVICE MODELS section.

70 mil Package Dimensions

.040

8 [
SOURCE [ ] 4
020
.508
GATE — DRAIN i
L [ |
1 B 3 T
Notes:
(unless otherwise specified)
SOURCE L2 4, pimensions are in_
2. Tolerances mm
in .xxx =+ 0.005
mm .xx =+0.13
.070
004+ .002 T
.10+£.05 i
L. — ) T
‘ .495 +.030 ‘ 035
[ 1257 +.76 I 89

——
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Annexe 3 :

Représentations de réseau a deux ports

Two-Port Network
Representations

This appendix illustrates normalized transfer and scattering matrices of
typical two-port networks used in RF and microwave integrated circuits
(Table C.1); relationships between classical normalized transfer matrices
[A]- (or [ABCD]-), normalized impedance matrices [Z], and normalized
admittance matrices [Y] (Table C.2); relationships between classical nor-
malized transfer matrices [A]- (or [ABCD]-), wave normalized transfer
matrices [7], and normalized wave scattering matrices [S] (Table C.3),
and relationships between normalized and non-normalized matrices.

203

——
| —



Annexes

0 o2 2 0 A ysod  jAyus S38S0[
YA 2UT] WIO)
w2 0 0 e qus A ysoo A
0 2 w2 0 @S0 @Quis? 59550[
‘ ‘ TNOYIIA 2UI[ ULIOJ
a0 0 e eust  @sm® -1Un JO UoONIoY
I[H{A+T)d THA+T)H
(1) () e "
(A+)d-1 IM (A1) 1-(A-1)d = M
QoURYIWIPE JUNYS
o NE d e
I+H(A+1)Y 1+(A+1)¥ ap ap 0 ap
¥PT I={I=1)% I=(A+1)¥  1+(A+1)¥
+¥+2Z 1+¥+Z M VAT v
\ IS B R
+¥-z  ¥pC +Z-4 1-¥+Z I 7z -
1+¥+7 [+¥+7 W\rm W\/m W\( douepadur $9LIS
- e
pe 1-dTZ 1-Z-4 1+¥+Z z z
[aogvl 1o [v] oIy WEN
Juawd[g

SYI0MISN HoJ-om ], [eord£ ], 10 SSOMEN- PUe -1 (-ggV 10) -v'1' g TTAV.L

]
204 |

(
.




Annexes

“Jueysuod Jiys aseyd ayy s1g Gueisuod
uonenuae 2y} stp fueisuod uonededord oy st A ‘yius[osem aping ay) STy aulf ay) Jo YiSua] ay s17 ‘seouepadur
POZI[RULIOU-UOU PUE PAZIRULIOU A1 2 pue 7 ‘sour] Indjno pue indur Jo seouepadur oNSIAIOBIRYD oIk 2 pue ‘2 a1oym

z - 2z

¥y 0 il
-2 T A+ A+1 -1 12 \
X X — 4 JWIOISURI] e
e o oa-1| 1 F-1 y+1| 0 < S

1+ 1+ W\rm W\/N
A A 2

- m\(m 1+y 1-¥ = 9 \®\II+I$\ soouepadwr Juo
+y 1+¥ - z |z -12]J1p LA SOUT|
— % E 0 W\( \®\II|TII\Q JO Uo1RAUUOY)
q4se 14 -4 1+¥ _
$1 [i] ladavliolyl WL wEN
JuaWwag

(Ponunu02) SYIOMION HOJ-0Mm ], [B1dA ], 10] SAOIBIN-S PUE -1 (-dDgV 10) -v'1'd A 14dV.L

]
205 |

(
.




Annexes

ETN_ _ ﬁ«\:ﬂ — _ﬂ_ ¢ 2«\ ﬁ.\l — S\wﬁ\ﬂl NNN:N — _M_ ; :&TI — SNSNI NNN:N — _\uﬁ\ — _N_

,N\M ;\ﬁ —NN _NN
vy %4 T T
4l Ir 1z 1z 1T 1z _”QOMNT”_ 10 _”m\H_
v v AU z “z
1 |z| "z
v 1zl |7
:«\ I Nn\w ;\ﬁ :N _NN
Tt A 4! 8 EH
v v 1 lz| ||
vl ‘v 7z
Vo 4 1
Nmﬁl M :\H _m.\ﬂl NMN _,mN
:T :NQ _\w_ Tm_ NﬁN :N ﬁNH
_f\_| _;\ NN' NN\H
l[aoav] o [v] 141 1]

SOOLNBIN-A PUE “-Z*(-(7DgV 10) -V udomiog sdiysuoneoyz'g A TdV.L

]
206 |

(
.




Annexes

11
AL R i _
Xsl = igtlg — Zellg=|g

1z
S =0T~ =

Z:VNA_Y :‘@N X :
" 1 1% A C v __\NI
wouy | <=
QM. _mvﬂ N.H I . @ Iz
Tl I 1 11 Hn.¢\_¢;‘ml IZ. A N_\_v Tvx
g % R x(v+v)-|v|
i (VW)=
I
1z Iz . [
|m4| |vm4 ) PNT + ﬁTl “ PNT _ _qu
_,m;_ :,m.A ?..N _Nrﬁ Im_ﬂ‘l :—%.mul ST.TS#& m
_v.m. B _~|M4 m_rm :rm NﬂT _ m_\+ m NN«\ + _NT+ 1
¢ I + iy _ + %4y
S+ m :M.EWI Nmr.w._. N_rhl .nrh _
::ml;.m.IA:.m.I:AQ.m.I; XM ==z “r- a‘\ _N‘\
||||||||||| T 1 = mw | @ om v oy
2] i1 "8H T e S ol B Rk
ST | s -+ +
[sILzllaogvl o[yl

SR (-7OgV 10) -y pue - ['-§ udsamlag sdrysuoneay¢'g ITaV.L

207 !

(




Annexes

B.1. RELATIONSHIPS BETWEEN NORMALIZED AND
NON-NORMALIZED MATRICES
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