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Abstract

L R

The modern telecommunication systems subjected power amplifiers to increasingly
complex signas, thus linearity and efficiency are capitals criterions for the global
performance of the system. In recent years, there has been a strong demand to improve these
criterions of power amplifiers for wireless communications. For that, a new technique called
Doherty technique was used to alow maintaining the efficiency of the power amplifier across
a wide range of variation of the input power. In this context, the work presented in this
memory proposes an optimized design of Doherty power amplifier allowing answering these
constraints and to improve the linearity as well as the efficiency of the amplifying system. A
simulation of the performances of this amplifier using various topologies suggested with
optimization with was to carry out for goal to obtain the best reconsider and that by using
adequate software of simulations. As the field of mobile radiotelephony operates in the
vicinity of 1.8 GHz, the chows of the work frequency of this Doherty amplifier is fixed at this
value.

Key words: Doherty technique, Power amplifier, Microwaves design, MESFET Transistors.

Résumé
ks skelsk

L es systemes de communi cations modernes ont soumis les amplificateurs de puissance
ades signaux de plus en plus complexes ou la linéarité et e rendement demeurent des critéres
capitaux supplémentaires pour les performances globales du systeme. Ces dernieres années, il
y a eu une grande demande d amélioration de ces criteres pour les amplificateurs de
puissances en radio communications. Pour cela, une nouvelle technique appelée technique
Doherty a été mie au point permettant le maintient du rendement sur une large variation de la
puissance d'entrée. Dans ce contexte, le travail présenté dans ce mémoire propose une
conception optimisée d’ amplificateur de puissance de type Doherty permettant de répondre a
ces contraintes et d’améliorer la linéarité ains que le rendement du systéme amplificateur.
Une simulation des performances de cet amplificateur utilisant différentes topologies
proposées avec optimisation a été effectuée pour but d obtenir de meilleures réponses et cela
en utilisant un logiciel de simulations approprié. Comme |le domaine de radiotéléphonie
mobile opére au voisinage de 1.8 GHz, le chois de la fréquence de travail de cet amplificateur
Doherty est fixé a cette valeur.

Mots clés : Technique Doherty, Amplificateur de puissance, Conception micro-onde,
Transistors MESFET, rendement, linéarité.
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INTRODUCTION GENERALE

INTRODUCTION GENERALE

Au cours des derniéres années, les systemes de tél écommunications ont évolué de facon
spectaculaire que ce soit des applications grand public, satellite ou radar. Cette évolution se
traduit notamment par une amélioration de la qualité des services qui requierent une quantité
considérable d’information a transmettre.

Pour répondre a ce besoin, les systemes de télécommunications modernes ont vue leurs
architectures modifiées afin de pouvoir utiliser des modulations numériques capables de
transmettre des débits binaires de plus en plus élevés. Ces nouvelles techniques de modulation
ont conduit a de nouvelles méthodes de conception afin de satisfaire les spécifications des
normes associ ées a ces modul ations.

Pour tous les pays, les télécommunications sont une priorité incontournable. Les
rapides développements de la recherche et de I’industrialisation ont permis a un large public
d accéder aux moyens modernes de systemes de télécommunications Dans tous ces systemes,
la partie émission contient I’un des éléments le plus délicat a concevoir : I’amplificateur de
puissance, la consommation d’énergie de cet élément est la plus importante et la linéarité est
un critere important pour assurer laqualité de latransmission.

L’amplification des signaux a enveloppe variable issus des modulations complexes
entraine une chute du rendement a des fréquences micro-ondes ou le comportement de
I’amplificateur est non linéaire et peut conduire & la génération de signaux parasites pouvant
dégrader la qualité de la réception. Ainsi, les spécifications nouvelles ont conduit a la
recherche d architectures de circuits d amplification afin d’améiorer la linéarité et le
rendement des amplificateurs de puissance, I’ une des architectures performantes qui répond a
ces problémes est celle présentée par Doherty.

Dans ce cadre, ce projet de mémoire de Magister présente une conception et une
simulation des performances d’ un amplificateur de puissance adoptant la technique Doherty.
Cette technique a pour but d'améliorer le rendement ainsi que la linéarité du systeme
amplificateur.

L asynthése de ce travail est présentée en six chapitres comme suit :

Tout d'abord, le fonctionnement et les principaes sources de non linéarités des
transistors bipolaires a hétéo-jonction et les transistors a effet de champs seront traités
brievement dans le premier chapitre ains que leurs conséquences sur |’amplification de
signaux. On présentera aussi dans cette partie des modéles non linéaires de ces transistors
ainsi que | es parameétres du modéle de Statz choisis pour cette conception.
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Comme nous allons faire des ssimulations non linéaires utilisant un logiciel dont le
principe d’ analyse est basé sur différentes méthodes d'analyse non linéaires, on présentera
dans le second chapitre un apercu de ces différentes méthodes d analyse utilisées dans ces
simulations micro-ondes.

Les amplificateurs de puissance ainsi que leurs différentes classes de fonctionnement et
les grandeurs fondamental es | es caractérisant feront I’ objet du troisieme chapitre.

Puisgque le but de ce travail est la conception d’un amplificateur de puissance suivant
une technique de linéarisation dite Doherty, cette derniére sera exposée au quatrieme
chapitre.

Les étapes de conception de I'amplificateur de puissance Doherty en utilisant
différentes topologies proposées en vue d amélioration des performances du systéme feront
I’ objet du cinquiéme chapitre.

Enfin, les résultats de simulations non linéaires obtenus pour ces différentes topologies
proposées de I'amplificateur de puissance Doherty avec optimisations en plus des
comparaisons des performances de ces amplificateurs a ceux des amplificateurs
conventionnels seront présentés dans le dernier chapitre.

Une conclusion générale exposera sur | es performances obtenues.
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CHAPITRE | Lestransistors de puissance

Les transistors de puissance

I.1. Introduction

L’ amplification de puissance aux fréquences RF et micro-ondes est un point clef dans
de nombreux domaines d’ applications tels que les communications sans fils, I'imagerie, ou la
réalisation de RADAR. Un amplificateur de puissance est un circuit chargé d’ amplifier une
énergie RF par |’apport d’'une énergie continue. Cette puissance peut étre générée par une
grande diversité de techniques et une large gamme de dispositifs. Chacune de ces applications
possede ses propres spécifications telles que les fréguences et largeurs de bandes utilisées. De
plus, la génération de puissance RF doit S effectuer sous contraintes de rendement, linéarité,
fiabilité et colt en fonction des applications requises.

La conception des amplificateurs de puissance passe d' abord par le choix d’ un type de
transistor en fonction de I’ application visée. Pour cela, une synthese des principaux types de
transistors utilisés pour I’amplification de puissance dans le domaine des micro-ondes sera
exposee dans ce chapitre.

Les tres bonnes performances qu’ offrent les transistors a effet de champ (TEC) a
I"arséniure de gallium (GaAs) et les transistors bipolaires a hétéro-jonction (TBH) autorisent
aujourd hui des fréguences de fonctionnement proches de la centaine de GHz [1]. Ces
transistors font continuellement I’objet de travaux de recherche afin d’améliorer leurs
performances et leur modélisation permettant d’ estimer la linéarité et le rendement des
amplificateurs complets. La modélisation des transistors passe d'abord par I'étape de
connaissance des éléments les plus fortement non linéaires de ces derniers. A cet égard, des
modeles ont été créés pour les transistors bipolaires et & effets de champs afin de prendre en
compte leur comportement non linéaire et d’ évaluer les performances de I’ amplificateur.

Chacun de ces différents types de transistors présente un effet fondamental basé sur une
source de courant commandé en tension. Cet effet étant linéaire dans une plage centrale des
caractéristiques statiques ; cependant dés que I'on cherche a optimiser les gains ou les
rendements, il faut utiliser les transistors dans des zones non linéaires de leurs
caractéristiques. |l faudra aors trouver un bon compromis entre le gain, le rendement et les
effets non linéaires. C’ est pourgquoi nous alons décrire la structure, le comportement, les non
linéarités et les performances de ces composants.

I.2. Transistors bipolaires micro-ondes
I.2.1. Introduction

Le transistor bipolaire a homo-jonction est le premier composant actif a semi-
conducteur. |l a éé inventé par Bardeen et Brattain en 1948. La théorie a été élaborée par
Schokley en 1949 et le premier transistor avue le jour en 1951. L’introduction d une hétéro-
jonction dans sa jonction base émetteur a été proposée par Schokley et différents substrats ont
été étudiés [Silicium (Si), (GaAs), ou Phosphore d’ Indium (Inp)]. Les transistors bipolaires se
sont toujours distingués comme composants de puissance par leur capacité a controler de
forts courants sous des tensions importantes.
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Latres bonne linéarité du gain en courant des transistors bipolaires dans la zone saturée
permet de concevoir d excellents amplificateurs linéaires. La caractéristique exponentielle
courant / tension des transistors bipolaires est un avantage pour laréalisation de fonctions non
linéaires telles que multiplieurs, mélangeurs ou amplifi cateurs.

L’industrie des micro-ondes fait actuellement usage de deux types de transistors
bipolaires : soit de tres gros composant sur silicium pour des fréguences jusgqu’a 3 ou 4 GHz
dans des applications radar par exemple, soit des transistors bipolaires a hétéro-jonction
(HBT) dont les potentialités sont prometteuses en termes de rendement, de bruit et de
performances aux hautes fréquences [2].

1.2.2. Le transistor bipolaire a hétéro-jonction

Le transistor a hétéro-jonction est un dérivé du transistor bipolaire. L’ hétéro-jonction
est congtituée par la juxtaposition de deux semi conducteurs différents présentant des largeurs
de bande interdite différentes (GaAlAs / GaAs, GalnP / GaAs, InP / GalnPAS,...). Son
principe de fonctionnement est proche de celui du transistor bipolaire & homo-jonction. La
présence de |'hétéro-jonction entraine I’augmentation de la barriere de potentiel entre
émetteur et base vue par les trous ; ce qui favorise le coefficient d émission. La différence
entre le bipolaire homo et hétéro-jonction se traduit essentiellement par le décalage de la
caractéristique courant/tension = f (Vgg), pour I’homo-jonction Vgg = 0.7 v et pour | hétéro-
jonction Vge = 1.4 v. L’ hétéro-jonction a pour particularité de présenter aux trous une barriere
de potentiel plus élevée qu'aux électrons. Ceci se traduit par une meilleure efficacité
d'injection de I’ émetteur autorisant un surdosage de la base. Cela contribue ala diminution de
larésistance parasite de la base et ala possibilité de travailler a des fréquences élevées[2]. Du
fait de sa structure verticale qui lui procure une isolation des jonctions de la surface et des
interfaces avec les substrats, le HBT est peu sensible aux effets de piéges. Aussi, les HBTs
ont un fort gain en courant et un bruit en 1/f relativement plus faible ce qui les rend des
composant de choix pour les applicationstelle que I’ amplification.

1.2.3. Caractéristiques hyperfréquences des HBT's

Les définitions de la fréquence de transition (fr) et de la fréquence maximale
d oscillation (fmax) permettant de quantifier les possibilités hyperfréquences d'un transistor
bipolaire sont nécessaires, f est la fréquence a partir de laguelle le module du gain
dynamique en courant est inférieur al et fy, lafréguence maximae d oscillation avec :

_ St
fMax - 87[RBCTC (I '1)
1
= e (1.2)

ou:
- Tec représente le temps de transit entre I’ émetteur et le collecteur,
- Rg larésistance de la base,
- Cyc lacapacité de transition de lajonction base-collecteur polarisée en inverse.
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Pour de bons résultats micro-ondes les transistors bipolaires doivent présenter un grand
gainp, avec une vaeur adéguate de la résistance de base. Une résistance de base trop élevée
limitera la fréguence, les capacités intrinseques connectées a la base et la résistance Rg
constituent une constante de temps limitant la fréquence. De plus, un gain trop faible limitera
les performances hyperfréquences. Un fort dopage de |a base augmentera la barriére vue par
les porteurs minoritaires injectés dans la base, ce qui a pour effet de réduire le courant de base
et donc d’augmenter |’ efficacité d’ injection et donc le gain.

1.2.4. Effets parasites non linéaires des transistors bipolaires
1.2.4.1. Diodes de fuites

Les diodes de fuites sont des diodes parasites de la base vers I’ émetteur et de la base
vers le collecteur. Il sagit d effets de structure sur le transistor, le courant de base (lg)
qu’ elles générent n’intervint pas dans I’ amplification du transistor, une partie du courant Ig est
perdue dans un courant de diode de fuite. Ce courant de fuite diminue progressivement par
rapport au courant de la commande du collecteur. Le fait que cette participation des fuites ne
soit pas constante et diminue lorsgque g augmente, et donc le gain en courant () augmente,
signifie que le coefficient d'idéalité de ces diodes de fuites est plus grand que celui des diodes
de commende [2].

1.2.4.2. L’Effet Kirk

Lors d’'un régime de forte injection, la densité des éectrons traversant la jonction base
collecteur n’est plus négligeable devant la densité de dopage du collecteur. Pour maintenir la
neutralité électrique, |I'augmentation de la densité d’ électrons transitant dans le collecteur
conduit a un agrandissement de la zone dépeuplée du collecteur. A partir de I’instant ou cette
zone dépeuplée atteint la limite du collecteur, I’ augmentation de la densité d’ é ectrons ne peut
plue étre compensée par |’ agrandissement de cette zone dépeupl ée.

La densité de charge de la zone dépeuplée du collecteur devient alors négative. Ce
changement de signe de densité de charge induit une inversion du champs électrique et a pour
effet une injection de trous dans la base vers e collecteur ce qui augmente lalargeur effective
de la base et engendre la détérioration du gain en courant et de la fréquence de transition. Cet
effet est connu sous le nom d effet de Kirk [2]. Ce phénomene est masqué par production
d’ une contre-réaction, en utilisant une forte résistance d émetteur qui crée une chute de
tension base émetteur intrinséque proportionnelle au courant qui la traverse, et cela pour des
niveaux de courants restant dans les limites de fonctionnement du transistor.

1.2.4.3. Phénomeéne d’avalanche

En régime de fonctionnement normal, les éectrons traversant la jonction base
collecteur sont balayés par un fort champ électrique induit par la polarisation inverse de la
jonction base collecteur. A partir d’un certain niveau de ce champ éectrique, les éectrons
atteignent une vitesse critique qui déclenche un processus d'ionisation par impact. Le niveau
de tension correspondant est appelé tension d avalanche, ce phénomeéne d’ionisation génere
des électrons qui viennent augmenter le courant de collecteur et des trous qui viennent
diminuer le courant de base. Il en résulte que le gain en courant augmente considérablement,
ce qui peut conduire ala destruction du transistor [2].
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1.2.4.4. L’Effet de quasi-saturation

Cet effet parasite désigne I'existence sur certains transistors d une transition douce
entre la zone ohmique et la zone saturée. L’effet de gquasi -saturation pourrait étre pris en
compte al’ aide d’ une résistance de collecteur non linéaire dans le modéle [2].

1.2.4.5. Modulation de la largeur de base

Cet effet parasite, mis en évidence par Early [2], introduit un comportement non
linéaire augmentant la résistance de sortie, latension V ce devient alorsimportante. La zone de
charge d espace de lajonction base collecteur diminue la largeur active de la base, cette zone
de d’espéce s agrandit dans la base avec la tension Vgc. On appelle ce niveau de tension
atteint : tension d’ Early, il annule lalargeur de la zone active de la base.

1.2.4.6. Phénoméne d’emballement thermique

La rapidité de développement de la technologie THB est lié a I’augmentation de sa
densité de puissance de sortie ce qui génére une chaleur limitant ainsi ces performances.
L’ effet auto-échauffement aboutit au phénomeéne d emballement thermique du transistor
bipolaire a homo-jonction au silicium qui veut dire augmentation du gain en courant avec la
température. Au contraire, pour le THB le phénomeéene d auto-échauffement produit une
décroissance du gain en courant qui devient brutale lorsqu'on atteint la zone dite
d emballement thermique [2]. Ce phénomene résulte de la non uniformité spatiae de la
température dans le transistor. Cela peut provoqué une augmentation localisée et brutale de la
température qui dégrade ou détruit le composant.

Lasolution la plus performante a ce phénomene consiste a concevoir un drain thermique
permettant de favoriser le transfert de chaleur des transistors élémentaires vers les bords de la
puce, ce qui diminuera la valeur de la résistance thermique associée et donc diminuer la
température du transistor.

I.3. Transistors micro-ondes a effet de champ
1.3.1. Introduction

Le transistor a effet de champ dénommé FET ou TEC repose sur le fonctionnement
d un dispositif semi-conducteur unipolaire; c’est a dire qu’ un seul type de porteur intervient.
Ce porteur est de type N pour des raisons de meilleures mohilité, vitesse de saturation et

coefficient de diffusion. Selon les différents contacts de grille, on atrois types de transistor a
effet de champ :

- Le JFET (Junction Field Fffect Transistor ) : grille ajonction PN.

- LeMOSFET (Metal Oxyde Semi-coductor Field Effect Transistor ) : grille
métallique isolée de la couche active par un oxyde isolant.

- Le MESFET ( Metal Semi-conductor Field Effect Transistor ) : grille métallique a barriére
Shottky.
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Les premiers transistors a effet de champ furent élaborés en silicium. Cependant,
bien que ce matériau possede de nombreuses qualités (structure simple, peux onéreux, facile
a réaliser, réaliser, existence d'un oxyde de silicium isolant, ...), le silicium permet des
fréquences d'utilisation maximales de I'ordre de quelques GHz [1]. Afin de disposer de
composants pouvant fonctionner a des fréquences plus élevées, le silicium a été remplacé par
I’ Arséniure de Gallium en 1966. En effet, L’ Arséniure de Gallium possede de nombreux
avantages : mobilité électronique six fois plus éeveée, tensions de polarisation plus petites
et possibilité de réaiser des topologies de composants a hétéro-jonctions plus
performants [3]. Ceci apermis I’ utilisation destransistors a effet de champ aux fréquences
micro-ondes, en premier le MESFET sur AsGa.

1.3.2. Principe de fonctionnement des transistors MESFET's

Pour leurs propriétés physiques comme mobilité, vitesse de saturation, conductivité
thermique et champ de claguage; les MESFETSs a base d’ Arséniure de Gallium sont les plus
utili sés en fréquence micro-ondes. Dans I’ état de |’ art aujourd’ hui, la couche active de type N
dans un substrat semi-isolant est déposée, ensuite la grille en métal réfractaire puis les zones
N* qui sont implantées en se servant d un métal comme d’ un masqgue pour obtenir deux zones
d’ accés généralement auto-allignées sur la grille. Les contacts de source et de drain sont des
contacts ohmiques contrairement au contact Schottky dela grille (figurel.1).

Source Grille Drain

|

Couche active N

Zones d’ acces N* implantées

Substrat semi-isolant

Figurel.1: Vueen coupe d'un MESFET sur GaAs

Le principe de base du MESFET repose sur les caractéristiques d'une jonction de
Schottky : lorsqu’un métal (grille) est mis en contact avec un semi-conducteur (SC) de type
N, les éectrons du SC au voisinage du métal diffusent dans ce dernier laissant ainsi une zone
dépeuplée sous | a grille sur une profondeur d, perdant des électrons; le SC devient de pus en
plus positif par rapport au métal. Ce qui donne naissance a un champ €électrique intérieur.
Lorsqu’on applique une tension Ve extérieure négative entre le métal et le SC, le champ
électrique total (extérieur et intérieur) augmente entrainant ainsi la reprise du processus de
diffusion sur une profondeur supérieur ad. Si latension Ve est positive, le champ électrique
total diminue et tend ver O, I’épaisseur d diminue et les électrons diffusent du SC vers le
métal donnant naissance a un courant le qui S exprime comme sulit :

Iezls(exp(NZ"U J—l] (1.3)
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ou:
- lg courant de saturation,
- U+ est le potentiel thermodynamique (25 mV a 300 °K),
- N est lefacteur d'idéalité de ladiode comprisentre 1 et 2,
- Vj est latension intrinségque appliquée alajonction.

Notons gu’ en régime de fonctionnement normal du MESFET, la grille est généralement
pol arisée négativement par rapport ala source tandis que le drain est polarisé positivement par
rapport a la source également. La présence du contact Schottky crée une zone dépeuplée de
porteurs libres sous la grille, la concentration des électrons mobiles est donc maximale dans la
fraction restante de la couche conductrice appelée canal conducteur. En effet, lorsque I’on
applique une tension Vps positive, un flux d éectrons traverse le canal de la source vers le
drain correspondant a un courant Ips dans le sens inverse. Or, la section du canal conducteur
disponible est limitée, donc si on diminue Ves; I’épaisseur d augmente et par conséguent le
courant Ips diminue. On se trouve ainsi en mesure de contrdler le passage du courant de sortie
par lacommande de grille.

La zone de fonctionnement linéaire du MESFET appelée également zone ohmique
correspond a une évolution quasi linéaire du courant de sortie Ips pour de faibles valeurs de
Vps EnN effet, la section du canal conducteur est presque uniforme puisgu’ elle dépend
principalement de la commande Vgs. Au fur et a mesure que Vps augmente, la section de la
zone dépeuplée devient de plus en plus large dans le cana coté drain, ce qui provoque le
resserrement de ce dernier et par conséquent la saturation du courant Ips. On nomme courant
de saturation Ipss la valeur du courant de drain pour laquelle le transistor commence a rentrer
dans la zone de saturation lorsque latension de polarisation de grille V gs est égale a0.

1.3.3. Les transistors HEMTsSs

Afin de dépasser e probleme de limitation de la mobilité des porteurs dans le canal du
MESFET, il fut créé des transistors a hétéro-jonction a savoir Le GaAlAs / AsGa appelés
HEMT ( High Electron Mobility Transistor ) qui possedent de meilleurs propriétés de
transfert d’ électrons et de bonnes performances en bruit. La différence entre les MESFETS et
lesHEMTSs se situe au niveau du principe méme du contrdle du courant dans le canal. Dans le
MESFET, |’ électrode de grille contrble la section du cand disponible pour la conduction.
Pour le HEMT, elle contrdle la densité d’un gaz d éectrons libres dans une zone non dopée
située sous I’ hétéro-interface qui constitue le canal du transistor. Les propriétés de transfert
de ce gaz d’ électrons se formant de la diffusion d’ électrons libres de I’ AlGaAs vers la couche
AsGa, sont considérablement supérieurs a celles des électrons libres dans un MESFET
classique puisgue le canal se situe dans une zone non dopée atres forte mobilité. De plus, les
collisions entre électrons n’ ont que rarement lieu en raison de défauts peu nombreux. Pour ces
différentes raisons, le HEMT est un dispositif a trés fort gain et a trés faible bruit HF, sa
limitation en fréquence est de |’ ordre de 60 a 70 GHz [4].

Pour cela le HEMT est le composant le plus privilégier pour les applications de
puissances hautes fréquences ainsi que pour des applications a faible bruit telles que les
circuits de pré-amplificateurs des satellites ou encore les oscillateurs. Pour ses performances
en puissance adaptée surtout a des applications faibles tensions d’alimentation mais forts
courants telles que les communications mobiles.
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1.3.4. Effets parasites non linéaires dans les FETs

Des effets indésirables viennent perturber le fonctionnement statique et hyperfréquence
du MESFET, qu’on peut regroupé en deux parties : effets a dynamiques lentes tels que les
pieges et effets thermiques [3].

1.3.4.1. Effets a dynamiques lentes

Les phénomeénes de piéges correspondent a I’ existence d’ états énergétiques pouvant
étre occupés par des porteurs dans la bande interdite du matériau. Ces niveaux d’ énergie sont
majoritaires dus a la présence d impuretés dans le substrat. Cela vient du fait qu’ils capturent
ou libérent des électrons qui participent au courant dans le canal, les constantes de temps liées
a ces captures et émissions correspondent a des fréequences de I’ ordre ou inférieures a la
centaine de KHz [3], ces piéges présentent des énergies différentes d’ émission et de captures
des électrons et des constantes de temps multiples d’ émission et de capture. |l en résulte une
variation importante de la transconductance et de la conductance de sortie. D’ autres effets
parasites sont tres dépendant de la technologie, de la profondeur et de la pureté du substrat.
Tous ces effets sont regroupés sous les termes de « sidegating » et de « backgating », il en
résulte généralement des contraintes géométriques minimales de dessin des MMICs
(Microwave Monoalithic Integrated Circuit) afin d’ en limiter les conséguences.

1.3.4.2. Effets thermiques dans les FETs

De la méme maniére que les effets de pieges, les effets thermiques dans les transistors
vont induire des variations dynamiques lentes. L’ état thermique résulte de la température
ambiante et de I’auto-échauffement du transistor avec un effet mémoire important. Des
courants de fuites ont été observés dans les transistors MESFETs entre 300 et 400 °C
entrainant la dégradation a la fois de la conductance de sortie et des caractéristiques de
saturation du composant [3]. Ces courants de fuite dus principalement au contact de grille et
au substrat augmentent avec la température, tandis que les fuites du substrat proviennent de
I”augmentation de la conductivité de ce dernier avec la température. Ce effets deviennent
significatifs (variation significative de la résistance thermique) pour plusieurs doigts de grille.
Afin de limiter ces effets, il faut réduire la résistance thermique du transistor afin de
minimiser |’ élévation en température. Pour cela on insére des résistances ballast en série sur
chacun des doigts, malheureusement ces résistances dégradent le gain du transistor et donc le
rendement en puissance ; ce qui impose un compromis.

1.4. Modélisation des transistors
I .4.1. Introduction
La modélisation non linéaire des transistors permet d estimer les performances en
linéarité et en rendement des amplificateurs complets. Cette modélisation passe d’ abord par
I étape de |a connaissance des € éments les plus fortement non linéaires du transistor.
A cet égard, des modéles ont été créés pour les transistors bipolaire et a effet de champ
afin de prendre en compte leur comportement non linéaire. La modélisation consiste a

caractériser par une fonction mathématique ou un modele numérique les différents
composants actifs ou passifs qui constituent le circuit.

ENP 2006 9




CHAPITRE | Lestransistors de puissance

En pratique, les composants actifs qui remplissent les fonctions linéaires et non
linéaires sont invariablement dépendants de la tension que leur est appliquée ou le courant qui
les traversent. Aussi la meilleure méthode de les simuler est celle qui utilise un modéle
contenant a la fois des éléments linéaires et non linéaires, ces dernier sont sUpposés quasi-
statique (ne prend pas en considération le temps de redistribution des charges dans le
transistor lorsgu’il est soumis a des variations de tension V ge €t / ou Vic), hypothese valable
jusqu’a 100 GHZ [5]. L’ avantage de cette approche réside dans le fait qu’un modele linéaire
ou petit signal peut facilement étre converti en modele grand signal en incluant simplement
les dépendances des éléments du composant en fonction de la tension et/ou en modifiant
légerement |a topologie du modele. Cette modélisation quasi-statique n’est cependant pas
valable pour des composants fortement non linéaires qui sont utilisés dans des circuits
spécifiques mais englobe bien une large partie des composants actifs micro-ondes d’ ou son
utilité. Aussi, cette approche est également conditionnée par le fait que toute fonction linéaire
peut étre abordée comme un cas particulier d'une fonction non linéaire. En effet, en
explicitant le modéle grand signal d’un composant, nous pouvant sous entendre que son
équivalant petit signal peut étre déduit par simple hypothése de non variation de ses éléments
non linéaires en fonctions de latension qui leur est appliquée ou le courant qui les parcourt.

De nombreuses recherches portant sur la modélisation des transistors micro-ondes ont
permis de les classer en deux grandes catégories: d’'une part les transistors au silicium et a
I"arséniure de gallium et d autre part les transistors a hétéro-jonction. Les modeles simplifiés
diminuent la précision tandis que les modéles trop élaborés consomment beaucoup en
mémoire et temps de calcul.

Les transistors bipolaires en GaAs et les transistors a effet de champ au silicium sont
abandonnés du fait que les premiers présentent une résistance de base élevée et un petit gain
d’ emetteur tandis que les seconds ont de faibles performances en micro-ondes.

Le choix se fait donc en pratique entre les bipolaires au silicium a hétéro-jonction et les
transistors a effet de champ en GaAs dont les plus usités sont les MESFET qui présentent un
gain et une puissance de sortie plus élevés que les bipolaires. De plus, si les avantages du
silicium sont le faible colt et la conductivité thermique élevée, I'GaAs, de par la grande
mobilité des électrons, est préféré en micro-ondes. Ces caractéristiques font du MESFET le
transistor le plus utilisé en hyperfréquence.

I .4.2. Modélisation du HBT

Le modéle classique est constitué d' ééments éectriques localisés. Ces éléments sont
habituellement séparés en deux groupes. Le premier regroupe les éléments modélisant les
lignes d'acces et les électrodes du composant. Ces éléments sont appelés ééments
extrinséques et sont indépendants de la polarisation et du mode de fonctionnement du
transistor. Le deuxiéme groupe du modéle est constitué des éléments intrinséques et sont en
majorité fonction des tensions de commande appliquées.

Lafigure (1.2) présente un modele électrothermique non linéaire en éléments localisés
d'un transistor bipolaire a hétéro-jonction [2]. Ce schéma permet de réaliser une topologie de
modeéle électrique grand signal du transistor extrémement utile pour la conception assistée par
ordinateur des circuits micro-ondes. Afin de compléter le modéle du HBT, un circuit
thermique R+yCry représentant la dépendance thermique de ses non linéarités est gjouté, Rry
représente la résistance thermique et Ctn la capacité thermique cal culée comme suit :
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T J (1.4)
Cr = Rﬂ(gj
TH

7., représente la constante thermique qui signifie le temps de recul de latension Vbe pour
une impulsion du courant de base. Larésistance Ry peut se calculée par :

AT
Ry = (1.5)
dissipée
Circuit Thermigque
Pdissip=lcg*Vee +by Vibey
C
Oral  oFm AT i
|
_@_ %_cme{we,ﬂ
T=AT+T
amb ChelVeeT) —Hs—
LH RIEIEI RIDI RDD LE
E;,'_ M.JJ\/TW
—Cbe {m}% % A¥4 %
J; Ict{Vbe, Vbe, T) J;
CbelVbe, T)
R,
LE

Figurel.2 : Modele non linéaire électrothermique d’ un transistor bipolaire [1]

Le comportement non linéaire des transistors bipolaires provient de plusieurs sources de
non linéarités. Parmi celles ci, la plus significative est la commande du courant de sortie en
fonction du courant d’entrée. Cette commande est vraiment non linéaire pour de faibles
tensions Vbe et devient progressivement linéaire en fonction du courant. Les résistances série
de base et d émetteur ont globalement un effet linéarisant [1]. Pour des fréquences de
fonctionnement élevées, les non linéarités engendrées par les capacités Be C et CscC
deviennent également une source de non linéarité importante. Aussi, la dépendance de la
capacité Cbc en fonction de la tension Vce avait une contribution significative dans la
distorsion des signaux. De méme, les inductances parasites ains que les capacités de plot
doivent étre prises en compte.

I .4.3. Modélisation du MESFET
I.4.3.1. Modele petit signal

De tres importantes recherches ont été menées pour approcher de la maniére la plus
précise et la plus compléte possible les phénomeénes existant dans | e transistor MESFET. La

plus part des travaux sont basés sur la résolution numérique des équations différentielles
régissant le composant.
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Des approches analytiques ont certes été développées mais elles restent quelque peu
limitées du fait de I'utilisation de certains paramétres physiques du MESFET. Pour étre
valide, le modéle doit étre précis tout en étant relativement facile a smuler. Cependant les
modeles disponibles ne répondent que partiellement a ces deux exigences. En effet, un
modele rigoureux doit, soit comporter beaucoup d' éléments (jusqu’ a une centaine), soit étre
régie par des équations complexes peu pratiques a manipuler.

D’un autre coté, un modele simplifié est limité en précision et/ou n’est valable que sur
plage de fréguence ou de tension donnée.

Le schéma classique équivalent petit signal le plus utilisé dans les ssimulateurs micro-
ondes est celui de la figure (1.3), il est composé de deux parties: une partie intrinséque qui
traduise par sa nature le comportement localisé de la structure physique du transistor non
linéaire et une partie extrinseque représentant les différentes structures d'acces a ce
composant correspondant aux éléments parasites du FET. Le modéle du transistor intrinseque
reste le méme et seule la localisation des ééments parasites est différente puisqu’ elle dépend
de la structure géométrique du composant et du montage du transistor. Les ééments de la
partie intrinseque dépendent des polarisations du transistor tandis que les éléments parasites
sont considérés indépendants des points de polarisation.

C?d ROd  sgments intrinséques

AW

Lg Rg

d Ld
ATy

G

Grille v
Cpg |
R "*’Q-G”"G) gﬁd::

cp (97—7 Drain
Cds
Rs
Gm=Gm; &1
Ls

Source

Figure 1.3 : Schéma équivalent classique petit signal du MESFET [ 2]

e La transconductance intrinseque Gm est I’élément principal du transistor, elle traduit le
contréle du courant de cana (Ips) par latension Vgs pour une tension Vpg constante et est
directement proportionnelle au gain du transistor. Elle est mathématiquement définie par :

_ 0l

Gmy, =
Vs

VDS:Cte (1.6)

e Laconductance Gd représente lavariation de la résistance de canal suite a une variation
delatension de drain V ps pour une tension V gs constante :

ol s

Gd = =25
Vs

Ves-cie (1.7)
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e Les capacités Cgs et Cop représentent les variations de la charge accumulée sous
I’ électrode de grille, dans la zone de charge d’ espace et le couplage électrostatique entre les
électrodes du composant, respectivement pour une tension V gp constante et Vs constate. Ces
capacités peuvent étre définies par les relations suivantes :

00,

CGS = aV; VGD:Cte (|-8)
o0,

CGD = aVGZG)S Vis=cie (L.9)

ou Qg est lacharge totale stockée sous I’ électrode de grille.

e La capacité Cps, modélise essentiellement le couplage électrostatique entre les zones
fortement dopées situées sous les électrodes de drain et de source.

o Lesrésistances Ri et Rgd permettent de prendre en compte certains effets distribués du
cana. Elles sont communément utilisées, car d'une part Ri permet de mieux modéliser
I'impédance d'entrée du transistor et d'autre part Rgd améliore la modélisation de la
rétroaction du transistor. Cependant, elles montrent leur limite lors de la montée en fréquence
du composant, lorsque les effets distribués deviennent prépondérants. En effet, I utilisation de
deux résistances pour modéliser les effets distribués du composant, parait étre une démarche
incohérente. De plus, la détermination de ces résistances demeure difficile et souvent
dépendante des tensions de commandes du composant

e T, associé a Gm, est le temps nécessaire a la redistribution des charges apres une variation
de Ves.

e Lg, Ld et Ls sont des éléments extrinseques au TEC. Ils modélisent les busd acceés
du transistor ains que les effets réactifs des connexions du transistor. En technologie
microruban.

e Rs et Rd tiennent compte des résistances de contact ohmique et semi-conducteur. Rg
représente la résistance de métallisation du contact de grille de type Schottky.

e Les capacitées Cpg et Cpd sont les capacités de plot du transistor. Elles sont
principalement dépendantes du type de calibration a effectuer pour caractériser le TEC.

Les valeurs des différents éléments constituant |e modéle petit signal sont extraites a
partir de la mesure des parametres S pour chagque point de polarisation mesuré.

I.4.3.2. Modéle non linéaire
Pour les forts signaux, la topologie compléte du modéle non linéaire classique est
représentée par la figure (1.4). Par rapport a la topologie de la figure (1.4), plusieurs & éments

ont été rajoutés ou modifiés afin de prendre en compte leur dépendance vis a vis de la
polarisation.
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L e modéle comporte uniquement 5 non linéarités, les autres ééments intrinseques : Ri, Rgd et
Cbs sont considérés constant.

lgd

Ls |ds=f[Vglt-t),Vd} ]
Source

Figure 1.4 : Schéma équivalent classique non linéaire du MESFET [3]
Les non linéarités présentent sont :

e Lasourcede courant Ids est la principale non linéarité, elle est commandée par les tensions

intrinséques Vd et Vg.. Pour décrire ces non linéarités, de nombreuses expressions analytiques
existent et sont habituellement établies a partir d’ une approche physique. Cependant elles ne
permettent pas de tenir compte de I’ensemble de la caractéristique du transistor et elles
doivent donc étre modifiées. Le retard 1t est inclus dans le modéle pour tenir compte de la
réponse non instantanée de la source de courant avec latension de grille.

e Deux diodes Igs et Igd commandées par la tension a leurs bornes. Elles modélisent le
courant d’entrée (courant de grille). Elles sont également décrites par des expressions
analytiques.

e Un générateur de courant davalanche permettant de prendre en compte ce
phénomene parasite.

Pour les éléments Ri, Rgd, 1, et Cds sont choisis indépendants des tensions
d excitations de grille et de drain. Leurs faibles variations avec ces tensions ne justifient pas
d étre prises en compte. De plus, cela aurait un effet néfaste sur les bonnes propriétés de
convergence du modéle et donc de son utilisation en C.A.O.

e Les capacités Cgs et Cgd sont tres dépendantes des tensions d’ excitation de grille et de
drain. Il est donc important de les considérer comme non linéaires. Dans un simulateur de
circuits, lareprésentation des effets capacitifs se fait généralement a partir de la charge Q.

De trés nombreuses expressions décrivant ces non linéarités ont été proposeées, en

particulier pour la source de courant |ps. Dans cette conception, le modéle utilisé est celui de
Statz dont les parameétres sont disponibles (annexe A).
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I.4.3.3. Modéle de Statz

Le modele de Statz, appelé aussi modéle de Raytheon, est le plus intéressant car il
présente deux approches du courant Ips selon la région detravail [6], on a:

e Pour larégion linéaire (Vps<3/a) : [6]

_ ﬂ(VGS _VTH)2 _( _%}3
IDS_1+B(VGS—VTH)(1 1 3 (1+AV,) (1.10)

¢ Pour larégion de saturation (Vos > 3/a) : [6]

. = ﬂ(VGS _VTH )2
. 1+ B(VGS - VTH)

(1+}“VDS) (1.12)

L es parametres du modél e sont regroupés dans e tableau suivant :

Symboles Significations Unités
B transductance AIV?
V1H tension seuil \%
B Coefficient du dopage du substrat isolant utilisé Vv
o Coefficient de saturation vV
A Coefficient de modification de largeur du canal wv
Rs Résistance de source Q
Rp Résistance dedrain Q

Tableau I-1 : Paramétres du modéle de Statz

I.5. Conclusion

On peut en conclure que les performances des transistors bipolaires ou transistors a
effet de champ) dans des circuits micro-ondes sont affectées considérablement par des effets
parasites non linéaires qu’ on peut les présenter en deux familles:

- Les limitations correspondant a des seuils éectriques venant circonscrire la zone
centrale, par exemple: zone saturée a faible Vgs pour les transistors bipolaires, zone de
conduction de grilleafort Vgs pour lesFETS.

- Leslimitations correspondant a des effets dynamiques lents (thermiques).

La premiére famille de non linéarité délimite une zone centrale de la caractéristique
(V) destransistors. Si on reste dans cette zone, le composant présente une bonne linéarité.

Les effets non linéaires peuvent étre observés dans cette zone sont dus essentiellement a
la deuxiéme famille de non linéarité : dérive avec latempérature du point de polarisation.
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La deuxieme famille de non linéarité n'est pas limitée a une zone (V) du
transistor, mais ses effets de mémoire seront plus ou moins sensibles selon la nature des
signaux injectés. Les propriétés fondamental es des transistors sont le contrdle du courant de
sortie al’aide de tensions ou de courants de commande ; la conception et donc |’ analyse d’un
circuit fonctionnant en régime non linéaire ne peut se faire sans une modélisation précise des
caractéristique courants/ tensions, ou 1(V), des transistors utilisés.

Les modéles non linéaires ont un large spectre d'utilisation si, avec un jeu de
paramétres uniques, ils se comportent de maniere robuste et précise dans un maximum de
configuration : différentes classes de fonctionnement, modulations plus ou moins complexes,
optimisation des performances en gain, en rendement, et en linéarité (des compromis
difficiles). Ces modées non linéaires seront utilisés dans la CAO des circuits, notons que
I" approche par schéma équivalent a éléments localisés assure une implantation facile dans ces
logiciels, aussi de bonnes rapidités de calcul.

Apres avoir rappelé le fonctionnement électrique des transistors micro-ondes et donner
un apercu des principaux composants actifs utilisés dans ces circuits, ce qui hous a permis
d en comprendre le fonctionnement a travers leur schéma équivalent régime grand ou petit
signal. Encor, nous avons exposé une méthode de modélisation de ces composants, Nous
allons étudier dans une prochaine étape leur comportement dans des circuits spécifiques. Pour
cela, une étude des différentes méthodes d’ analyse est indispensable.
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CHAPITRE II Théories d' analyse non linéaire

Théories d’analyse non linéaire

I1.1 Introduction

Une fois terminée I’ élaboration de modeles mathématiques des transistors utilisés dans
les circuits amplificateurs, des méthodes d’ analyse linéaires et non linéaires doivent étre
mises en ceuvre pour déterminer, de la maniere la plus précise et la plus adéquate possible, les
performances du circuit éudié. Certaines de ces méthodes sont implémentées dans des
logiciels de travail différents en vue de simuler les performances du circuit amplificateur
concu. Dans ce chapitre, on présentera un apercu des différentes méthodes d’ analyse linéaire
et non linéaire utilisées dans les simulateurs micro-ondes.

I1.2 Analyse linéaire

En micro-ondes, tout composant se comporte dans le domaine fréquentiel comme un
multipole (figure 11.1). Ce multipole est généralement décrit par sa matrice de dispersion [S]
ou chague porte k correspond alak'®™ harmonique de la fréquence fondamentale fo du signal
d entrée et dont les impédances de charges sont |es impédances équival entes de Thevenin des
réseaux d adaptation et defiltrage.

|1 |n
—— |«
1t vV
> Vq n
A Emm— —
Dipdle V(1) < )
non linéaire I Multipole "
— non linéaire L
ViT T Vi

ot

(¢} —

Vo

Figurell.l : Représentation d’un dipble non linéaire
On peut gjouté une porte « O » pour tenir compte d’ éventuels réseaux de polarisation.
Etant donné que les composants passifs sont relativement secondaires et généralement
simple a modéliser. C’'est donc a travers la caractérisation des composants actifs micro-

ondes «transistors » qu'il est possible de déduire les performances du circuit étudié (gain,
puissance de sortie, conditions de polarisation, impédance de sortie,...).
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Parmi les méthodes d’ analyse descircuits linéaires, la plus utilisée est celle basée sur le
principe d assemblage de matrices de dispersions de multipoles élémentaires avec la méthode
des matrices de connexions [5]. Ces multipoles élémentaires peuvent étre soit des éléments
simples passifs (impédance sé&rie ou paraléele, trongcon de ligne,...) ou actifs (diode,
transistor), soit des ensembles (filtres, circuits d adaptation,...). L’ approche reste la méme
puisgue seule la connaissance de la matrice de dispersion du multipole élémentaire est
nécessaire.

Le principe est de considérer la relation entre les vecteurs d’ ondes incident [al], réfléchi [b] et
de source [c] d’un circuit :

[b] = [S]. [d] +[c] (1.1)

ou [§ est la matrice de dispersion diagonale dont les éléments sont les ééments
élémentaires.

Cependant, la relation précédente ne tient pas compte des connexions entre é éments
(figure I1.2). Or, dans une connexion entre deux portes (i) et (k) parmi les n portes existantes,
nous avons:

a = by et a = b (1n.2)

a1 a 2] %

O +“— —> [SB] <«

R e e N AR ] O

M J st & =0 [ST] - ®

<« —> <« —>

by by, bs - bp

t
o o O
(n)

Figurell.2 : Exemple de connexions dans un circuit donné

En généralisant a toutes les connexions, nous obtenons une matrice de connexion [ I']
décrivant latopologie du circuit [5] :

[b] = [T].[4] (11.3)

Tous les éléments de la matrice [I] sont nuls, exceptés ceux indiquant les
interconnexions. En substituant dans la relation (11.1) le vecteur [b] donné par I’ équation
(11.3), nous obtenons :
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[I].[al =[S].[a] + [c] (11.4)

= [a ={T]-[S}" [d (11.5)

Ainsi, la matrice {{[W] = [ T]-[S]}, appelée matrice de dispersion des connexions,
permet de calculer le vecteur d onde incident [a]. Puis, la relation (11.3) nous permettra de
déterminer le vecteur d’ onde réfléchi [b]. Nous en déduisons alors la matrice de dispersion

[STotaIe]-

I1.3 Analyse non linéaire

Les méthodes d’analyse non linéaires d'un circuit micro-onde peuvent étre classées
selon le domaine ou les ééments linéaires et non linéaires sont analysés [5]. 1l s agira donc de
méthodes temporelles et/ou fréquentielles. Toutes ces méthodes sont basées sur la résolution
d' une série d’équations différentielles non linéaires résultantes de I’ application des lois de
Kirckoff utilisant les relations courant-tension entre les éléments composant les sous
circuits ; linéaire renfermant les éléments linéaires et non linéaire renfermant les éléments non
linéaires. Ces méthodes d’ analyse sont :

- Les méthodes temporelles (Méthodes d’ extrapolation et d’intégration directe) pour
I” analyse des réseaux linéaires et non linéaires dans le domaine temporel.

- Les méthodes fréguentielles (Séries de Volterra ou séries de puissances) pour I’ analyse
des réseaux linéaires et non linéaires dans le domaine fréquentiel.

- Les méthodes hybrides (Equilibrage harmonique) ou I’ analyse des réseaux linéaires se
fera dans le domaine fréquentiel et celle des réseaux non linéaires dans le domaine
temporel.

I1.3.1 Méthodes temporelles

L’analyse non linéaire d' un circuit micro-onde dans le domaine temporel a été la
premiere technique utilisée pour I'étude du comportement non linéaire des circuits. Ces
méthodes font I’ analyse de deux sous réseaux dans le domaine temps en utilisant les lois de
Kirchoff et en résolvant un systeme d’ équations différentielles non linéaires du type :

f([x®]. [dx(®] ,t) =0 (11.6)
avec:
[X] un vecteur dont les éléments sont |es courants des différentes branches,
[X(0)] = [xo] vecteur initial,
d; la dérivée par rapport au temps.

Ce sont généralement des méthodes d’intégration numérique qui discrétisent point a
point la variable temps puis linéarisent le systeme d’ égquations. Lorsgue les équations sont
résolvables analytiquement, ces méthodes déterminent la valeur instantanée de la sortie d’un
multipole en fonction de la valeur instantanée de son entrée [5].

ENP 2006 19




CHAPITRE II Théories d' analyse non linéaire

Une des stratégies de résolution développée est I'intégration directe qui estime une
solution de départ correspondant physiquement al’ état initial du circuit puis progresse suivant
laformule d intégration choisie.

Ces méthodes offrent |a possibilité d’ analyse de régimes transitoires de fortes non-
linéarités. L’ écriture des relations tensions-courants régissant les composants non linéaires
(relations de type exponentiel, racine, intégrale, dérive, ....) est aisée et le systeme a résoudre
est de faible dimension (le nombre d’ équations correspond au nombre de nceuds). Néanmoins,
ces logiciels restent peu compatibles avec les circuits actuels ol les impédances introduisent
des constantes de temps relativement grandes devant |a période du signal. En effet, le calcul
du régime transitoire nécessite dans ce cas un nombre exorbitant d'intégrations (le pas
d intégration doit étre au moins deux fois plus petit que la plus petite constante de temps). De
plus, une analyse multifréquencielle est tres difficile.

I1.3.2 Méthodes fréquentielles : Séries de Volterra

Les méthodes fréguentielles sont une extension des concepts d impédance,
d’ admittance et de fonction de transfert des systémes linéaires a I’analyse non linéaire des
circuits analogiques/numeériques. Ces méthodes dével oppent |es relations tensions-courants en
séries de puissances appel ées séries de Volterra. Ces méthodesréalisent I’ analyse non linéaire
dans le domaine fréguentiel en essayant de définir 1a notion de fonction de transfert pour un
circuit non linéare. Les séries de Volterra éablissent les équations aux nceuds (ou aux
mailles) pour chague harmonique de la (ou les) fréguence (s) fondamentale (s) d’ entrée. Si
dans I’analyse par séries de puissances, les parties linéaires et non linéaires du circuit sont
distinctes ; les séries de Volterra éliminent cette séparation et offrent la possibilité d’analyse
multifréquencielle.

Pour les faibles non linéarités (petites distorsions), les séries de Volterra représentent
I’outil idéal, algébriqguement simple (convergence rapide) pour |'analyse des systémes non
linéaires. Elles ont été appliquées a une grande partie de systémes réels avec succes. Il est a
noter que pour des systémes de dimensionnement élevé, qui veut dire plus de neeuds et plus
de nombre dharmoniques, I'écriture des relations tensions-courants (passage par les
dével oppements limités, polyndmes ou séries,....) seraencor plus difficile.

Les séries de Volterra sont particuliérement utilisées dans le calcul et |e traitement des
non linéarités des circuits micro-ondes soumis a de faibles perturbations dans les systémes de
communications. Elles sont aussi récemment utilisées pour déterminer la distorsion produite
dans plusieurs types d amplificateurs et de filtres dansles circuits FM [7] .

Les séries de Volterra étaient décrites comme séries de puissances mémorisees ou
series a mémoire [annexe B] qui expriment la sortie d’ un systeme non linéaire en puissance
en fonction du signal d'entrée. C'est-a-dire que le signal de sortie est la somme des réponses
du 1%, 2°™ et 3°™ ordre a une excitation dentrée d’'un systéme non linéaire. Chaque
opérateur dans I’équation de sortie doit étre décrit dans le domaine fréquentiel avec une
fonction de transfert appelée Noyaux de Volterra. Cette méthode est limitée aux systémes
ayant de faibles non linéarités car la complexité algébrique de déterminer les fonctions de
transfert pour un ordre supérieur a 3 augmente de fagon tres rapide. Dans ce cas, I’ erreur n’ est
plus négligeable ce qui n’est pas le cas pour un ordre ne dépassant pas 3. Pour celales séries
de Volterra sont toujours fixées au 3*™ordre.
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Laforme continue de la série de Volterra classique est donnée par :
y(t) = iy ) (11.7)
v, (t) = I I ......... J:Ohn (T0Topeneeen T)X(E = 7)) Xt —7,)enx(t — 7)) dTdT,. dT,  (11.8)
ou 4, (z,7,,....,7,) €t laréponse impulsionnelle d’ ordre n, appelée aussi, noyau de Volterra

L’intérét principal de la série de Volterra est d'avoir introduit la notion de réponse
impulsionnelle élémentaire non linéaire pour les systemes non linéaires a mémoires. Chaque
noyau de la série de Volterra représente un invariant du systeme et est indépendant du signal
d excitation [7].

Lafigure (11.3) donne une représentation graphique de la série de Volterra, ou chaque branche
symbolise un filtrede dimension n, n=1,2,...... :

Partie linéaire Y4 (t)
—> hin(t1)
Partie quadratique Y o(t)
> hn(t1,72)
X () . .
_ Partie cubique Y 5(t) Y ()
> hn(T]_,'Cz ’TS) > +

Partied’ :ordre n

Y n(t)
— T Y (T 7 e ,Tn)

Figure11.3 : Représentation schématique d' une série de Volterra

La limitation principale de I’ application de ce formalisme provient du développement en
séries de puissances. Pour un systéme fortement non linéaire le nombre de termes a mettre en
jeu est important, et la représentation, trop lourde, devient impraticable pour des raisons de
colt de cacul et de complexité dextraction des noyaux. Ces difficultés ont limité
I" application de ce formalisme aux systemes faiblement non linéaires (deux atrois noyaux).
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IT .3.3. Méthodes hybrides : L’équilibrage harmonique

11.3.3.1. Introduction

Il est & remarquer qu’un amplificateur est constitué de deux sous réseaux. Le premier
sous réseau est linéaire puisqu’il est presque exclusivement constitué de filtres, de circuits
d adaptation et de polarisation ; il est alors plus judicieux de I'éudier dans le domaine
fréquentiel.Par contre, le second sous réseau est non linéaire, il est décrit dans le domaine
temporel puisgue les équations régissant les composants non linéaires actifs ou passifs sont
des éguations integro-différentielles non linéaires.

Cest dlors gu'il existe des méthodes mixtes dites hybrides utilisant alternativement les
deux domaines pour |’analyse des circuits non linéaires dont la plus usitée est I’ équilibrage
harmonique (Harmonic Balanced : HB) dite aussi méthode spectral.

L"harmonique balance est appelée ains car elle fait balancé les courants entre les
résealx linéaires et non linéaires jusqu'al’ équilibre du systeme (régime établi).

I1.3.3.2. Principe de ’harmonique balance

Le principe de I’ harmonique balance consiste a diviser le circuit en deux sous réseaux
(figure 11.4), le premier congtitué seulement des éléments linéaires (résistances, capacités et
selfs inductances) et des géenérateurs indépendants du circuit et qui sera analyse dans le
domaine fréquentiel par I'intermédiaire des matrices[S], [Y] ou [Z]. Le deuxieme sous réseau
est principalement constitué d éléments non linéaires (diodes, sources de courants, non
linéarités,...) qui sera analysé dans |le domaine temporel.

L’ interconnexion entre les deux sous réseaux est réalisée par la transformée de Fourier
directe et inverse permettant ainsi 1aliaison des domaines temporels et fréquentiels.

LaHB consiste a égaliser les solutions issues des analyses temporelles et fréguentielles
pour chaque connexion entre les sous réseaux a chague fréquence étudiée. L’ égalisation des
solutions se fait par un processus itératif basé sur la minimisation d’ une fonction erreur.

Dans la HB, pour chague harmonique k de la pulsation » du signal appliquée, les
impédances (admittances) équivalentes Z (ko) (ou Y (ko) ) du sous réseau linéaire sont
déterminées et stockées sous forme de matrices. Ainsi, Si les tensions de ce sous circuit sont
connues dans le domaine fréquentiel, I'utilisation d' une matrice admittance permet de
déterminer les courants fréquentiels. Ces derniers, par transformation de Fourier inverse,
deviennent les courants temporels d’ entrée du sous réseau non linéaire.

Lenombre N de portes entre les deux sous réseaux est fonction de I’ é ément actif utilise
et du nombre d’ éléments non linéaires qu’il contient.
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FigureIl.4 : Séparation des composants linéaires et non linéaires

Le principe de I’ équilibrage harmonigue consiste donc a égaliser les solutions issues
des analyses temporelles et fréquentielles pour chaque connexion entre les deux sous réseaux

a chagque fréguence étudiée.

L’ égalisation des solutions se fait par un processus itératif basé sur la minimisation
d'une fonction erreur ; ce processus itératif qui permet la résolution du systéme donné par la

figure (11.5).

Sous réseau non linéaire

Sous réseau linéaire

S(f)

Su(t)
Domaine
temporel
\4
T F —-———--
Domaine
fréquentiel
Si(f)

Figure I1.5: Algorithme d’ équilibrage harmonique

La résolution du systéme, pour I'obtention du régime établi, se déroule en six étapes

essentielles :
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e Etape 1: Onimpose pour I’initialisation du processus un vecteur initial sy(t) atoutesles
harmoniques considérées, al’ entrée du sous réseau linéaire.

e Etape 2 : On détermine laréponse du sous réseau linéaire S,(f) dans le domaine fréquentiel :

Sa(f) = Ha(f).Su(f) (11.9)

ou Hx(f) est lafonction de transfert du sous réseau linéaire.

e Etape 3: Lesigna temporel sy(t) associé est calculé par latransformée de Fourier inverse :
so(t) =TF Sy(f)] (11.10)

Lesignal s(t) vaalors servir d excitation pour le sous réseau non linéaire.

e Etape 4 : Laréponse si(t) du réseau non linéaire est calculée dans le domaine temporel :

si(t) = [ (1) ] (11.12)

ou fy, représente une fonction non linéaire.

e Etape 5 : Les composantes harmoniques s (t) sont obtenues par une transformée de Fourier
direct :

S =TF[si(t)] (11.12)

e Etape 6 : On compare les vecteurs S,(f) et S'; (f) achague fréquence :
-Si: §(f)=54(f) = processusachevé,

-Si: S(f)= S'1(f) = onimposede nouvelles valeursaS,(f) et onreprend al’ étape 2.

On répete les itérations jusgu’ a ce que I’ équilibre soit réalise pour toutes les fréquences
considérées et pour toutes les connexions entre les deux sous réseaux.
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11.4. Conclusion

Un apercu des différentes méthodes permet de cibler de maniere appropriée le domaine
d' utilisation de chacune d entre elle.

Les méthodes temporelles sont limitées aux cas de circuits a régime transitoire tres bref
devant le pas d'intégration et nécessitent un temps de calcul prohibitif, ce qui les rendent
presque inutilisables actuellement.

Les méthodes fréguentielles (séries de Volterra) sont préférables dans les problemes de
faibles distorsions et offre une optimisation exacte et efficace des circuits non linéaires sans
recourir aux approximations ou aux concepts théoriquement diminués.

Les méthodes hybrides (méthode d’ équilibrage harmonique) sont généralement les
plus appropriées pour la plupart des circuits non linéaires et sont d ailleurs incluse dans la
quasi -totalité des logiciels micro-ondes [5], ce qui a favorisé son utilisation dans cette
conception.

Ces méthodes d analyse sont implémentées dans le logiciel de conception dont nous
disposons.
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Les amplificateurs de puissance

II1.1. Introduction

L’ évolution des télécommunications et de la création de nouveaux services micro-ondes
impliquant la transmission de plusieurs signaux et/ou une large quantité d’ information a haut
débit nécessite |'utilisation des amplificateurs de puissance dans les systemes de
communication.

Le role de ces amplificateurs de puissance est de fournir la puissance nécessaire au
signal avant d’ étre envoyé a I’ antenne. Cet amplificateur représente un éément clé dans les
systemes de communications embarqueés (téléphones mobiles, satellites...), car ce sont les
principaux consommateurs d’ énergie.

Pour des questions d’autonomie, mais aussi de dissipation thermique, il est primordial
d’ utiliser I'amplificateur de puissance dans des conditions de fonctionnement qui favorisent |a
conversion de I’ énergie continue vers le signal hyperfréguence.

A faible niveau, son fonctionnement est proche d’un fonctionnement linéaire. A fort
niveau, les signaux transmis subissent des distorsions, le fonctionnement de I’ amplificateur
est alors fortement non linéaire.

Le comportement non linéaire des amplificateurs de puissance engendre une génération
de signaux parasites et de raies d’'intermodulation autour des fréguences utiles. Ces derniéres
sont plus génantes vue leurs proximité des raies utiles d’ ou I’ élargissement du spectre sur les
signaux adjacents dégradant ainsi I’information transportée par le signal hyperfréquence. Plus
la dynamique des amplitudes des signaux en entrée de |I’amplificateur est grande plus les
effets des non linéari tés sont importants.

Ains, la linéarité des amplificateurs de puissance et les technigques permettant
d améliorer leur comportement hyperfrégquence ont pris une place importante dans la
conception des systémes de communication.

Nous allons tout d’ abord exposé dans ce chapitres les caractéristiques fondamental es des
amplificateurs de puissances et définir leurs classes de fonctionnement.
III .2. Classes de fonctionnement d’un amplificateur de puissance
III .2.1. Fonctionnement fondamental

Un amplificateur est généralement constitué d’'ééments actifs, soit un ou plusieurs

transistors et d’ ééments passifs pour la polarisation et pour | adaptation d’impédances (figure
111.2).
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FigureIll.1 : Schéma de principe d’ un amplificateur

Le role des quadripdles d’ adaptation est de transformer les impédances de source et de
charge afin de présenter au transistor les impédances optimales. Les transformations
d’ impédances a réaliser dépendent des caractéristiques du transistor et plus particuliérement
d'une part de sa caractéristique statique courant/tension et d'autre part des valeurs des
éléments parasites de son modéle.

III .2.2. Classes de fonctionnement

Pour un systéme non linéaire (figure 111.2) les courants d'entrée ii(t) et de sortie ix(t)
S écrivent :

Il(t) :fNL(u(t) ,\/(t)) (11.1)
AGEF-MUGRIG) (111.2)
ir(t) i2(t)
0 NL [ o

Figurelll.2 : Schématisation d’ un systeme non linéaire

ou u(t) et v(t), lestensions de commande, sont les variables des fonctions non linéaires fy, et
ONL-

Les fonctions ii(t) et |2(t) sont les reponsm du systéme aux excitations u(t) et v(t).
Suivant les formes d'ondes imposees aux accés du systéme, on peut définir plusieurs
ensembles de classes de fonctionnement, ¢’ est adire par laforme temporelle de u(t) et v(t) qui
sont des signaux périodiques purement sinusoidaux ou de forme carrée[8].
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A partir de ces considérations, on peut distinguer les trois ensembles de classes :
- LesclassesA, AB, B, et C ou lestensions u(t) et v(t) sont purement sinusoidaux.
- LesclassesD et E ou latension u(t) est carrée et latension v(t) périodique.
- Laclasse F ou latension u(t) est purement sinusoidale et latension v(t) carrée.
11 .2.2.1. Classes de fonctionnement sinusoidales

L’ ensemble des classes de fonctionnement, pour lequel les tensions de commande u(t)
et v(t) sont purement sinusoidales, regroupe quatre classes que I’on différencie par le temps
d existence de laréponsei(t).

III .2.2.1.1. Classe A

En classe A, la réponse io(t) du dispositif est sinusoidale et existe sur toute la période T
des tensions de commande, c'est adire i2(t) # 0 pour 0 <t < T. Le point de repos doit étre
choisi au milieu de la droite de charge pour une excursion maximale de latension de sortie de
telle sorte que le transistor sature le plus tardivement possible et conduit constamment ce qui
n’engendre aucune déformation du signal due au blocage du transistor. Le signal de sortie
sera proche d'une sinusoide et |I'amplification est considérée linéaire. Pour un courant de
sortie de forme sinusoidale, d’ amplitude maximale, la rapport amplitude sur valeur moyenne
du courant est égal a1, d’ ou un rendement théorique maximum égal & 50% [8].

III .2.2.1.2. Classe B

En classe B, laréponse i2(t) est nulle pendant exactement une demi période et le point
de repos est en zone de blocage. On utilise dans ce cas deux transistors pour une reproduction
fidéle du signa pour que chaque transistor conduit en une demi période. L’avantage de ce
montage est I’ absence de consommation en continu. La classe B est utilisée pour le montage
« Push-pull » ou deux branches d’amplification sont utilisées alternativement, une branche
pour les alternances positives et |’autre pour les alternances négatives. Ces deux branches
fonctionnent en classe B. La recombinaison des signaux de sortie permet d obtenir des
signaux sinusoidaux avec un fort rendement électrique.

III .2.2.1.3. Classe AB

La classe AB est une classe intermédiaire entre la classe A et la classe B. Elle est
définie lorsquei,(t) est nul sur moins d’ une demi période. Le point de reposici est trés proche
de la zone de blocage, il en résulte une trés faible consommation en continu avec une
meilleure restitution du signal que dans la classe B car ladistorsion est plus faible.

La puissance de sortie obtenue pour cette classe est élevée pour un niveau de puissance
d’ entrée raisonnable de méme pour des fréquences élevées.

III .2.2.1.4. Classe C

En classe C, i2(t) est nul sur plus d’une demi période (ce fonctionnement est utilisé en
emission HF pour lesradios, télévisions, téléphones,..).
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Pour traduire I’ existence de i(t) sur une période T, on définit I’angle d’ ouverture o
correspondant aladurée ty, pendant laguelle i(t) est non nul sur une demi période :

o= (111.3)

Letableau suivant résume les classes de fonctionnement dites sinusoidales :

Classe Condition sur i,(t) Valeur dec

A nonnul sur T 180°

AB nul sur moins de T/2 90°< & < 180°
B nul pendant T/2 90°

C nul sur plus de T/2 o <90°

Tableau 111.1: Classes de fonctionnement sinusoidales

Ces quatre classes de fonctionnement, pour lesquelles les excitations sont purement
sinusoidales, sont actuellement les plus largement utilisées dans les dispositifs micro-ondes.
Le chois de la classe se fait par rapport a des critéres de puissance, de rendement, de gain et
delinéarité.

I1I .2.2.2. Classes de fonctionnement en commutation

En ce régime de fonctionnement, il existe deux classes: classe D et class E. Le
dispositif non linéaire fonctionne en commutation et est placé tantét en état blogué, tantét en
état saturé. Pour réaliser ces conditions de fonctionnement, les tensions de commande u(t) et
v(t) doivent étre carrées.

Ces classes d’ amplification ont pour objectif principal de minimiser la consommation en
energie du dispositif. L’idée proposée est qu'il n'y ait jamais existence simultanée de la
tension v(t) et du courant i>(t) de fagon a obtenir une puissance instantanée v(t).io(t) toujours
nulle [8].

III .2.2.2.1. Classe D

La classe D fonctionne sur le principe d'une entrée d’ excitation de forme carrée et
necessite un circuit de charge sélectif afin d’obtenir un courant dans la charge de forme
sinusoidale.
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Dans cette classe, I'élément non linéaire se comporte comme un interrupteur
commandé par u(t). Latension v(t) et le courant i,(t) sont carrés et en opposition de phase de
maniére a ce qu’ils n’existent pas simultanément. Mais le probleme qui se présente en cette
classe est durant le temps de commutation (temps de montée et de descente du courant et de la
tension de sortie) ou v(t) et ix(t) existent simultanément. Pour s affranchir a ce phénomene,
une deuxieme classe de fonctionnement en commutation a été proposee : ¢’ est laclasse E.

III .2.2.2.2. Classe E

Pour supprimer les problémes liés aux temps de commutation, le principe est de retarder les
instants d’ apparition des signaux de telle fagon que |’ un des signaux v(t) ou i(t) apparaisse au
méme instant de la disparition de |’ autre. Cette classe de fonctionnement est habituellement
utilisée en basses fréquences.

L’ inconvénient majeur de cette classe pour des applications a des fréquences élevées est
la nature du signal d’entrée a utilisé car le niveau de puissance nécessaire pour le générer est
élevé d ou un faible rendement en puissance [8].

III .2.2.3.Classe F

Laclasse F différe des classes sinusoidales uniquement du fait des conditions imposées
sur les composantes harmoniques de v(t) qui doivent étre nulles de maniére a obtenir un
signal de commande purement sinusoidal, ce qui N’ est pas le cas pour cette classe. En effet, la
classe F nécessite une tension de commande u (t) sinusoidale, un signal de commande v(t)
carré et un temps d’ existence de la réponse inférieur ala période de travail T (on peut choisir,

comme pour les classes sinusoidales, I’ angle d’ ouverture ¢ du signal io(t)).

En classe F, I'objectif recherché est d’obtenir une forme d'onde carrée optimale
permettant d’ améliorer les puissances et les rendements [8].

III .2.2.4.Classe S

Dans le domaine de la communication, il existe également les amplificateurs
fonctionnant en mode impulsionnel. Pour ce type de classe, la durée des impulsions
représente I’amplitude du signal. Le signal d’ origine est alors récupéré apres amplification par
filtrage en bande de base du signal amplifié.

L’intérét de ce mode réside dans le fait que le transistor travaille en commutation et
donc a trés fort rendement. Par contre, le domaine d application est limité aux basses
fréquences compte tenu de I’ utilisation d’ un signal modulé en impulsions.

ITL.3. Caractéristiques fondamentales des amplificateurs de puissances

I11.3.1. Bilan des puissances mises en jeu
L"amplificateur de puissance est un quadripble caractérisé par plusieurs paramétres de

base. Les puissances mises en jeu font partie des ces parametres. Les différentes puissances
caractéristiques d’ un amplificateur de puissance sont indiquées par lafigure (111.3).
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Figure111.3: Bilan des puissances d’ un amplificateur de puissance

On peut distingué deux catégories de puissances :
¢ Puissances fournies al’amplificateur : - Pe puissance d’ entrée,
- P, Puissance continue d’ alimentation.
¢ Puissances de sortie résultantes : - Ps puissance de sortie,
- Py puissance dissipée.
Dans le bilan de puissance, ces deux types doivent se compenser, soit :
Pe+ Pa=Ps+ Py (111.4)

La puissance dissipée est une puissance perdue qui doit étre limitée le plus possible
pour transmettre le maximum de puissance ala charge.

I11.3.2. Puissances RF a la fréquence fy

L’amplificateur de puissance est généralement caractérisé en régime harmonique, &
cela en appliquant a son entrée un signal sinusoidal a la fréquence de travail fo qui peut étre
variable afin de connaitre le mieux sont comportement en fréquence. A une fréquence utile fo,
la puissance de sortie Ps est donnée par :

P =1/2RéellV I) (111.5)
ou:
- Vslatension de sortie,
- 1. lecourant de sortie,

- 1" le courant de sortie conjugué.

Cette puissance peut étre exprimée en décibel, normalisée par rapport au milliwatt (dBm) :
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P =10-log(l/2Réel V.I7)/1.10°%)

dBm

(111.6)

I11.3.3. Gain en puissance

Pour de faibles signaux, le transistor peut étre considéré comme linéaire, car la
variation autour du point de repos est faible et la caractéristique peut alors s apparenter a une
droite. Par contre, pour des signaux plus éleves, la caractéristique de sortie du transistor ne
peut étre considérée comme linéaire. En outre, lorsque I’ amplitude des signaux est réellement
importante, le transistor sature d’ ou une limitation de puissance de sortie et donc diminution
du gain, ladifférence entre le gain linéaire et le gain réel représente la compression, exprimeée
en dB, de la puissance de sortie. Cette derniere ne progresse plus et reste quasiment constante
en fonction de la puissance d’ entrée.

En zone linéaire, le gain en puissance G est constant et est noté gain linéaire ou gain petit
signal et s écrit comme suit :

5
“=p (1.7)
En décibel, ce gain s écrit :
G, =10log(P/P,)=P, -P,, (111.8)

I11.3.4. Compression en puissance

La compression en puissance est un paramétre qui permet d’ évaluer le phénomene de
saturation dans un dispositif amplificateur. Elle traduit la chute du gain en puissance entre le
régime de fonctionnement linéaire et le régime de fonctionnement non linéaire. La
compression est la différence en décibels entre le gain petit signal G, et le gain grand signal
Ggys, pour une puissance d’ entrée Pe, 0U de sortie Py, fixée, soit :

G
CP, =10log —* (111.9)
Ggs

G P
cP, :10.IOQ(MJ (111.10)

N

ou bien :

On peut définir aussi la compression dite différentielle, qui prend en compte, non plus
le gain fort signal, mais la pente de la caractéristique Ps=f (Pg) en un point (Pe,Ps) qui S écrit
comme suit :

GPS

cP, =10.l0g (111.12)

S

F, =P,
op, 17=re
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I11.3.5. Rendement électrique

Un autre point essentiel pour les amplificateurs de puissance est la consommation
électrique nécessaire pour obtenir un niveau de puissance souhaité. Ce point est caractérisé
par le rendement éectrique défini par le rapport entre la puissance de sortie utile et la

pui ssance consommeée :
n= [gj (111.12)

a

Pour des applications a des fréguences élevées, |a puissance d’ entrée a fournir peut étre
importante. Il est alors intéressant d’ utiliser la notion de puissance ajoutée, donnée par la
différence entre les puissances d’'entrée et de sortie. Le rendement en puissance goutée
PAE (Power Addad Efficiency ) s écrit alors:

B-F

My = 7 (111.13)
Ce rendement peut s écrire également en fonction de la puissance dissipée :
P
=14 .14
M, P (111.14)

a

L e rendement en puissance gjoutée augmentera si la puissance dissipée diminue pour le
méme point de polarisation. Il est également possible d’ exprimer le rendement en puissance
ajoutée par rapport au rendement et au gain comme sulit :

.
mj—n-(l Gj (111.15)

Le rendement en puissance ajoutée est toujours inférieur au rendement électrique, et
pluslegain est élevé, plusil serapproche delavaleur du rendement éectrique.

I11.3.6. Facteurs caractéristiques

Vu le grand nombre d’ applications modernes mettant en jeu des signaux a enveloppe
variable, I'amplification non linéaire de ces signaux a pour effet de distordre le signal
résultant en sortie. De nombreux facteurs de mérite permettent d’ estimer le comportement
non linéaire d’ un amplificateur de puissance.

I11.3.6.1. Courbe AM/AM et AM/PM

Pour un amplificateur de puissance, les meilleurs rendements sont obtenus en zone
saturée, c’'est a dire lorsque I’amplificateur est proche de son niveau de puissance maximum.
Cependant, dans de telles conditions de fonctionnement, la non linéarité introduite par
I"amplificateur dégrade I'information transportée par le signal hyperfréquence et génere des
distorsions de phase et d’amplitude de ce dernier. Ces distorsions engendrent des remontées
spectrales en dehors du canal du signal utile et déforment les constellations des signaux
modulés.
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Une maniere de décrire a la fois la zone optimale de fonctionnement et de caractériser
la non linéarité de I’amplificateur consiste a fournir des courbes de conversion d amplitude
d entrée / amplitude de sortie (AM/AM) et de conversion d’amplitude d’ entrée / phase de
sortie (AM/PM). Les signaux de sortie subissent des distorsions dues aux conversions
d’ amplitude AM/AM et de phase AM/PM. Les sources de courants sont principaement
responsables de la variation d’amplitude du signal de sortie en fonction du niveau du signal
d entrée et les capacités non linéaires induisent un déphasage du signal de sortie également en
fonction du niveau du signal d’ entrée.

La déviation des courbes AM/AM et AM/PM a fort niveau de puissance d’entrée
permet de comprendre le fonctionnement non linéaire de I’amplificateur. Ces deux courbes
mesurées a un point de fréguence donné a I’aide d’un signal sinusoidal (CW : continuous
wave) dont on fait varier la puissance, permettant de mettre en évidence un point de
fonctionnement souvent considéré comme nominal et correspondant a 1 ou 2 dB de
compression degain [10 -11].

I11.3.6.2. Input Back Off (IBO) et Output Back Off (OBO)

Vue les fréguences de fonctionnement relativement différentes selon les domaines
d applications (émission ou réception satellite, radars, communications hertziennes,..), les
amplificateurs hyperfréquences peuvent étre de technologies tres différentes et également
travailler avec des niveaux de signaux tres différents. Cette diversité d’ application fait que
comparer |’ efficacité de différents amplificateurs devient difficile en faisant référence aux
valeurs absolues de puissance mises en jeu. Il est commode de définir des points
remarquables qui sont en général des points de puissances entrée/sortie correspondant a1 ou 2
dB de compression de gain. Les puissances d entrée et de sortie de |I’amplificateur sont alors
exprimeées rel ativement a ces points remarquables en échelle logarithmique.

Ains on définit le niveau de recul de puissance (IBO : Input Back OFF) comme la
distance en dB par rapport ala puissance d’ entrée a 2dB de compression [12] :

IBO,, (dB)= P (dBm)~(P,(dBm)) (111.16)

P2dB

De méme maniére, le niveau de recul de puissance de sortie ( OBO: Output Back Off )
représente la distance en dB par rapport a la puissance de sortie a 2 dB de compression de
gain:

OBO,,,(dB)= P(dBm)~(P,(dBm))5,, (11.18)

I11.3.6.3. Intermodulation D’ordre trois (C/I3)

Laprincipale difficulté lors de la conception d’ un amplificateur de puissance, consiste a
réaliser le meilleur compromis puissance / rendement / linéarité. Le phénoméne
d intermodulation apparait en sortie d'un dispositif fonctionnant en régime non linéaire
lorsgu’il est excité en entrée par deux ou plusieurs signaux de fréguences voisines. Lorsque le

signal d'entrée x(7) est constitué de deux fréquences, par exemple :

x(t) = A, cosmt + A,COSw,(t) (11.19)
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Le signa de sortie, qui est une fonction non linéaire dex(f), est aors tres riche en
composantes spectrales :

+00

@)=Y iKnKm cos\ma, + naw,) t (111.20)

N=—00 m=—0m0

En sortie du dispositif non linéaire, les raies d’'intermodulation |, €t |,, sont situées aun
écart de fréquence Af des canaux de communications et viennent perturber I'information
transmise (figure 111.4).

I1 I2

| @0 | X() | Dispositit |y T [ao f
ol ' w2 nonlingaire (2w, -, @l @2 20,-o,

> !

Ao T

FigureIll.4 : Spectre de sortie d’ un dispositif non linéaire

L’ordre d'intermodulation est définit par la somme des entiers m et n pris en valeurs
absolues :
Ordre=|m|+|n| (1.21)
Dans le but de quantifier la dégradation introduite par I’éément non linéaire sur le
signal de communication, plusieurs facteurs de mérite sont définis parmi lesquels le rapport
d’ intermodulation d’ ordre 3 ( Carrier to 3" Order Intermodulation ) noté C/13[12]. Ce facteur
porte généralement sur la puissance la plus élevée et dont les composantes sont les plus
proches des signaux utiles, w1 et w2, soit :

Im|[=1¢€t |[n|=2 ou |m|=2¢t |n|=1 (111.22)

Il est anoté qu'il est également nécessaire de s intéresser a l’intermodulation d'ordre 5
afin de vérifier que sont niveau ne soit pas supérieur au niveau de |’ intermodulation d’ ordre 3,
ce qui aurai pour effet de dégrader encore plus le canal de transmission suivant.

Pour représenter |’ intermodul ation, on définit le rapport d’ intermodulation C/1 [12]

(Carrier /Intermodulation) qui traduit I’ écart en dB entre la puissance sur la porteuse (signal
utile) et la puissance sur laraie d’ ordre 3 (signal parasite) par :

P
C/ luge = 10Iog{iJ (111.23)

s3

ou Pg, estla puissance de sortie de chacune des porteuses et P |a puissance de sortie sur la
raie d’ ordre 3.

Ceci nous permet de définir le C/l; gauche et le C/l; droit suivant la porteuse

considérée. De fagon générale, le rapport d'intermodulation d ordre 3 est exprimé comme
suit :
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Clls= 10I09(M] (111.24)
I +1, a5)

L’intermodulation d'ordre 3 est un critére standard de linéarité des amplificateurs de
puissance, il met en évidence leurs phénomenes non linéaires intrinseques qui traduisent la
réaction des circuits de polarisation sur les transistors. Ce facteur représente un bon test de
linéarité lors de la phase de conception d’ un amplificateur.

I11.3.6.4. Adjacent Channel Power Radio (ACPR)

L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) est un facteur qui caractérise Le bruit
d’intermodulation calculé comme étant |e rapport de la puissance rejetée dans un canal voisin
Af par rapport ala puissance dans la bande utile (B) [12]. Cela consiste a appliquer a |’ entrée
d un amplificateur un signal centré sur la fréquence de travail (fo) et couvrant labande (B) du
canal de transmission. Tout comme |’ intermodulation d’ ordre 3, on parle du ACPR gauche et
le ACPR droit, qui ont pour expression :

f2
2f Pl
ACPR=10l0g - dB) (111 25)
[PU)dr+ [ P(f)ar
/3 /5

avec: Af = f2—fl=f4—f3=f6—f5.

La distance de fréquence entre les différents bandes [f,,f1], [f4.f3] et [fe,f5] N'est pas
standard et dépend généralement du débit des données a transmettre pour une application
donnée. De plus en plus, les normes tres exigeantes en terme de linéarité font également
apparditre la notion de « Alternate Power Ratio » qui permet d' évaluer la puissance non plus
rejetée dans le cana voisin, mais dans le canal suivant, ce qui correspond aux produits
d’intermodulation d’ ordre 5.

I11.3.6.5. Noise Power Ratio (NPR)

L’ amplificateur de puissance qui est souvent utilisé en bout de chaine de transmission
peut étre amené a transmettre un nombre important de canaux de modulation numérique,
chacun véhiculant une information totalement décorellée de celle de son voisin. Afin de
s approcher le pus possible des conditions de fonctionnement réelles de I’amplificateur et
également établir une grandeur standard caractérisant les signaux multiporteuses, les
amplificateurs de puissance peuvent étre caractérises a I’aide d’un bruit blanc gaussien. En
effet la caractéristique spectrale (spectre plat) ainsi que temporelle (variations niveau créte a
niveau moyen de |’ ordre de 10 dB) du bruit blanc gaussien a bande limitée, permet de simuler
un nombre important de canaux de modulation numérique multiplexés en fréquence. Le
principe de la mesure consiste a introduire un trou au centre de la bande du spectre d’ entrée
qui est obtenue généralement en utilisant un filtre « stop bande », de maniere a évaluer en
sortie le bruit d'intermodul ation généré par la non linéarité de I’ amplificateur de puissance au
centre de labande puisque c'est ici qu’il est maximum. Le NPR a pour expression [13]:
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[ p(Hdr

NPR =10.log| - BV ronee (dB) (111.26)
jp(f)df BWTmu

BW,

Porteuse

BW.

Trou

largeur spectrale de la porteuse (figure 111.5),
largeur spectrale du trou (figure I11.5).

BWTrou
Non NPR
BWe | | BWs lingarité | ] L
f
Spectre d’ entrée Spectre de sortie

Figurelll.5: Spectres du NPR d’ entrée et de sortie d’ une non linéarité

II1.4. Conclusion

Dans ce chapitre, les performances fondamental es des amplificateurs de puissance sont
présentées et plus particulierement les grandeurs permettant de caractériser leur
comportement non linéaire pour des applications de télécommunications, ains que la

définition des différentes classes de fonctionnement de ces amplificateurs.
Dans le prochain chapitre, on évoquera la théorie de linéarisation appliquée a ces

amplificateurs de puissance pour but d’amélioration de leurs performances en ce qui

concerne lalinéarité et le rendement pour des fréquences micro-ondes.
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CHAPITRE IV Théorie des amplificateurs de puissance de type Doherty

Théorie des amplificateurs de puissance de type
Doherty

IV.1. Introduction :

La linéarisation est une procédure visant a réduire les distorsions générées par
I"amplificateur de puissance. Celle ci permet al’amplificateur de produire plus de puissance
de sortie et de travailler a des niveaux de rendement plus important pour un niveau donné de
distorsion. Plusieurs techniques sont envisagées afin de limiter ces effets non linéaires. L’ une
de ces techniques utilisées dans I'amplification des signaux a enveloppe variable est la
technigue Doherty. Cette technique fut inventée par W.H.Doherty en 1936 et était utilisée a
I’origine pour moduler un signal en amplitude dans les amplificateurs a tube. L’intérét de
I"utilisation de la technique Doherty consiste a maintenir un rendement optimal et méme de
I’augmenter et cela sur une plage de variation importante de |la puissance de sortie en faisant
varier I'impédance de charge de I’ amplificateur en fonction du niveau du signal al’ entrée.

Le principe s appuyant sur la méthode de Doherty contourne e probléme de linéarité en
se placent dans la zone linéaire de I’ amplificateur : prendre un recul « backoff » par rapport a
la compression en gain (zone ou le gain en puissance et le déphasage sont constants). Les
architectures proposées et basées sur le Doherty permettent de pallier le probléme de la
consommation de I’amplificateur en régime linéaire, améliorant le rendement en puissance
gjoutée. Principalement, seule la topologie de la partie amplificatrice est modifiée et le
systeme nécessite peu d’ é éments supplémentaires.

IV.2. Principe de la technique

Les performances d’ un amplificateur sont généralement déterminées par |I'impédance
de charge présentée en sortie des transistors, la technique Doherty permet de modifier cette
impédance en fonction du niveau de puissance d entrée, grace a la combinaison de deux
amplificateurs, principal et auxiliaire ayant une polarisation différente [12-15-16-17-21], ains
que deux lignes quarts ; la premiére ligne d’ impédance caractéristique Z¢ est placée en sortie
de I’amplificateur principal et est indispensable égal a I'impédance de charge Rch assurant
ains la transformation d’impédance nécessaire au maintien du rendement sur une plage de
variation importante de puissance de sortie. Cette ligne de sortie introduit un déphasage de
90° qui doit ére compenser soit en utilisant un coupleur hybride en entrée (coupleur a
branches), soit en rajoutant une deuxieme ligne quart d’ onde en entrée de |I’amplificateur
auxiliaire dans le cas d'un diviseur de Wilkinson. L’amplificateur auxiliaire se comporte
comme une impédance commandée suivant le niveau de puissance présent en entrée du
montage. La figure (IV.1) représente le schéma de principe d' un amplificateur de puissance
de type Doherty (DPA).

Le rendement en puissance goutée est alors améliorer pour un fonctionnement en
régime linéaire. La classe de fonctionnement du transistor auxiliaire est choisie de maniére
que le courant a ses bornes soit nul lorsque la puissance d entrée est inférieure a celle d'un

point défini « oo» en dB dit de compression (recul backoff) [12] ou point de transition.
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Lafigure (1V.1) représente le schéma de principe d’ un amplificateur Doherty :

Zc
Entrée Ampl ifi.caieur Ligne
principal A4 Sortie
Coupleur 90°
RchH
Amplificateur
auxiliaire

FigurelV.1: Schémade principe d’un amplificateur Doherty

L e fonctionnement des deux amplificateurs est comme suit :

e Pour un faible niveau de puissance d'entrée (P, ), allant jusqu'a o. dB de recul par rapport
au point 1 dB de compression, seul |I"amplificateur principal conduit et fournit de la puissance.

e Pour un niveau moyen de puissance fournie a I’entrée, le point o de recul est atteint.
L’amplificateur principal devient de plus en plus saturé et |’amplificateur auxiliaire
commence a fournir de la puissance et a conduire en permettant ains une modification de
I"impédance de charge présentée al’ amplificateur principal.

e Pour un fort niveau de puissance ( 2, ), loin du point de recul o, les deux amplificateurs

ax
sont saturés.

La mise en conduction de I’amplificateur auxiliaire modifie |I'impédance de charge en
sortie de |’ étage.

IV.3. Coupleurs d’entrée

Le coupleur utilisé en entrée (figure IV.1) est indispensable pour un partage équitable
de puissance entre les deux étages de I’amplificateur. Le choix possible peut se faire entre le
coupleur abranches et le diviseur de Wilkinson hybride

IV.3. 1. Coupleur a branches

La réalisation d’un coupleur 3dB en quadrature est assurée par le coupleur a branches
(branch-line). Latopologie de base de ce type de coupleur intégre deux lignes de transmission
série de longueur A/4 a la fréquence centrale qui sont reliées par deux lignes de dérivation

auss de longueur 1/4 ala méme fréguence. Le schéma de la figure (1V.2) décrit un coupleur
i ntégré en technol ogie microruban [14].
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A 9 r
| 7 | 7p
TOE -
® Voie & 5 @ Ve
lsnlée —> '_ Coupiee

Figure V.2 : Coupleur a branches en technologie microruban [14]

Dans un coupleur a branches, les performances idéales ne sont obtenues qu'a la
fréquence centrale qui correspond a la fréquence pour laguelle les lignes ont une longueur
électrique de 90°. Ces coupleurs ne peuvent donc étre utilisés que pour des applications bande
étroite ne nécessitant pas plus de 10% de bande de fréquence. De plus, ce coupleur apporte le
déphasage de 90° entre les signaux aux voies (2) et (3).

IV.3. 2. Diviseur de Wilkinson hybride

Un diviseur de Wilkinson hybride (figure 1V.3) peut étre réalisé a partir de deux lignes
de transmission de longueur A/4 et d'impédance caractéristique Z. =+/2.R, (R,=50Q). La

puissance incidente au port (1) est alors divisée de maniére égale entre les ports de sortie (2)
et (3) qui sont mutuellement isolés par une résistance de charge égale a 2R, qui permet
également une bonne adaptation des ports se sortie avec des faibles pertes.

Figure 1V.3 : Diviseur de Wilkinson hybride [14]

Les propriétés de cette structure sont dues a sa symétrie. |l est possible d'obtenir
aisément une bande de fréquence de fonctionnement assez large, ce qui favorise son
utilisation dans cette conception.

Dans le cas d' utilisation d’un diviseur de Wilkinson hybride, une deuxiéme ligne quart

d onde est indispensable en entrée de |I’amplificateur auxiliaire pour la compensation du
déphasage introduit par laligne de sortie.
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IV 4. Détermination des impédances de charge vues par les deux amplificateurs

Pour déterminer I'impédance de charge présentée a chaque amplificateur, on considere
ces derniers par leurs effets fondamentaux seulement, c’'est a dire une source de courant
commandée en tension (figure 1V.4) :

. Zc :
: I]_ |2 :
> Ligne W4 <
L4 A i
AR WA
E Vi Va2 Ren
Z, Z,

Figure 1V .4 : Schéma équivalent en sortie du Doherty

Pour une ligne de transmission supposee sans pertes, d impédance caractéristique Zc et
de longueur 1, les relations tensions-courants a ses acces S écrivent sous forme matricielle
comme suit :

4 cosfl JZ.-sSnply (V,
=| j-sinpl : (IV.1)
A Z. cosfl -1,

Pour une ligne de transmission de longueur A/4, le terme Bl devient égal a n/2 et la
relation matricielle précédente devient :

Vl 0 j'Zc Vz
= j : (IV.2)
Il ZC 0 —12

L=-1 (IV.3)
,2:_(1 +_VLJ
“ Ry (V.4
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Les impédances Z, du transistor principal et Za du transistor auxiliaire, vues

respectivement par les sources de courant I, et 15, peuvent étre exprimées par les relations
suivantes :

v, (v.5)
z,=—
P
.
Z, = f (IV.6)

En utilisant larelation (1V.2), lesimpédances peuvent également s écrire :

72 I
7 =2 izt
TRy T (V.7)
I
Za :_JZC_E
1, (IV.8)

L’ analyse des expressions (1V.7) et (1V.8) montre que pour un déphasage de 90° entre
les sources de courant de |’amplificateur principal et auxiliaire, les impédances Z, et Z, sont

purement réelles. Ce déphasage est obtenu soit par I’ utilisation d’un coupleur hybride ou une
ligne A/4 al’ entrée de I’ amplificateur auxiliaire.

Pour de fort niveau de puissance, les deux amplificateurs sont saturés et leur courant de
drain I, et 1, sont €gaux, si on suppose que les deux transistors sont identiques et ont une
méme polarisation. Leursimpédances de charge peuvent s écrire alors :

2
z) _ e g (IV.9)
RCH
Z,=Zc (IV.10)

Pour une impédance caractéristique Z¢ = 2. R, , On aura une méme charge présentée

sur les drains des deux transistors qui fonctionneront ensemble pour délivrer un maximum de
puissance de sortie :

Z,=7,=2Ry, (IV.11)

Pour un faible niveau de puissance d’ entrée, |I’amplificateur auxiliaire est pincé et son
courant drain |, est nul. Par conséquent, la charge présentée en sortie de |I’amplificateur
principal devient égale a 4.RcH et celle vue par I’amplificateur auxiliaire devient un circuit
ouvert. Cette variation d impédance d un rapport de deux se traduit sur le cycle de charge de
Iamplificateur par une variation en fonction du niveau de la puissance d’ entrée.
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Pour des niveaux de puissance d’entrée compris entre F, et Pyax, I'impédance de
sortie vue par I’amplificateur principal varie de 4Rcn a2.RcH €t celle vue par I’ amplificateur
auxiliaire varie de I'infinie & 2.Rch. Cet amplificateur auxiliaire se comporte alors comme une
charge active pour I'amplificateur principal. Le tableau (IV.1l) illustre les modes de
fonctionnement des deux amplificateurs en fonction du niveau de puissance en entrée.

Niveau de puissance Mode de fonctionnement de | Mode de fonctionnement de

d’entrée I’amplificateur principal I’amplificateur auxiliaire
Pe.. <P Source de courant commandée Eteint
Entrée [0
Saturé Source de courant commandée

By < Penrge < Puax

Pentree = Pmax Saturé Saturé

Tableau IV.1: Différents modes de fonctionnement d’ un amplificateur D oherty

IV.5. Détermination de I’impédance caractéristique de la ligne Quart d’onde de sortie

On peut généraliser I’ expression de I'impédance caractéristique de la ligne quart d’ onde
de sortie quelque soit la taille du transistor auxiliaire qui peut éren fois lataille du transistor
principal. Les courants a fort niveau s écrivent de la maniere suivante :

Il = n. 01, (IV.12)

Le transistor auxiliaire délivre n fois plus de puissance que le transistor principal. Les
impédances présentées sur les drains des deux transistors s expriment donc comme suit :

Z,=nZ, (IV.13)
L’ impédance caractéristique de laligne quart d’ onde de sortis est aors donnée par :

Z.=(n+YR,, (IV.14)

IV.6. Calcul du rendement total

L’ évolution du rendement se décrit en trois parties qui correspondent aux différents
modes de fonctionnement de I’ amplificateur Doherty.

® Penree< Py

L’ amplificateur principal, étant polarisé en classe AB ou B, permet d’ obtenir un courant
demi sinusoidal et se comporte comme une source de courant en fonction du niveau d’ entrée.
L’ amplificateur auxiliaire est éeint. La saturation du transistor principal intervient lorsque sa

participation ala puissance créte du systeme est maximale, ¢’est adiretant que Vo< o.V),.
(Vp est latension aux bornes de I’ amplificateur principal, ¥, ,est latension d' alimentation
des amplificateurs).
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Lafigure (1V.5) illustre le fonctionnement de I’ amplificateur dans ce cas.

Zc

Ligne W4

Fgure IV.5 : Circuit d analyse de la technique Doherty avant le point de transition

La puissance délivrée par I’amplificateur principal, a la fréquence fondamentale, s exprime
comme suit :

B, == (IV.15)

Comme le courant est semi sinusoidal (classe AB ou B), le courant continu de
I"amplificateur s écrit :
2.1
Ipe,=—F (IvV.16)
T

L e courant du transistor | , peut étre exprime en fonction de latension aux bornes de la charge
V cy cOmme suit :

] = VC_H
rT 7. (IV.17)
Donc I’ expression du rendement sera donnée par :
P, nZ.V
n= pr :ZRC ;H (IV.18)
DCp CH'" DD

Si les deux amplificateurs sont identiques, d’ aprés |’ équation (1V.11), I’ expression du
rendement devient :
a
2

77 — Vﬂ
VDD

(IV.19)
® Pentree> Po

L’ amplificateur principal est saturé et se comporte comme une source de tension fixe de
valeur V. L"amplificateur auxiliaire est polarisé en classe AB ou B et se comporte comme
une source de courant commandée.
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La figure (1V.6) illustre le principe de fonctionnement dans ce cas ou la représente le
courant délivré, alafréguence fondamentale, par le transistor auxiliaire.

Zc

LigneM4

A

V1 Vo RcH

Figure1V.6: Circuit de détermination des impédances au dessus du point de transition
Il est possible d’ exprimer la tension aux bornes de la résistance de charge 7, comme suit :

Vey = Ry [la + VD—DJ (IV.20)

C

Le courant éant demi sinusoidal (classe B) et d aprés I’ équation (1V.19) les courants
continus délivrés par les transistors principal et auxiliaire s expriment :

Tpep = f’;ﬂ (1V.21)
C
2(v.. v
peg = | =P (IV.22)
RCH ZC

La puissance de sortie délivrée ala charge, alafréquence fondamentale est donnée par
I”expression (1V.18). Par conséquent, |e rendement devient :

Py +Boca 47, (VCH Ve VDDJ
DD + +
RCH ZC ZC

Si les deux transistors sont identiques et d' aprés |’ éguation (1V.11), I’ expression du
rendement s’ écrit :

(IV.24)
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Si les amplificateurs principal et auxiliaire fonctionnent en zone saturée, donc 7, tend
versV,,,, lerendement est maximal :

2,

PDC

n= = 78.5% (IV.25)

I

La figure (1V.7) montre I’évolution du rendement en fonction du rapport de tensions
(Veu! V5 ) pour un amplificateur conventionnel en classe B et un amplificateur Doherty.

80 i \ \ \ ‘ ;
\/
70} -~

7
7
7
60r 7 |
g 50+ // b
5 40 //’ iy
E -
g 30! - 1
e :
e Amplicateur Doherty
20 // Amplificateur classe B |
10+ / .
/-~

O | | | | | | | | |

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

VCH/VDD

Figure 1V.7 : Evolution du rendement d’ un amplificateur Doherty

Le rendement évolue linéairement jusqu’au point de transition (o), puis décroit quand
le transistor auxiliaire se met en conduction pour évoluer de nouveau jusqu’a atteindre la
valeur maximale du rendement (78.5%) a la puissance maximale. Pour un recul du niveau de
puissance, la valeur de ce rendement est supérieure a celle d’un amplificateur conventionnel
polarisé en classe B.

IV.7. Doherty a plusieurs étages

IV.7.1. Doherty a trois étages
IV.7.2. Principe

Dans le but d avoir une plus grande plage de variation du rapport (Vcu/Vpp) ou le
rendement est maximal, une nouvelle structure de I’amplificateur Doherty est proposée. Cette

structure gjoute plus d' éages d amplificateur auxiliaire (figure 1V.8), cela permet d’avoir le
point de transition a des vaeursde (V cn/Vpp) plus faibles.
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Zc1
Entrée Ampl ifi.caieur Ligne
principal /4
Coupleur 90°
Amplificateur
auxiliaire (1)
Coupleur 90° Ligne
4 |42
Amplificateur
auxiliaire (2)
Sortie

I

Fgure 1V.8: Schémade principe d un amplificateur Doherty atrois étages

Dans cette configuration, deux points de transition existent et peuvent étre déplacés
selon lesignal aamplifier :

- oy est le point de transition du premier transistor auxiliaire,

- oy représente le point de transition du deuxieme transistor auxiliaire.

L e tableau suivant résume les différents modes de fonctionnement des

amplificateurs en fonction de la variation du niveau de puissance.

Niveau de puissance Amplificateur 1° Amplificateur 2°" Amplificateur
d’entrée principal auxiliaire auxiliaire
Faible Source de courant Eteint Eteint
commandée
Moyen Saturé Source de courant Eteint
commandée
Elevé Saturé Saturé Source de courant
commandée
Maximum Saturé Saturé Saturé

Tableau (1V.3) : Différents modes de fonctionnement d’ un DPA atrois étages
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Les impédances caractéristiques des deux lignes quart d’ onde peuvent étre calculées a
partir des formules suivantes [12] :

R

Zoy=—4 (1V.26)
a, o,

Zop= R (IV.27)
a,

IV.7.3. Calcul du rendement total

L’ évolution du rendement total de I’amplificateur peut étre décrite en quatre parties
correspondantes aux quatre modes de fonctionnement de I’ amplificateur Doherty.

e Avant le point de transition o,

L’ amplificateur, étant polarisé en classe AB ou B, se comporte comme une source de
courant commandée. Les deux transi stors auxiliaires sont éteints. La figure (1V.9) illustre ce
fonctionnement, 1, est le courant délivré a la fréguence fondamentale par le transistor
principal.

ZCl ZCZ

Ligne4 Ligne4

IRCH v

\ RcH VcH

Figure IV.9: Circuit d’analyse de la technique Doherty atrois étages avant le point o

Comme le courant est demi sinusoidal (classe AB ou B), le courant continu de
I"amplificateur principa s exprime par larelation (1V.16).

D’ apres les équations (1V.3) et (1V.4), on peut écrire:

P
’ 7. (IV.28)
;-

RCH —

Zey (IV.29)
dou:

Z

[,==4 Yen (1V.30)
ZC2 RCH
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La puissance délivrée a la charge reste toujours donnée par I’égquation (1V.18), et

d’ apres les impédances caractéristiques des deux lignes quart d’ onde de sortie, le rendement
s exprime par laformule suivante:

P
p=tw - F Vo (IvV.31)
Fhe, da,Vy,

e Entrelesdeux points de transition (o, ou2)

Dans cette région, I'amplificateur principal devient saturé tandis que le premier
transistor auxiliaire entre en conduction et se comporte comme une source de courant
commandée, le deuxieme auxiliaire reste éteint. La figure (IV.10) illustre le principe de
fonctionnement.

Latension aux bornes de la charge est comprise entre:

o Vop<Vey <o, Vo, (Iv.32)
Zc1 Zco
Ligne v4 Ligne M4
IRCH \ 4 4
Ip |al
RcH VcH

Figure1V.10: Circuit d’ analyse de la technique Doherty atrois étages entre les deux points
de transition.

- Ip et la représentent les courants de sortie respectivement du transistor principal et du
premier transistor auxiliaire et sont donnés par :

2
- [V_ ,ﬂ] (Iv.33)
ZCl'RCH ZC].
V v,
Iy=_" -5 (IV.34)
ZC2 ZCl

Puisqu’ on est en classe AB ou B, les courants continus des amplificateurs sont donnés
par lesrelations (1V.21) et (1V.22) et la puissance de sortie délivrée ala charge alafréguence
fondamentale par (1V.15).

En combinant lesrelations (1V.26) et (1V.27), le rendement s écrira:
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(IV.35)

e Apresle point detransition oo

Dans ce cas, I’amplificateur principal et le premier amplificateur auxiliaire sont saturés,
tandis que le deuxieme auxiliaire entre en conduction et se comporte alors comme une source

de courant commandée. Latension de charge est alors comprise entre :
(1V.36)

o, Vop<Ve, < VDD

La figure (1V.11) illustre le principe de fonctionnement. 1, I €t 15 repreésentent les
courants délivrés a la fréquence de travail par respectivement le transistor principal, le
premier transistor auxiliaire et le deuxiéme transistor auxiliaire.

Zca

Ligne W4

Zeo

Ligne /4

IRCH

RcH

VcH

Figure V.11 : Circuit d' analyse de latechnique Doherty atrois étages aprés|e point o,

D’ apreés les équations (1V.33) et (1V.34), on peut exprimer ces courants a la fréquence
fondamentale de la maniére suivante:

1 =Ye (IV.37)
ZCl
[,= Yo Vo (IV.38)
ZC2 ZCl
1,= Vor Top (1V.39)
RCH ZC2
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CHAPITRE IV Théorie des amplificateurs de puissance de type Doherty

Comme le courant est semi sinusoidal (classe AB ou B), les expressions (IV.16) et
(1'V.18) donnent respectivement les valeurs des courants continus des transistors et celle de la
puissance délivrée a la charge. Compte tenu de (1V-26) et (1V-27), le rendement s écrira:

2
(VCHJ
_ Pro . \Um (IV.40)
f)DCp+PDCal+PDC02 4(1+a )I/Cil‘[_a
2 2
DD

e Pour une puissance maximale

A fort niveau, les trois amplificateurs entrent en zone saturée et Vcy tend vers Vpp, le
rendement devient alors maximal et s écrit :

be bia
n= o = 78.5% (v.41)

DC

Lafigure (I1V.12) représente |’ évolution du rendement total d’un Doherty atrois étage
en fonction du rapport de latension aux bornes de la charge alatension d’aimentation (Vcn
N bp).

o1 2
80 T T ‘ T T T T T T
’,// - 7 N B ///
/ - - \\\\ ////
70 .
60 |- e |
/"’ //r/
/ ////
o 50 // i
é / ’/7/,/
g a0t - .
& 30 //// g _
/ /'/7//
20 - e Doherty a deux étages |
/ e Amplificateur classe B
10F / /// Doherty a trois étages | |
ayd
/’/ //
0 v I I I I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
VCH/VDD

Figure 1V.12: Evolution du rendement d’ un amplificateur Doherty atrois étages

D’ apreés la figure (1V.12), le rendement évolue linéairement jusqu’ au premier point de
transition (o). On retrouve bien les deux seuils de déclenchement des deux transistors
auxiliaires (au, o).

Le rendement est bien maintenu a une valeur proche du maximum théorique (78.5%) sur
une plage de variation assez importante.
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On peut en conclure que plus le nombre d’ étages de I’ amplificateur Doherty augmente,
plus le rendement se rapproche du maximum théorique de 78.5% en classe B sur toute une
plage de variation de niveaux de puissance apres le premier point de transition.

Le tableau suivant résume les performances présentées en termes de rendement et de
linéarité des amplificateurs de puissance utilisant la technique Doherty pour différents types
detransistors [12].

Technologie Fréquence (GHz) Rendement C/I3 ou ACPR
(dBc¢)

PHEMT 137 > 61% -
PHEMT 17-18 > 35% 24 a 19

DHBT InP 18-21 > 20% 24 a 19

HBT GalnP 950 > 45% 40
LDMOS 2.14 > 20% 43 a 30
LDMOS 2.14 > 40% 30

HBT GalnP 2.14 > 30% 50 a 25

MESFET AsGa 840 > 40% 42

Tableau V.4 : Performances des amplificateurs de type Doherty [12]

Le prochain chapitre fera I'objet d'une conception d'un amplificateur de
puissance utilisant la technique Doherty a deux étages et fonctionnant a une fréquence
fo égale a 1.8 GHz a base de transistors MESFETS.
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CHAPITREV Conception d'un Amplificateur de type Doherty

Conception d’un Amplificateur de type Doherty

V.1. Introduction

L’ objectif de ce travail est la conception d'un amplificateur de puissance de type
Doherty (DPA) fonctionnant a bande étroitea une fréquence centrale fo = 1.8GHz. Les
éléments passifs de cet amplificateur sont une combinaison de circuits a constantes localisées
et réparties. Pour ces derniers nous avons utilisé la technologie microruban. Dans cette
conception, nous avons adopté une topologie permettant la réduction de I’encombrement de
I amplificateur Doherty dont le schéma de principe est donné par lafigure (V.1).

Adaptation Amplificateur Adapta'tion
Entrée Principal Sortie
Entrée
Ligne
——p Coupleur A
Ligne | | Adaptation Ampli_fi_c:_;lteur Adaptation
A4 Entrée Auxiliaire Sortie .
Sortie
USOQ

Figure V.1 : Schémade principe d’un amplificateur Doherty

V.2. Conception de ’amplificateur Doherty

L es étapes que nous devons réalisés pour concevoir le DPA en question sont :
¢ Choix du transistor et des classes de fonctionnement ;

¢ Choix de latechnologie des circuits passifs ;

¢ Choix du coupleur d’entrée;

¢ Etudedelastabilité;

¢ Détermination des coefficients de réflexion source/charge ;

¢ Conception des circuits d’ adaptation ;

¢ Conception des circuits de polarisation ;
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¢ Choix des condensateurs de liaison ;

¢ Synthese de I’ amplificateur selon latechnologie voulue ;

¢ Anaysedel amplificateur dans le domaine fréguentiel ;

¢ Optimisations et gjustements éventuels.

V.2.1. Choix du transistor et des classes de fonctionnement

Dans toute conception d amplificateur micro-onde, le premier choix important que I’ on
doit faire est celui de I’ élément actif, c'est-a-dire le transistor a utiliser. Ce choix tient compte
de plusieurs criteres qui défini ssent ses performances en I’ occurrence :

- Bande de fréguence de fonctionnement et le gain a obtenir ;
- Niveau de puissance de sortie afournir ;

- Rendement et linéarité de I’ amplificateur ;

- Produit d’intermodulation d’ ordre trois (IM3) ;

- Tension d’ alimentation disponible ;

- Limitation en courant et tension maximums

A celadoivent s gjouter des criteres économiques comme le col(t du transistor, colt de
fabrication, ééments extérieurs utilisés pour I’ adaptation, contrdle, polarisation. Aussi pour
cette conception, des paramétres specifiques du modele non linéaire du transistor a utiliser
doivent étre disponibles en plus des paramétres de dispersion alafréguence de travail.

Pour cette conception, le transistor choisi est le PHEMT ATF-34143 de la société
«Agilent Technologie » dont toutes les caractéristiques nécessaires sont disponibles. Le
modéle non linéaire de” ATF-34143 fourni par le constructeur avec ses parametres, est celui
de Statz dont les caractéristiques sont détaillées en annexe [A].

Le choix des classes de fonctionnement des deux transistorsest dicté par le principe de
fonctionnement de I’ amplificateur Doherty [Chapitre IV] : le transistor principal fonctionnera
en classe B ou AB et le transistor auxiliaire en classe C [12-14-15-16-17]. Ce sont ces modes
de fonctionnement qui ont été retenu pour cette conception.

V.2.2. Choix de la technologie des circuits passifs

La technologie adoptée pour la réalisation des circuits d’ adaptation, des lignes quart
d'ondes et du coupleur d’entrée est la technologie microruban. Les caractéristiques du

substrat utilisé sont : Permittivité relative du diélectrique €=2.33, hauteur du diélectrique
h=1.524mm, I’ épaisseur du filme conducteur t=17um, pertes du diél ectrique 6=0.002 et enfin
| e bande métallique est en cuivre.

V.2.3. Choix du coupleur d’entrée
Le critére de choix entre le coupleur a branches (figure IV.2) et le diviseur de

Wilkinson (figure 1V.3), que nous nous sommes imposé est d' avoir une bande passante
relativement large. Pour cela, une ssimulation de leurs performances respectives doit se faire.
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La figure (V.2) représente les résultats de simulation des paramétres S; en modules et
arguments du coupleur a branches alafréguence de travail 1.8 GHz.

1 200
1603GHz | _—
1.6 GHz 176.6 Deg
08
100
i ] &
g 08 > 2
= S 2 1601 GHz
g \ 0.02079] S — \[ -93.07 Deg
\ ) —IsiLy) 100 .
0.2 branche line \\»—»,,,,,
—Isi21]
branche line
— Ang(S[2.1]) (O
0 — ISR -200 brnagn(ch[e \\21)9( “
05 1 15 2 branche line 05 1 15
X ; Ang(S[3,1]) (Deg)
Fréquence (GHz) Eg‘:ﬂ]‘e e Fréquence (Gtz) branche line
a) Modules des paramétres S b) Arguments de S et Sa1

Figure V.2 : Parametres de dispersion du coupleur a branches

Lafigure (V.3) représente aussi ces mémes parametres pour le diviseur de Wilkinson.

1 0 — Ang(S[2,1]) (Deg)
wilkinson 1
N 1.7 GHz Ang(S[3,1]) (Deg)

0.7052 wilkinson 1

o
o
&
S

e
~

Phases des Si

LN
o
S

Modules des Sij

1.7 GHz
0.004894

o
[N

s
wilkinson 1
0 e -150
0.5 1 15 2 wikinson 1 05 1 15 2 25
Fréquence (GHz) \SEJII ) Fréquence (GHz)
a) Modules des parametres S;; b) Argumentsde S,; et S3;

Figure V.3 : Paramétres de dispersion du Wilkinson

Les résultats montrent que les valeurs des parameétres de dispersion escomptées a la
fréquence de travail 1.8 GHz setrouvent a 1.6 GHz pour le coupleur abrancheset a1.7 GHz

pour le diviseur de Wilkinson comme le montre les figures (V.2) et (V.3).

Cet état peut s expliquer par le fait que les valeurs des longueurs et largeurs des lignes
quart d’ondes des deux coupleurs sont calculer par des expressions de synthése semi
empiriques. Un gjustement de ces valeurs s impose pour recentrer, alafréguence 1.8 GHz, les
performances des deux coupleurs comme le montrent lesfigures (V.4.a) et (V.4.b).
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08 1.804 GHz
1 ’ 0.7052
1.8GHz e T
0.8
[ 0.7011 06
= a
@ 0.6 >
z @ 04
S04 S
= 1.8 GHz - =
y 0.01483 - 02
. Branch line Aj sy 1.8 GHz
7|Bs[[azni]h\ - Wilkinson Aj 0.008105
— 821
0 [S3.41 Wilkinson Aj
05 15 2 Branch line A] e 15 2 25
Fréquence (GHz) 75[;&‘ lne A Wilk‘mson Aj Fréquence (GHz)

a) coupleur & Branches b) diviseur de Wilkinson hybride
Figure V.4 : Parametres S;; optimises

Les résultats de cette simulation nous montre que la transmission du diviseur de
Wilkinson est beaucoup moins sélective que celle du coupleur a branches. L’explication la
plus plausible que nous pouvons apporter est que dans le cas du diviseur de Wilkinson |’ onde
alimente |’ acces (2) ou (3) atravers une seule ligne de longueur A/4, aors que pour ce qui est
du coupleur a branches, I’aimentation de la voie (2) s effectue a travers deux lignes de
longueurs W/4 et 3)/4 respectivement, et celle de la voie (3) par deux lignes également mais
de méme longueur A/2. Lesfigures (V.2), (V.3) et (V.4) indiquent aussi :

e Pour le coupleur abranches :

- Adaptation a1’ entrée parfaite (| Sy;1=0.01483) ;

- Isolation entre les accés (1) et (4) presque parfaite (| Su1l = 0.0127) ;

- Transmission en (2) et (3) donne un niveau presgue égal & v2 (1S, | =1 Sy 1= 0.7012).

La réponse fréquentielle de S;; est plus étendue que celle de Sy;. Nous pouvons
expliquer différence par le fait que le signal en (3) résulte de la combinaison de deux ondes
provenant de |’ accés (1) et empruntant chacune une voie semblable a I’ entrée. Par contre, le
signal al’ accés (2) provient de deux ondes se propageant suivant des chemins différentes.

e Pour le diviseur de Wilkinson :

- Adaptation a1’ entrée parfaite (| S;; 1 =0.008105) ;

- Isolation entre les accés (2) et (3) presque parfaite (| S, =0.00095) ;

- Transmission en (2) et (3) est identique, ceci est due ala symétrie du diviseur, et elle est

égalea V2 (I Sul=lSul=0.7052).
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Pour réduire I’encombrement des circuits d’entrée du DPA, on propose d'utiliser un
diviseur de Wilkinson dont I'impédance Zt (Zr =kZo, avec k#1) aux acces (2) et (3) est
diff érente de 50Q2 [19] comme le montre la figure (V.5). Pour cela, cette impédance doit étre
égale ala partie réelle de I'impédance d’ entrée du transistor ce qui ne nécessite pas |’ emploi
d un transformateur comme dans le cas ou Zr vaut 50Q. Les paramétres caractéristiques des
circuits constitutifs de ce diviseur de Wilkinson sont :

¢ Impédance caractéristique des lignes quart d’ ondes Z :

Z=J2k - Z, (V.1)
e Résistanced isolement R :
R =2k.Zo (V.2)
Zc , N4 (2
Zr
1)
Z, L= R
©)
d Zr
Zc , M4

Figure V.5 : Diviseur de Wilkinson &impédance Zr arbitraire

Pour évaluer les performances de ce coupleur de Wilkinson et pouvoir décrire son
comportement dans le domaine fréquentiel, nous avons simulé les parametres de dispersion et
celapour des valeurs différentes de Z+ (donc du facteur k).

Le tableau (V.1) présente, pour différentes valeurs de k, les valeurs de Zt, de
I"impédance caractéristiques Z¢ , delarésistance d'isolement R ainsi que les largeurs w et les
longueurs| des lignes quarts d’ ondes utilisées. Les résultats de cette simulation sont illustrés
par lafigure (V.6).

Facteur k 04 0.7 1 15 2
Impédance terminal : Zy (Q) 20 35 50 75 100
Impédance caractéristique : Zc (Q) 44.72 59.16 70.71 86.60 100
Résistance de charge : R (Q) 40 70 100 150 200
Largeur de la ligne A4 w (mm) 45935 2.9448 2.1407 1.4182 1.0132
Longueur de la ligne A/4 : 1 (mm) 26.331 26.801 | 27.115 27.475 27.718
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Figure V.6 : Modules des Sij pour différentes valeurs de k
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D’apres les résultats de simulation, on peut conclure que les performances de
transmission fréquentielle du Wilkinson devient de plus en plus sélective pour des valeurs de
Zt inférieurs a Zy (k<1). D’apres la figure (V.6.€) ou Zt = 2.Zy (k=2), |"adaptation est
effective quelque soit la fréguence de travail.

V.2.4. Détermination des coefficients de réflexion source/charge

Lors de toute conception d amplificateur, on est confronté au probleme d’ adaptation
en entrée et en sortie. Ce probleme est résolu en insérant des réseaux d’ adaptation (non
dissipatifs) en entrée et en sortie de I’amplificateur (figure V.7). Ces réseaux sont souvent
constitués de trongons de lignes en série ou en paralléle (stubs) ou de cellules L-C montées en
L fonctionnant généralement sur une bande de fréguence limitée.

Ty I,
E L. .
9 Circuit Circuit
d’ adaptation . d’ adaptation 7.
d’ entrée Transistor de sortie
Zq
r 4_‘
re IﬂS

Figure V.7 : Amplificateur avec ses réseaux d’ adaptation entrée/sortie

Pour laredisation de I’ adaptation simultanée, le calcul des coefficients de réflexionI'g a
I’entrée et I'L alasortie du transistor est nécessaire pour déterminer les cellules d' adaptation a
insérer, ces coefficients sont tels que :

r - (sﬂ " M) V.3)
1-5,,I,
S. ST\
r, = (SZZ 22 e ) (V.4)
1-S,T,

ou Sj sont les parametres de dispersion du transistor.
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Par contre, dans la conception d’amplificateur de puissance seul le circuit d entrée a
pour role d adapter les impédances. Le circuit d adaptation en sortie doit présenter une
résistance optimale Ry, autorisant des excursions maximales du courant et de la tension a la
fréquence fondamentale d’ une part et court-circuitant les harmoniques d’ autre part.

Pour court-circuiter les harmoniques, un filtre de type passe bande paralléle et résonnant
a la fréequence fondamentale f, est utilisé. I est composé de la capacité drain source Cps du
transistor et d une inductance L présentée par le circuit d adaptation en sortie. Ces deux
ééments sont liés entre eux par larelation :

1

Cps-0o = E (V.5)

Ainsi, nous pourrons obtenir une puissance de sortie maximale a la fréguence
fondamentale. L’ admittance Y vue par la sortie du transistor doit étre donc :

A (V.6)
R, Lo,
1 1-T,
Y, = —.——L
bz, 14T, (vV.7)

Larésistance Ry, peut étre calculée soit graphiquement en utilisant les caractéristiques
statiques (Ips-V bs) mesurées (figure V.8) ou simulée (figure V.9) ou bien expérimentalement
par laméthode Load Pull [4].

25
(—F\—___hh__—__q =Hl=
200 —
=
L _,a—"‘__'_'d_ o
M=
50 }:/ﬁ el
=W
i Aﬁ_//____—m——f;
i 2 4 & 8

Vip V)

Figure V.8 : Caactéristique statique de I’ ATF-34143 [Annexe C]
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250
0.2
200 1326V //

120.5 mA

v v v

VI‘)QMin an‘) VI‘)QI\/I:N

Figure V.9 : Caractéristiques statiques ssimulées |ps-Vps de I’ ATF-34143

L es caractéristiques statiques simulées (Ips-Vps) sont obtenues a partir des paramétres
du modéle de Statz (Annexe A) ou certains parmi eux ont été pris par défaut. Nous
remarquons que les deux caractéristiques statiques mesurées et ssmulées évoluent d une
maniére similaire pour des valeurs de Vg inférieurs ou égales a zéro, mais pas pour des
valeurs de Vs supérieurs a zéro. Nous pourrions imputer ce comportement au mangue de
valeurs de certains parameétres du modele de Statz de I’ ATF.

D’ apres les caractéristiques statiques simulées de I’ ATF (figure V.9), pour Vs égale a
0 volts, et comme le transistor principal fonctionne en classe B ou AB (figureV.9), les
conditions aux limites sont :
- VDSl\/Iin:1-32V et IDSMin:OA1
- Vpsuax =6V et lpsuax =120.5A.

Par conséquent, latension de polarisation Vpp sera:

+V

Viop = Yosua  Vosun = 366 (V.8)

et larésistance Ry :

Ro = ——ostin ~Voo — 19 40) (V.9)

1 DSMax 1 DSMin

Lavaleur de I’inductance L se détermine par la condition de résonance avec la capacité
Cps du transistor.
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Pour calculer la valeur de L, une approche itérative est adoptée dont le principe est de
minimiser |'écart entre les valeurs du coefficient de réflexion I' obtenue entre deux
itérations successives [20], soit :

£= ‘FL (n+1)-T, (n)‘ (V.10)

Cette méthode de calcul nécessite comme données |a matrice de dispersion du
transistor a la fréguence de travail et la valeur initiale de I'impédance de charge Z. qui est
égale & Ropt. Les grandeurs de sortie sont les coefficients de réflexion de charge et de source

qui nous permettent d'obtenir la valeur de I'inductance L. Cette méthode procéde
chronologiquement ains :

o I,(n)= 2728 vec 7= Ropt = L1 comme vaeur initiae. (V.11)
Z,+Z, G,
T, (n)=S +M (V.12)
’ T Szer(n)
Comme: T (n)=T7(n) (V.13)
1)
o 1, s, S5l () (V.14)
1 Sllrg(n)
1 1-Ty(n)
Y, =— 3 V.15
* %) Z.1+T,(n) (v.15)
Ona: Y,(n) =G, — jimag(Yy(n)) (V.16)
1
?_YL(H)
= T,(n+l)="2—— (V.17)
7, (n)
ZC
S: [N(n+1)-T,(n)<e (V.18)
= Y,(n)=G,- j.B (V.19)
Lavaeur delaself desortieest alorségalea:
1
L =— V.20
B (V.20)

L’ algorithme de cette méthode dont |e programme est présenté en annexe [D] estillustré
par lafigure (V.10).
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Début

|

Données : fo, Sij, Ropt, €

_E_
=

['e(n)

G

L'y(m)

(]

I

e

I
G =

Yy(n)

Oui

| Ty(n+1)-T (n)|<e

\/

Figure V.10: Organigramme de la méthode itérative pour le calcul des coefficients de
réflexion

TL(n+l)

Aprés avoir entré les données fixées ala fréquence de travail fo= 1.8 GHz [annexe E], a
Savoir :

S;1=0.7561%', 5,=0.0656%®, S, = 7.8736™, S, = 0.21 €1, R, = 19.4 Q et £=10°

Les résultats obtenus sont :
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- Lecoefficient de réflexion chargeI'L = -0.5643 +j 0.2319;
- Lecoefficient de réflexion sourceT'y =-0.2786 + | 0.9604;
- Lavaeur delaself de sortieL=2.3 nH.

Avec ces résultats, I’ étude de la stabilité s avére maintenant possible pour éviter tout
risque d’ oscillation du transistor.

V.2.5. Etude de la stabilité

L’ étude de la stabilité lors d' une conception d un amplificateur de puissance, nous
amene a choisir des valeurs d’ impédances source -charge particulieres de facon a éviter tout
risque doscillation possible. La stabilité de I'amplificateur dépend uniquement des
paramétres de dispersion [S] du transistor si celui-ci est connecté a des circuits passifs non
dissipatifs. L’ éude de la stabilité portera donc sur I’ évaluation d’'un facteur K appelé facteur

de stabilité et le déterminant de lamatri ce de dispersion|A| [22].
_ 1+ |A|2 - |S11|2 - |Szz|2
2S,0|lS:|

Les variations du facteur de stabilité K et du déterminant \A\ en fonction de la
fréquence sont illustrées par lafigure (V.11).

e A=58,55,-58,5 (V.21)

15

1.8 GHz
0.5123

0.5

1 1.8 GHz —K
0.3619
0
0.5 15 25 35 —— | Delta |
Fréquence (GHz)

Figure V.11 : Evolution des paramétres K et |A| enfonction de lafréguence

D’ apres les résultats obtenus, il est claire que le transistor utilisé est conditionnellement

stable (K< let|A | < 1) sur toute la bande de fréquence. Le tracé des cercles de stabilité de
source et de charge s avére donc nécessaire.

Les cercles de stabilité constituent les frontiéres délimitant les régions de stabilité et
d'instabilité du transistor, ces régions représentent soit les valeurs des coefficients de
réflexion de source soient celles de la charge. Il faut sassurer que ces coefficients des
réflexions soient al’intérieur des régions de stabilité. Ces cercles de stabilité de source et de
charge ont respectivement comme centres et rayons [22] :
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*

Cg _ (Sn;AS;zZ) , .= % (V_22)
|Sll| _|A| |S11| _|A|

- (Szz;—ASuZ DR - % (V.23)
|S22| _|A| |S22| o |A|

Si les cercles de stabilité ne contiennent pas le centre de I’ abague de Smith, les régions
internes qu’ils délimitent avec I’ abaque de Smith engendrent I’ instabilité, Les régions internes
apportent la stabilité [20].

Lafigure (V.12) représente le tracé de ces cercles ainsi que les coefficients de réflexion
al’entrée Iy et en sortieI", montre que ces derniers se trouvent dans les régions d' instabilité.

- || — Cercle d'entrée

—— Cercle de sortie

—%-Gama source

—%-Gama charge

Swp Min
1e-009GHz

Figure V.12 : Représentation des cercles de stabilité et des coefficients de réflexion

L’ une des solutions a ce probléme est la création d’une contre réaction de type série-
série (figure V.13) utilisant une inductance Lc dont la valeur doit étre choisie de sorte que le
transistor soit inconditionnellement stable et le gain relativement éevé.

? Drain

2

Grille ="

Sdf Lc

Figure V.13 : Contre réaction série-série utilisant une inductance
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Pour déterminer lavaleur de Lc impliquant |a stabilité inconditionnelle, nous proposons
de calculer les fonctions Fy¢(Lc) et F(Lc) qui définissent respectivement les régions de
stabilité inconditionnelle de source et de charge :

) (V.23)

EL(LC): |CL(LC)_FL(LC )|_rL(LC) (V.24)

avec:
- Cy, CL sont respectivement les centres des cercles de stabilité de source et de charge,

- Ig, I sont respectivement les rayons des cercles de stabilité de source et de charge,
-T'qet " sont respectivement les coefficients de réflexion de source et de charge.
La stabilité inconditionnelle est obtenue pour des valeurs de Fg(Lc) et F(Lc) positifs.

Comme Lc forme un quadripble qui n'est pas connecté en cascade, la stabilité de
I"amplificateur n'est donc pas celle du transistor. Autrement dit, les parametres S; du
transistor ne sont pas ceux qui doivent étre utilisés dans les expressionsde K, A, Cqg, C , g €t
r.,mais plutdt les parametres Sj; de I’ ensembl e transistor- self Lc.

Un calcul de ces paramétres s impose donc, ces valeurs sont données par le tableau (V.2).

Su Si2 Su S2, r I,

g
Le(nH) | Mod | Phas Mod | Phas | Mod | Phas| Mod | Phas | Mod | Phas | Mod | Phas
) ) ) ) ) )
0 0.75 | -122.0 | 0.065 | 33 7.873 | 95 0.210 | -125

0.06 0.68 | -120.0 | 0.066 | 41.8 | 7.522 | 93.8 | 0.168 | -114 | 0.92 | 98.2 | 0.75 | 158.2

0.08 0.66 | -119.3 | 0.067 | 445 | 7.412 | 93.5 | 0.157 | -109 | 0.93 | 96.3 | 0.77 | 158.8

0.09 0.65 | -118.9 | 0.067 | 45.8 | 7.358 | 93.3 | 0.152 | -107 | 0.90 | 96.5 | 0.73 | 157.9

0.1 0.64 | -118.5 | 0.068 | 47.0 | 7.305| 93.1 | 0.148 | -104 |0.88 | 96.1 |0.71 | 157.4

0.15 0.59 | -116.3 | 0.070 | 52.6 | 7.049 | 92.3 | 0.132 | -89 | 0.78 | 95.5 | 0.61 | 157.3

0.2 0.55 | -1139 | 0.074 |57.3 |6.810 915 |0.129 | -73 |0.71 | 92.7 | 0.55 | 159.3

0:25 051 |-111.2 | 0.078 |61.2 | 6.585|90.8 |0.135|-58 |0.66 | 89.5 |0.52 | 161.2

0.3 0.48 | -108.1 | 0.081 |64.4 | 6.375]90.1 | 0.149 | -47 | 0.62 | 85.6 | 0.50 | 162.8

0.35 045 | -1049 | 0.085|67.1 |6.178 | 89.5 |0.167 | -38 |0.58 | 81.4 | 0.49 | 164.3

04 043 |-101.4 | 0.089 |69.4 | 5992 889 0188 |-32 |[0.56 | 77.1 [0.48 | 165.6

0.5 0.39 | -93.81 | 0.028 | 72.9 | 5.652 | 87.9 | 0.229 | -24 |0.52 | 68.7 |0.47 | 167.6

0:55 0.38 | -89.82 | 0.101 | 74.3 | 5495|874 | 0254 | -21 |0.53 | 66.4 |0.46 | 167.9

0.6 0.37 | -85.78 | 0.104 | 754 | 5.348 869 | 0.270 |-19 [ 048 | 66.5 |0.46 | 169.4

0.65 0.05 | -81.73 | 0.025 | 76.4 | 0.313 | 86.5 |0.275 | -17 |045 |68.3 |0.45 | 170.3

0.7 035 |-77.74 10111 |77.3 |5.07/5]86.1 | 0308 | -16 |043 | 704 [0.45 | 1711

Tableau V.2 : Parametres de dispersion de I’ ensemble transistor- self Lc
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Lafigure (V.14) illustre le tracé des fonctions Fy(Lc) et FL(Lc) en utilisant les valeurs
du tableau précédent.

35

Fg(Lc)
FL(Lc) |

30

25

20

15

10

5

Les fonctions Fg(Lc), FL(Lc)

[ el - :;:/7 7 777777 7
sL— FL(0.6)=0.03

10 | | | ! !
0 . . . .

Lc(nH)
Figure V.14 : Evolution des fonctions Fy(Lc) et F_ (Lc) en fonctionde Lc

Lafigure (V.14) montre que la stabilité inconditionnelle est acquise pour Lc > 0.6 nH
ou lesfonctions Fg(Lc) et FL(Lc) sont positifs.

Quand Lc augmente, d'un coté, on a |'avantage de tendre vers une stabilité
inconditionnelle, mais de | autre coté on a l’inconvénient de renforcer la contre réaction. Cet
inconvénient va provoquer une forte chute du gain de transfert Gt (figure V-15) dont
I’ expression est donnée par :

B O 5 o v.25)
T 2
‘(1_FgS11)(1_FLS22 )_ rg IS, 'SZl‘

18

~<——G(0)=17.92
17.5F .
17 - 1
16.5 1
g 16] ]
15.5 1
15+ G(0.6)=14.56
145+ ‘
14 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
o 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7

Lc(nH)

Figure V.15 : Evolution du gain de transfert en fonction de Lc
D’ apres la figure (V.15), nous constatons que pour avoir une stabilité inconditionnelle
(Lc=0.6nH), la dégradation du gan est assez importante  (3.36dB).
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¢ Recherche d’un compromis gain - stabilité

Pour minimiser la dégradation du gain, nous avons opté pour une stabilité conditionnelle
avec une recherche d'un compromis gain-stabilité. Le calcul du facteur de stabilité K pour
différentes valeurs de L c est alors nécessaire.

Pour la recherche du compromis gain—stabilité, il faut trouver une valeur de Lc qui
assure une stabilité conditionnelle pour une dégradation du gain aussi faible que possible.

Le tableau (V.3) résume, pour chaque valeur de I’inductance Lc, celles de| Al, de K et
de Gr. Le commentaire qui y figure mentionne le type de stabilité:

- Stahilité inconditionnelle S.I

- Stabilité conditionnelle S.C,

- Instabilité IN.
Lc(nH) | Al K G1(dB) Commentaire
0 0.361 0.512 17.920 IN
0.06 0.385 0.656 17.527 IN
0.08 0.393 0.695 17.399 IN
0.09 0.398 0.713 17.335 IN
0.10 0.402 0.731 17.272 IN
0.15 0.422 0.804 16.962 S.C
0.20 0.441 0.859 16.660 S.C
0.25 0.460 0.899 16.372 S.C
0.30 0.479 0.928 16.091 S.C
0.35 0.496 0.949 15.817 S.C
0.40 0.513 0.965 15.552 S.C
0.50 0.544 0.986 15.044 S.C
0.55 0.559 0.992 14.980 S.C
0.60 0.573 1.000 14.563 S
0.65 0.586 1.001 14.333 S
0.70 0.598 1.003 14.109 S

Tableau V.3: Vaeursde |A |, deK et de Gy pour différentes valeursde Lc

Pour chague valeur de Lc donnant la stabilité conditionnelle, les cercles de stabilité de
charge et de source sont tracés avec les points représentatifsde I'y etI' (figure V.16).
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Lafigure (V.16) représente ces tracés de cercles de stabilité qui confirme les résultats
obtenus.

Cercle d'entrée

Cercle d'entrée Cercle dentrée

Cercle de sortie Cercle de sortie Cercle de sortie

#-gamal % gamal —%- gamal.
~-gamag - gamag —4-gamag
Swphin Sup Min Suphin
Le-008GHz 16-009GHz 16.003GHz
Lc=0.1nH (S.D) Lc=0.15nH (S.C) Lc=0.2nH (S.C)
Cercle d'entrée Cercle d'entrée B Cercle d'entrée
N Cercle de sortie N Cercle de sortie B Cercle de sortie
~%-gamal ~% gamalL ~%-gamalL
~%-gamag ~4- gamag ~4-gamag
Swp Min Swp Min Swp Min
1e-009GHz 1e-009GHz 1e-009GHz
Lc=0.25nH (S.C) Lc=0.3nH (S.C) Lc¢=0.35nH (S.C)
Cercle d'entrée Cercle d'entrée Cercle d'entrée
B Cercle de sortie 7Cercle de sortie N Cercle de sortie
—%-gamalL —%-gamal. —%-gamaL
- gamag ~“-gamag ~%-gamag
Swp Min Swp Min Swp Min
1e-009GHz 1e-009GHz 1e-009GHz
Lc=0.4nH (S.C) Lc=0.5nH (S.C) Lc=0.55nH (S.C)

Figure V.16 : Cercles de stabilité pour les cas de stabilité conditionnelle
Pour des valeurs de Lc appartenant al’intervalle 0.15nH -0.55nH, le gain Gt varie de
16.962 dB a 14.980 dB (figure V.15).

Le choix de la valeur de Lc dépend auss de la réalisabilité des lignes quart d’ onde en
technologie microruban pour laquelle I'impédance caractéristique Zc des lignes doit étre :

20Q < Zc < 120Q
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V.2.6. Conception des circuits d’adaptation

Lafigure (V.17) donne latopologie de I’ amplificateur Doherty.

j Ysc j ¢ FiBse Yo =Gt B

8C

jBSC‘ Larru.r jB”_-
G4
14 Peahmﬂ
Gy
T T e
Gsp =Gt )Bgp Y =G +jBy Gre +Gyp

Figure V.17 : Latopologie proposée de I’amplificateur Doherty [19]

Cette topologie comprend :

- deux transistorsidentiques ATF-34143, donc on a égalité des admittances al’entrée et a
la sortie des deux transistor, asavoir : Ysc=Ysp et Yic=Yp;

un diviseur de Wilkinson arbitraire chargé aux accés de sortie par une admittance de
valeur Ggp= Ggc ;

trois lignes quarts d’ onde d’ admittances caractéristiques de valeur Gsp en entrée, Gic et
/Rt =G c+G,p ensortie;

a |I’entrée de chaque transistor, un stub court-circuité est réalisé a I’aide d'une ligne
présentant une susceptance jBsc=jBsp;

en sortie de chaque transistor, un stub court-circuité est réalisé a I’aide d' une ligne
présentant une susceptance jB.c=jB.p.

o A l’entrée

L’amplificateur Doherty a concevoir utilise en entée un coupleur de Wilkinson dont
I"impédance terminale aux deux accés de sortie Z1= kZy= 1/ Ggp (Zo =50Q2) [19], larésistance
d'isolement R=2kZ, et I'impédance caractéristique des deux lignes quarts d’ onde composant

le coupleur Z. = \/EZO (figure Vv.18).
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Z1=kZp

ZT:kZO

Figure V.18 : Topologie du coupleur de Wilkinson utilisée [19]

Les impédances Zt et Zc vont étre réalisées avec des lignes de transmissions dont les
largeurs (w) et leslongueurs (1) sont calculées par le logidel de synthése. Celogiciel nécessite
comme données en entrées les impédances caractéristiques Z¢ des lignes et leurs longueurs
électriques (0) équivalentes en plus des caractéristiques du substrat utilise.

Comme les valeurs des impédances caractéristiques utilisées dans la conception des
lignes de transmission sont limitées, on doit d abords calculer, pour chague valeur de Lc
assurant la stabilité conditionnelle, les valeurs de Z et de Z et en choisir ensuite celles qui
conviennent.

Le tableau (V .4) présente, pour chaque valeur de Lc, les valeurs de K, Z1, Zc, R et la
dégradation du gain de transfert AGt correspondants.

Le(nH) 0.15 0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.5 0.55

K 3892 | 2982 | 2.603 2424 | 2334 | 2290 | 2302 | 2.388

71(Q2) 194.60 | 149.11 | 130.18 | 121.45 | 116.74 | 11452 | 115.14 | 11942

Z.Q) 139.49 | 122.10 | 114.08 | 110.09 | 108.02 | 107.00 | 107.28 | 121.24

R(®) 389.20 | 298.22 | 228.16 | 220.18 | 216.40 | 214.00 | 214.56 | 242.48

AGr(dB) 0958 | 1.260 1.548 1829 | 2103 | 2368 | 2.872 | 2.940

Tableau V.4 : Vaeursde K, Z1, Zc, R et de AGt pour différentesvaleursde Lc
D’ apres les résultats obtenus, Lc=0.4nF est lavaleur qui permet le meilleur compromis.
Pour Lc¢ = 0.4 nH, d’ apres laméthode itérative, on a:
I'g = 0.1249 +j 0.5483, d' apres |’ equation (V.15),ona: Yy =0.0087-j0.014 d'ou:

Gep= Gsc= 0.0087Q0% et jBsc=jBsp=-j 0.014.
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Les valeurs des parametres caractéristiques des lignes constitutives du diviseur de
Wilkinson arbitraire sont données par la figure (V.19).

A4

v

<
<

in

w
1l 1070

114.5Q Amplificateur principal
w, | !

Source 500 2140

| 1070 W,
T 114.5Q Amplificateur auxiliaire
M s

A4

Figure V.19 : Diviseur de Wilkinson arbitraire en technologie microruban

L’ impédance caractéristique de laligne quart d’ onde placée al’ entrée du transistor auxiliaire
est égal a Z7 (figure V.17) soit a114.50.

Pour la partie imaginaire, on utilise un stub ouvert dont I'impédance caractéristique
Zcs est quelconque et lalongueur éectrique 6 calculée par:

0= arctg(BZ CS) (V.26)

¢ Dans le cas d' une adaptation en entrée avec des circuits a éléments localises, ces derniers se
calculent a partir du coefficient deréflexion al’entréel’y, on a:

1+Fg ) .
Zg=ZC1_F = 32+j51=R+] X (V.27)

g

Puisque R <50 Q[20], lesélémentsdu circuit d adaptation donné par lafigure (V.20) sont
calculés par :

(V.28)

500~/R
I X ++/R(50- R) V.29)

(0]

al
o
:‘

C =

avec w=2rf.
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C 50Q

Figure V.20 : Cellule d’ adaptation a base d’ éléments localisés

e En sortie

Pour Lc=0.4nH, I, =-04677 +j 0.1193 = Y, =0.0515—j 0.016 (équation VV.15) d ol
GLc = 0.0515 Q™ (figure V.17).

Les impédances caractéristiques des lignes quarts d’onde de sortie (figure V.17) sont
respectivement :

1/G|_C =1940
1
R, = |50- =22Q
2G,,

Pour lapartieimaginaire, B c = 0.016, lavaleur de la self de sortie L=5.5 nH
(égquation V.20).

La figure (V.21) montre la convergence rapide de la méthode itérative (7 itérations) pour
Lc=0.4 nH.

0.4834

0.4832 - 3

0.483

0.4828

0.4826

0.4824

Module de Gameal

0.4822

0.482

0.4818

0.4816

0.4814 ! ! ! ! !
1 2 3 4 5 6 7

Nombre d'itération (n)

Figure V.21: Convergence de T | par |laméthode itérative
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V.2.7. Conception des circuits de polarisation

Le circuit de polarisation est utilisé en parallele pour assurer |’ apport des tensions et
courants continus aux transistors sans affecter leur fonctionnement en RF. Pour cela
I"impédance présentée par ces circuits doit étre infinie a la fréquence de travail. Généralement
le circuit de polarisation le plus utilisé comporte une inductance L de tres grande valeur pour
isoler les signaux continus de ceux HF, une capacité C de découplage reliée a la masse pour
évacuer les signaux résiduels et une résistance R pour fixer le point de repos du transistor [20-
21]. Lesvaeursde L et C sont choisies de maniére que I'impédance Zy (figure V.22) soit
tres grande a lafréquence de travail :

R*Cw ]
(V.30)

z - K JjlLo—————ror
" 1+(RCo) 1+(RCwY
L R
Cotétransistor Zn 1

‘_‘ (\i / \/
+

Figure V.22 : Circuit de polarisation a constantes localisées

Les valeurs choisies sont: L = 5000 nH, C = 500 pF et R= 10 Q .Pour ces
valeurs I'impédance Z,y = 56548 Q qui est une valeur relativement tres grande.

Pour les tensions de polarisation, comme le transistor principa fonctionnent en classe
AB ou B et I'auxiliaire en classe C, le chois des tensions grilles correspondantes doit se faire
suivant la caractéristique statique simulée de I'ATF Ips=f(Vgs) pour Vps = 3.66 v (figure
V.23).

200

3.66| 150

100

Ids(mA)

Classe B
V,=0.9v

50

C
A — )

AB
Vgs (V)

-1.5 -1 ).5 0

Figure V.23 : Ips en fonction de V gs pour Vps = 3.66v
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D’ aprés la figure (V.23), la tension de pincement est V, = -0.9V d'ou la tension de
grille correspondante a chaque polarisation est donnée par [8-21]:

e Amplificateur principa : classe AB = 2V,/3<Vese <0 et Vps> Vpp d'ou:
-0.6<Vesp< 0 et 3.66v<Vps<4vV,Vps=4vV estlatension de polarisation delaclassA.

o Amplificateur principal : classeB = Vese=Vp € Vpsp=Vpp dou:
Vesp=-09v e Vpsp=3.66Vv

o Amplificateur auxiliaire : classeC = 2V, <Vgsa<V, € Vpsa<Vpp dou:
-1.8<Vesa<-09 e Vpsa <366V

Les valeurs deVgs et desVps seront gjustéesafin d obtenir de meilleurs performances.

V.2.8. Choix des condensateurs de liaison

Les condensateurs de liaison C sont utilisés a I'entrée et a la sortie du transistor
vérifiant la condition :

1
—<< 50Q (V.31)
Co

Pour lafréquence de travail f = 1.8 GHz, ona C>> 1.76 pF, on peut prendre alors
C = 100pF, valeur généralement utilisée.

L’ emplacement du condensateur de liaison a la sortie du transistor doit étre de sorte
gue I’inductance du filtre passe bande ne puisse pas étre parcourue par le courant continu.

V.3. Synthese des circuits passifs

Cette étape consiste a calculer la longueur (1) et la largeur (w) de la ligne microruban
pour chague éément a partir de son impédance caractéristique Zc, de sa longueur éectrique
0=BI et également des caractéristiques du substrat utilisé.

Les résultats obtenus sont :

o A l’entrée

Zc () 0(¢) | w(mm) | I(mm)

Coupleur Acces (1) d’ entrée 50 3.8731
de Acces (2,3) de sortie 114.5 90 0.70606 | 27.931
Wilkinson Lignes quart d’ onde 107 20 0.85107 | 27.827
Eléments d’adaptation | Stub paralléle 90 35 1.524 10.311
Ligne quart d’onde 114.5 90 0.70606 | 27.931

Tableau V.5 : Synthéese des éléments passifs d entrée
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* En sortie

Zc (QQ) 0 (°) w (mm) 1 (mm)
1°" ligne quart d’onde 19.4 90 13.777 25.175
2°™ ligne quart d’onde 22 90 11.898 25.317

Tableau V.6 : Synthese des éléments passifs de sortie

V.4. Application de la technique d’équivalence des lignes quart d’ondes

Les dimensions des lignes quarts d onde de sortie peuvent étre prohibitifs a des
fréguences basses et pour des substrats a faibles permittivités relatives, ¢’ est notre cas. Pour
solutionner ce probléme, il fut proposé [23] de remplacer une ligne quart d’onde par une
ligne de transmission de dimensions arbitraires mais plus petites associée a deux

condensateurs (figure V.24).

0
A4
— —

—n Z S

. C c
Ze

é é
a) Ligne quart d onde b) Ligne arbitraire associée a deux condensateurs

Figure V.24 : Circuit équivalant d’ une ligne quart d’ onde avec deux capacités
Ona:

— et C= LcosH (V.32
sinéo Z.0

Zc étant I'impédance caractéristique de laligne quart d onde et Z celle de laligne arbitraire.

Les lignes de sortie du DPA dont on applique cette technique sont représentées par la figure
(V.25).

Port 1

A4

Port 2

X =

Figure V.25 : Schéma équivalant du circuit de sortie de I’ amplificateur Doherty
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Conception d'un Amplificateur de type Doherty

L’ application de la technique d’ équivalence des lignes quart d ondes sur celles du
DPA pour différentes valeurs de 6, en utilisant I’ équation (V.32) pour les calcule et le logiciel

pour la synthése, donne comme résultats :

e A l’entrée

Laligne d’ entrée dont I’impédance caractéristique Zc =50 Q .

0(° sin0 cosO 7 Q) C (pF) L (mm) w (mm)
10 0.173 0.984 289.10 1.74 Irréalisable | Irréalisable
20 0.342 0.939 146.19 1.66 5.8922 3.8731
30 0.500 0.866 100 1.53 9.2390 1.0132
40 0.642 0.766 77.88 1.35 12.128 1.7729
50 0.766 0.642 65.27 1.13 14.985 2.4806

Tableau V.7 : Résultats de calculs et synthése pour laligne quart d’ onde d’ entrée

e En sortie

Lapremiére ligne quart d’ onde de sortie a pour Z¢ = 19.4 Q.

0 (°) sin0 cosO 7.Q) C (pF) L (mm) | w(mm)
10 0.173 0.984 112.13 442 3.0999 0.7490
20 0.342 0.939 56.72 4.28 5.9396 3.1607
30 0.500 0.866 38.8 3.89 8.7021 5.6483
40 0.642 0.766 30.21 3.44 11.438 7.9508
50 0.766 0.642 25.32 2.88 14.164 9.9858

Tableau V.8 : Résultats de calculs et syntheése pour la 1% ligne quart d’ onde de sortie

L adeuxiéme ligne quart d’ onde, Z¢ = 22Q).

0(° sin® cos0 Z(Q) C (pp) L (mm) | w(mm)
10 0.173 0.984 127.16 3.93 3.1248 | 051117
20 0.342 0.939 64.32 3.75 5.9883 2.5464
30 0.500 0.866 44 3.46 8.7683 4.706
40 0.642 0.766 34.26 3.06 11.519 6.7162
50 0.766 0.642 28.72 2.56 14.258 8.4955

Tableau V.9 : Résultats de calculs et synthése pour la 2™™ligne quart d’ onde de sortie
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CHAPITRE VI Simulations et résultats

Simulations et Résultats

VI1.1. Introduction

Ce chapitre comportera :

¢ Une premiere simulation des performances des amplificateurs conventionnels en classe

AB, classe B et classe C en vue d une comparaison avec celles de |I’amplificateur Doherty
(DPA).

L es parametres caractéristiques a simuler sont :
* Puissance de sortie;

» Rendement en puissance ajoutée;

 Gain en puissance;

» Gain a1dB de compression;

* Produit d’intermodul ation d’ ordre trois.

e Une deuxiéme simulation des performances d'un DPA, pour une polarisation de
I”amplificateur principal en classe AB puis en classe B, qui utilise en entrée :

 Un coupleur a branches (DCB);

 Un diviseur de Wilkinson hybride (DDWH);

 Un diviseur de Wilkinson arbitraire (DDWA).

Cette ssimulation s'accompagnerad’ une comparaison des :
* Puissance de sortie;

* Rendement en puissance g outée;

» Gain en puissance de ces trois DPA.

e L’ application de la technique d’ éguivalence des lignes quart d’ ondes (paragraphe V .4)
sur cellesd un DPA feral’ objet de la derniere simulation des performances.

Les simuldions s accompagnent de procédures d’ gjustement ou d’ optimisations des
performances selon I’ objectif rechercher.
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Le modéle attribué au transistor est celui de Statz dont les paramétres sont fournis par le
constructeur [annexe A].

Le simulateur non linéaire dont on dispose utilise des techniques d’ analyse non linéaires
basées sur les séries de Volterra et sur |I’harmonique balance (chapitre I1), mais comme les
séries de Volterra traitent les faibles non linéarités, on a opté pour des simulations basées sur

latechniques d’ harmonique balance, donnée afournir au logiciel de simulation.
Les circuits de polarisations (alimentations en courant continu) du transistor principal et

auxiliaire respectivement en classes AB, B et C, sont obligatoirement indiqués sur les
schémas de simulation non linéaire et sont a constantes |ocalisées.

VI.2. Simulation des amplificateurs conventionnels

Les figures (VI.1), (VI1.2) et (VI1.3) représentent respectivement les schémas complets
de simulation des amplificateurs conventionnels : classe AB, classe B et classe C.

V=3.8V
N
{+ !
N/
RES
| ID=R1
R=10 Ohm CAP

C=500 pF

\//W\ ‘\ L=5000 nH
\\y JV_METER cAP
PORT_PS1 TN ©=100 pF
. L=5000 nH N
7=50 Ohm " (L) } } PORT
PStart=50 dBm CAP IND ~~—_ YV / =
P otop=35 dBm C=100 pF L=6.6 nH ’ =
PStep=1 dB =100 p! =6.bn I|_METER
IND
STATZ ID=L1
ID=SF1 L=55n
| cap 3

_ C=13pF

Figure V1.1 : Schémade simulation de I’ amplificateur conventionnel en classe AB
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DCVSs
V=3.66 V

DCvVsS
V=09V
RES
| ID=R1
R=10 Ohm CAP

ID=C4
C=500 pF

ID=R2
CAPR=10 Ohm
ID=C5
/,: IND
@ L=5000 nH
Ky V_METER CAP
PORT_PS1 IND e C€=100 pF

P=1 <<Ff\

Z=50 Ohm L=5000 nH ¢ () PORT
PStart=50 dBm CcAP IND 2 @ ‘ p=2
PStop=35 dBm
PStep=1 dB C=100 pF L=6.6 nH | METER

IND
STATZ ID=L5
ID=SF1 L=5.5n
| cap 3
_ C=13pF
IND

Figure V1.2 : Schémade simulation de |’ amplificateur conventionnel en classe B

DCvs

V=3V

DCvs
V=13V
RES
ID=R2
R=10 Ohm

C=500 pF

RES

ID=R1
CAPR=10 Ohm
ID=C4

C=500 pF

L=5000 nH
CAP
IND =
PORT_PS1 C=100 pF
Z;50 Ohm L=5000 nH ‘ ‘ PORT

PStart=-50 dBm p=2
PStop=30 dBm
PStep=1 dB

- IND

= ID=L5

L=5.5n
_ | cap 3
C=1.3 pF

% L=0.4 nH

Figure V1.3 : Schémade simulation de I’amplificateur conventionnel en classe C

ENP 2006 80




CHAPITRE VI Simulations et résultats

Lesrésultats de simulation des performances de ces amplificateurs conventionnels sont
illustrés par lesfigures (V1.4), (V1.5) et (V1.6) qui représentent respectivement la puissance de
sortie, le rendement en puissance gjoutée et le gain en puissance en fonction de la puissance
d entrée.

30

20 — AMP AB (dBm)
E 10
om
=
o 0
3
gz -10
> — AMP B (dBm)
2 20
< .
2
& -30

-40

— AMP C (dBm
50 (dBm)
-20 -10 0 10 20 30
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.4 : Puissance de sortie des amplificateurs conventionnels

40
— AMP AB
30
s
=
£ 20
= ~— AMPB
e
(5]
m -
0
—AMPC
0
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Puissance d'entrée dBm)

Figure V1.5 : Rendement en puissance gjoutée des amplificateurs conventionnels
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30
— AML AB
20
10
o
=
= 0
£ — AMP B
o
-10
-20
—AMPC
-30
-50 -40 -30 -20 -10 0 10 20 30
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.6 : Gain en puissance des amplificateurs conventionnels

D’ apres la figure (V1.6), on peut dire que les gains des amplificateurs conventionnels
restent presque constants pour des puissances d'entrée tres faibles ce qui confirme leur
linéarité a ces puissances. La diminution du gain en puissance commence a des puissances
d entrée plus élevées ce qui s explique par la saturation des transistors.

Les figures (VI.7), (VI.8) et (VI.9) illustrent la puissance de sortie a 1dB de
compression des amplificateurs conventionnels respectivement en classe AB, B et C.

40 —
/// .
e
35 e —
-

— ///
e _
9 301 e .
e -
%] e
o | -
g 251 | /// 7
5 20.52 dBm v
I} ! B
8 o0l A - -
% P
)] L _
o 15 Pe=5 dBm
e Ps=19.29 dBm

10 -

5 | L | | | |
-10 -5 0 5 10 15 20 25

Puissance d'entrée Pe (dBm)

Figure V1.7 : Puissance de sortie a1 dB de compression d’ un amplificateur conventionnel en
classe AB
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45

40

35

30

25

20

Puissance ke sortie Ps (dBm)

19.98 dBm -

BV R

Pe= 6 dBm
Ps= 18.66dBm

-5 0 5 10 15
Puissance d'entrée Pe (dBm)

Figure V1.8 : Puissance de sortie a 1 dB de compression d’ un amplificateur conventionnel en

30

classe B

20

10

-10 -

Puissance de sortie Ps (dBm)

-20

Pe= 0.5 dBm
Ps= -14.72 dBm

-30
-10

1
-5 (o] 5 10 15
Puissance d'entrée Pe (dBm)

Figure V1.9 : Puissance de sortie a 1 dB de compression d’ un amplificateur conventionnel en

classe C

La puissance de sortie a 1dB de compression est :

- de 19.29 dBm pour I’amplificateur conventionnel en classe AB pour une puissance d’ entrée

de 6 dBm;

- de 18.66 dBm pour I"amplificateur conventionnel en classe B pour une puissance d’ entrée

de5dBm.

Ces valeurs sont tres proches de celle donnée par e constructeur (20 dBm), qui n’est pas

le cas pour |’ amplificateur conventionnel en classe C (-14.72 dBm).
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La comparaison du niveau de puissance du signal fondamental (IM1) & celui du produit
d’ intermodulation d' ordre trois (IM3) pour ces amplificateurs conventionnels respectivement
en classe AB, B et C peut étrefaite a partir des figures (V1.10), (V1.11) et (VI1.12).

40
5.065 dBm
20 15.32 dBm
— IM1 (dBm)
€
S
- 2 5.092 dBm
% 0.3376 dBm
E’
-60
— IM3 (dBm)
-100
-30 -20 -10 0 10 20
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.10 : Puissances du IM1 et IM3 d'un amplificateur conventionnel en classe AB

40
5.919 dBm
14.58 dBm 37/—/
—IM1 (dBm)
0
B3
S
g 6.072 dBm
8 d -3.591 dBm
2 50 -
///
—IM3 (dBm)
-100
-30 -20 -10 0 10 20
Puissance d'entrée (dBm)

Figure VI.11: Puissances du IM1 et IM3 d' un amplificateur conventionnel en classe B
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40
0.5094 dBm
9.042 dBm I
] | M
T
\a_; J//// 0.511 dBm
2 | -5.655 dBm
3
o
> 50
—— IM3 (dBm)
-100
-30 -20 -10 ) . 20
Puissance d'entrée

Figure VI1.12: Puissances du IM1 et IM3 d' un amplificateur conventionnel en classe C

Nous constatons gue pour une puissance d’ entrée inférieure ou égale a 6 dBm, le signal
d’ intermodulation d’'ordre trois n’affecte pas le signa fondamental des amplificateurs
conventionnels en classe AB ou en classe B. Contrairement pour |I'amplificateur polarisé en
classe C, le signal fondamental peut étre affecté par celui de |’ intermodulation d' ordre trois.

VIL.3. Simulation des amplificateurs Doherty

VI1.3.1. Amplificateur principal en classe AB

Dans cette partie, nous alons simuler d abord les performances d un amplificateur
Doherty avec trois différentes topologies en polarisant |I’amplificateur principal en classe AB,
I"amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C :

- Un amplificateur Doherty a coupleur a branches (DCB-AB);
- Un amplificateur Doherty a diviseur de Wilkinson hybride (DDWH-AB);
- Un amplificateur Doherty a diviseur de Wilkinson arbitraire (DDWA-AB).

Les figures (VI.13), (VI1.14) et (VI1.15) représentent les schémas de simulation des

amplificateurs Doherty utilisant en entrée respectivement un coupleur a branches, un diviseur

de Wilkinson hybride et un diviseur de Wilkinson arbitraire et dont les amplificateurs
principaux sont polarisés en classe AB (-AB).
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bevs
V=8V

pcvs
v=0.55 v
RES
IDR1
R=10 Ohm

0 ohm

18458
=500 pF s

L=5000 nH
AP
=100 pF

D

MLIN

PStep=l dB.

Figure V1.13 : Schéma de simulation d’un DCB-AB

bcvs

diviseur de Wilkinson
2

WILKEL

PORT_PS1

i s
w=0.5906 mm 119 mm -
22505 mm =253 m 3
<J
car L
ca00pr

Figure V1.14 : Schémade ssimulation d'un DDWH-A
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RES
ID=R1
R=10 Ohm

1D=C1
©=500 pF

D=C2
€=500 pF

L=4000 nH
cap

C=100pF
PORT_PS1
R3-§ ™

2=50 Ohm ID=TLS L=4000 nH
PSiart=-50 dBm W=08511 mm
PSiop=35 dBm 27,83 mm -
PStep=1dB |_METER
IND
D=12
155
BI8H
Iots diiseur de Wikinson
W-0.7061 mm
L=27.93 mm

RES
ID=R6 oevs
R=220.2 N} MLIN
vav
W=43.78 mm
L=25.18 mm
'

BERs

R=10 Ohm

A oo
eggrioon
oot

MLl L=5000 nH AP MLIN
roromm e,
Ligne 90° ‘ :|

1B 184t
W=0.8511 mm W-0.7061 mm
L=27.83 mm L=27.93 mm
MLEF
iD=TL1
=1524
L=1031 mm

Figure V1.15 : Schéma de simulation d’'un DDWA-AB

L es réponses en puissance de sortie, rendement en puissance g outée et en gain en fonction de
la puissance d entrée de ces trois montages sont respectivement sur les figures (V1.16),
(V1.17) et (VI118).

30

— Doherty C a branches (dBm)
20

10

—— Doherty W hybride (dBm)

-10

Puissances de sortie (dBm)
o

-20

Doherty W arbitraire (dBm)

-30
-30 -20 -10 0 10 20 30
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.16 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d’ entrée
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— Doherty C a branches

—— Doherty W hybride

Rende ment (%)
w
o

N
o

=
o

Doherty W arbitraire

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.17 : Rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’ entrée

20

—— Doherty C & branches

10

o

—— Doherty W hybride

Gain (dBm)

-10

Doherty W arbitraire

-20
-50 -40 -30 -20 -10 0 10 20
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.18 : Gain en puissance en fonction de la puissance d’ entrée

Nous constatons (figure V1.16 — V1.18) que les gains et les puissances de sortie des
trois Dohertys sont les mémes a la fréquences de travail puisgue la puissance injectée a leurs
entrées est laméme.

Pour le rendement en puissance gjoutée, pour des puissances d entrée plus au moins
élevées, le Doherty Wilkinson hybride présente le meilleur rendement (figure V1.17).

VI1.3.2. Amplificateur principal en classe B

Les mémes montages (figures (V.13), (V1.14) et (VI.15)) vont étre utilisés pour cette
simulation, en changeant seulement la tension de polarisation du transistor principal (classe
B). Les performances de ces trois montages se retrouvent sur les figures (V1.19), (VI1.20) et
(V1.22).
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30
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30
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— Doherty W hybride (dBm)
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Figure V1.19: Puissances de sortie des amplificateurs Doherty

60

Rendement (%)
w B
o o

N
o

10

3 4 5 6 7 8 9 10

Puissance d'entrée (dBm)

11

— Doherty C & branches

—— Doherty W hybride

Doherty W arbitraire

Figure V1.20 : Rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’ entrée
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Figure V1.21 : Gain en fonction de la puissance d’ entrée
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Aussi, que ce soient ces résultats ou les résultats obtenus précédemment, il est montré
que I’amplificateur Doherty Wilkinson hybride présente le meilleur rendement que ceux des
deux autres montages. C'est la raison pour laquelle nous allons, par la suite, s intéresser
seulement a cet amplificateur.

La puissance de sortie a 1 dB de compression ains que les puissances du signal
fondamental (IM1) et produit d'intermodulation d'ordre trois (IM3) en fonction de la
puissance d’ entrée sont respectivement données par les figures (V1.22) et (V1.23).

50

40 _— -

30 ) //// -

! -
20.62dBm ! —

Russarpe desatie (AdB1)

_lo g L L L L L L L L
-15 -10 -5 o] 5 10 15 20 25 30
Puissance d'entré (dBm)

Figure V1.22 : Puissance de sortie a 1 dB de compression du DDWHB

40
8.077 dBm
20 16.5 dBm B
—— IM1 (dBm)
£ 0
0]
S
8 20 —— 8.037 dBm
g T 1.65 dBm
yd
8 //
a -40 //
yd
,///
60| —— M3 (dBm)
-80
-30 -20 -10 0 10 20
Puissance d'entrée (dBm)

Figure V1.23 : Puissances du fondamental (IM1) et du produit d’ intermodulation d’ ordre
trois (IM3) du DDWHB

Nous remarquons gque pour une puissance d’ entrée inférieure ou égal a8 dBm, point a1
dB de compression (figure V1.23), le signal IM3 affecte tres peu le signal fondamental IM 1.

V1.4. Etude comparative

Pour évaluer les améliorations des performances apportées par |a technique Doherty aux
amplificateurs de puissances de point de vue rendement en puissance goutée (théorie
Doherty), une comparaison des performances des amplificateurs conventionnels (classes AB-
B-C) acelles d un Doherty Wilkinson hybride est présentée par les figures (V1.24), (V1.25) et
(V1.26).
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30
— AMP B (dBm)

20
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-40
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Figure V1.24 : Puissance de sortie des amplificateurs conventionnels et du DDWHB
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Figure V1.25 : Rendement en puissance gjoutée des amplificateurs conventionnels et du

DDWHB
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Figure V1.26 : Gain en puissance des amplificateurs conventionnels et du DDWHB
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En effet, Les résultats obtenus confirment la propriété d’un amplificateur Doherty qui
se caractérise par une tres bonne améioration du rendement en puissance gjoutée (figure
V1.25) par rapport aux amplificateurs conventionnels classes AB, B ou C surtout pour des

puissances d’ entrée élevées.
VLS. Application de la technique d’équivalence des lignes quart d’ondes

Enfin, pour un circuit amplificateur a faibles dimensions, on a appliqué la technique
d équivaence des lignes quart d’ ondes (paragraphe V.4) aux lignes d’un Doherty Wilkinson

hybride dont I'amplificateur principal est polarisé en classe B (DDWH-B), le schéma de
simulation est donnée par e montage de la figure (V1.27).

RES
IDR2
R=10 Ohm CAP.
1D=C14

€=500 pF

L=5000 nH
CAP

CAP
D13 IND
C=500 pF

C=100pF
L=5000 nH

cAP IND

C=100pF L=6.6 nH I_METER

STATZ
iD=SF2

IND
L=04nH

WILKEL
W=1.898 mm MLIN
W1=1.082 mm v=av
L1=30.24 mm —
R=100 Ohm pevs

W=3.161 mm
L=5.94mm

PORT_PS1 V=13V
= -

cAP | P
1D=C4
C=166 pF

fe—a——r]

CAP

MLIN IND

&

W=3.873mm (YY)
N A
e

L=5000 nH MLIN
L=5.892 mm cAP

ID=C3

C=166 pF

CAP

| IB=C15 _|Np
C=500 pF

©=100 pF L=5.988 mm

L=5000 nH

cAP IND
C=100 pF L=6.6 nH | METER
15=C2 8881
STATZ = =

ID=SFL C=8.03 pF—— c=375 pg

IND
L=0.4 nH

Figure V1.27 : Schéma de ssimulation d'un DDWH-B avec technique d’ équivalence des lignes
guart d’ ondes

Les résultats de simulation sont illustrés par les figures (V1.28), (V1.29) et (V1.30) qui
représentent respectivement |’ évolution de la puissance de sortie, du rendement en puissance
gjoutée et du gain en fonction de la puissance d entrée d'un DDWH-B pour différentes

valeursde 6.
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Figure V1.28 : Puissance de sortie des DDWH-B pour différentes valeurs de 6
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Figure V1.29 : Rendement en puissance gjoutée en fonction de la puissance d’ entrée
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Figure V1.30 : Gain en puissance des DDWH-B pour différentes valeurs de 6
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D’apres les résultats obtenus, on peut dire que I'application de la technique
d’ équivalence des lignes quart d’ondes appliquée aux lignes d'un amplificateur Doherty
donne un peu pres les mémes courbes de réponses, chose qui est logique, et cela pour une
éventuelle réduction des encombrements.

ENP 2006 94




CONCLUSION GENERALE

forokoiokoiokooka ko kok kR kK



CONCLUSION GENERALE

CONCLUSION GENERALE

Le travail présenté dans ce mémoire Sarticule autour dune conception et une
simulation non linéaire des performances d’ une architecture Doherty des amplificateurs de
puissance. Cette architecture a pour objectif d' élever le rendement des amplificateurs de
puissances a des fréquences micro-ondes et donc d’ améliorer leur linéarité.

Puisgque g un amplificateur de puissance de type Doherty utilise en entrée un coupleur
hybride, une étude fréquentielle des parametres de dispersion d’ un coupleur a branche, d'un
diviseur de Wilkinson hybride et d’ un diviseur de Wilkinson arbitraire pour une évaluation de
leur caractéristiques fréquentielles a la fréquence de travail a été faite. Cette étude nous a
permis de conclure qu’un amplificateur de puissance de type Doherty a diviseur de Wilkinson
hybride présente le meilleur rendement en puissance agjoutée.

Une comparaison des performances des amplificateurs conventionnels fonctionnant en
classes AB, B et C a celles d un amplificateur Doherty a diviseur de Wilkinson hybride nous
a permis de mettre en évidence les améliorations apportées par ce dernier surtout de point de
vue rendement en puissance ajoutée.

L’ application de la nouvelle technique d équivalence des lignes quart d’ondes aux
lignes d’un amplificateur Doherty nous a permis une réduction des encombrements et des
dimensions du circuit amplificateur sans affecter les réponses en sortie de ce dernier.

De part sarelative smplicité de mise en ceuvre, la technique Doherty est une technique
de linéarisation tres prometteuse pour des applications micro-ondes ou le maintien du
rendement est primordial.
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ANNEXES

ANNEXE A
Modéle non linéaire de ’ATF-34143

Lemodéle non linéairede I’ ATF-34143 donnée par |e constructeur est celui représenté
par lafigure ci-dessous:

EQUATION La=0.1 nH R
EQUATION Lb=0.1 nH Ay
EQUATION Le=0.8 nH =
R=0.1 OH
EQUATION Ld=0.8 nH LOSSYL
ECUATION Rb=0.1 OH . "
AN —
EQUATION Ca=0.15 pF =Lt
EQUATION Ch=0.15 pF R=Rb
L LOSSYL LOSSTL L. e » SOURCE
GATE_IN = T .
! L=Lb L=La+5
R=Rb
C=Ch » C
LOSSYL LOSSYL L
SOURCE N b= v 3 DRAIN_CUT
L=La L=Lb L=Lb LeLd
R=Rb R=Rb

Figure A-1: Modéle non linéaire de I’ ATF-34143

L es parametres du modél e de Statz fournis par le constructeur sont donnés par lafiche
technique suivante :

* STATZ MESFET MODEL =
MODEL = FET

IDS model Gate modsl FParasitics Breakdown Maoize
MEET=y=s DELTA=2 RG=1 GSFWD=1 FHC=01e+8
PFET= GSCAP=3 RD=Rd GSREWV=0 R=A17
IDSMOD=2 CiG5=cgs pF R5=Rs GDFWDO=1 P=65
WTO=-0.85 GDCAP=3 Liz=Lg nH GDREV=0 c=2
EETA= Heta GCD=Cpd pF LC=Ld nH WIR=1
LAMBDA=0.09 L5=Ls nH 15=1n&
ALPHA=410 CDS=Cds pF IR=1 n&
B=08 CRF=.1 IMAaX=1
THOM=ZT7 RC=Rc XTI=
IDETC= M=
VBI=.7 EG=

sadsliscalifsciors N SREETRwidihiinlmicrons) 3

=
EQUATION Cds=0.01-W/200
EQUATION Beta=0.08~W/ 200
EQUATION Rd=200/W
NFETMESFET
EQUATION Rs=_5=200/W

EQUATION Cgs=0.2~W/200
EQUATION Cgd=0.04-W/200
EQUATION Lg=0.02-200/"W
EQUATION Ld=0.02-200"W 5_ 5
EQUATION Ls=0.01=-200/W -
EQUATION Rc=500=-200/'W W=300 pm

GE——* MODEL=FET

Figure A-2 : Parametres du modéle non linéaire de Statz de I’ ATF-34143
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ANNEXE B

Systémes a mémoire

Tout systéme peut étre vu comme un opérateur (noté ) entre deux grandeurs (x et y) ou
X est lacommande et y la repense du systéme::

y=1x (B.1)

Plus particuliérement dans le domaine d’ é ectronique, la commande et |a réponse
dépendent du parametre temps ; on note ains :

y(t) =1 x(t) (B.2)

Lorsque le systéme ne répond pas instantanément ala commande, on dit quel’on a
affaire aun systéme amémoire.

De fagon pragmatique, on peut exprimer la réponse d’ un systeme a mémoire sous la
forme d’ une représentation a mémoire finie ou explicite :

Y(t) = £, X =) X = Tp) v e X(E =T ) (B.3)

7. déSigne la durée de lamémoire, ou bien sous laforme d’ une représentation a mémoire
infinie ou implicite :

y(@) = fe0), x(t = 1)t = 7))o x(t=1, ) (=T ) Wt =T, e =T ) (B4

Dans le cas d un systéme linéaire, le phénomene de mémoire s exprime atravers|’intégrale
de convolution ci dessous:

+00 +00

() = [x(@)h(t-7)dr = [x(t-7)h(z)dr (B.5)

ou A(t)est appeléelaréponse impulisionnelle du systéme. L’ équation (B-5) permet alors de
décrire completement le comportement de tout systeme linéaire.

Leformalisme rigoureux permettant d’ étendre aux systemes non linéaires lanotion de
réponse impulisionnelle est une série de fonctionnelles :

y(t) = Thl(rl)x(t —7,)dT, +T Thl (rTo)x(t—7)x( —7,)dTdT,) + oo +
o o (8.6)
J. ............... J.hn (T, Ty T )X ([ = T)X(E = T)) e x(t—rt,)drdr,...dt, +..
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ANNEXES

ANNEXE C
Caractéristiques statiques de L.’ ATF-34143

L’ATF-34143 est un transistor PHEMT de largeur de grille de 800um ; son boitier est de type
SOT-343 aquatre pattes comme le montre lafigure (C-1).

orm [[

SOURCE |:|:[

[ 1) soumce

4P x

D] GATE

Figure C-1: Boitier et pattes de connexion de |’ ATF-34143

L a caractéristique statique mesurée par le constructeur est donnée par lafigure (C-2) :

250
Ir/—F—_—_h“——_____L 0EY
zon —
= 150 K"F__F____
£ oV
5 _‘_'_'_'_,_,_o—'—‘_
g 100 ff_,
OEW
0 L
(5] 2 4 E E ]
Viges [V

Figure C-1 : Caractéristique statique de I’ ATF-34143

L es spécifications de ce transistor fournis par le transistor sont :
Specifications
1.9 GHz; 4V, 60 mA (Tyvp.)
= 0.5 dB Noise Figure
= 17.5 dB Associated Gain

= 20 dBm Tuaitpat Power at
1 dPBE zain Compression

= 31.5 dBm Ountpuat 3™ Order
Intercept
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ANNEXES

ANNEXE D

Programme Matlab (Méthode d’itérative)

n=1
z1=19.4
f=1.8
zc=50
s11=-0.0858-j*0.4253
s12=0.0319+j*0.0841
s21=-0.1080+j*5.9914
$22=0.1591-j*0.1002
gamach(n)=((zl-zc)/(zl +zc))
gamae(n)=s11+((s12* s21* gamach(n))/(1-s22* gamach(n)))
gamag(n)=conj(gamae(n))
gamas(n)=s22+((s12* s21* gamag(n))/(1-s11* gamag(n)))
ys(n)=(1/zc)* ((1-gamas(n))/(1+gamas(n)))
yl(n)=(1/zl)-j*imag(ys(n))
gamachh(n)=((1/zc)-yN/((1/zc)+yl)
while (abs(gamach(n)-gamachh(n))>0.000001)
t=gamachh(n);
n=1+n;
gamach(n)=t
gamae(n)=s11+((s12* s21* gamach(n))/(1-s22* gamach(n)))
ye(n)=(1/zc)* ((1- gamae(n))/(1+gamae(n)))
Zg(n)=zc* ((1+gamae(n))/(1-gamae(n)))
Re(n)=1/real (ye(n))
gamag(n)=conj(gamae(n))
Zg(n)=zc* ((1+gamag(n))/(1-gamag(n)))
Mg(n)=abs(gamag(n))
Fg(n)=angle(gamag(n))* 180/pi
gamas(n)=s22+((s12* s21* gamag(n))/(1-s11* gamag(n)))
ys(n)=(1/zc)* ((1-gamas(n))/(1+gamas(n)))
yl(n)=(1/zl}j*imag(ys(n))
gamachh(n)=((1/zc)-yl(n))/((1/zc)+yl(n))

M ch(n)=abs(gamachh(n))

Fch(n)=angle(gamachh(n))* 180/pi
RI(n)=1/real (yl(n))
x(n)=imag(yl(n))
L(n)=21/(6.28*f*x(n))

end

a=[1.7]
plot (a,abs(gamachh(a))):
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ANNEXE E

Parametres de dispersion de L.’ ATF-34143

Les paramétres de la matrice de dispersion mesurés par le constructeur pour e point de
polarisation Vps = 4v et Ips= 60 mA, pour une bande de fréquence allant de 0.5 GHz a 18
GHz sont regroupés dans le tableau suivant :

Free.| Sy Su S Su | MSGAIAG
GHz | Mag. Ang. | dB Mag. Ang | dB  Mag. Ang | Mag. Ang dB

05 | 085 | AL [ 2181 | 1245 | 150 |-3L06 | 0028 | 68 | 029 | 41 | 2648
08 | 088 | -65 [ 2133 | 11664 | 134 |-2818 | 0030 | 57 | 024 | &7 | 24T
L0 | 085 | B3 | 2046 | 10540 | 123 |-2656 | 0047 | 40 | 023 | S8 | 233l
Lo | 078 | 111 | 1874 | 5646 | 103 | -2444 | 0060 | B8 | 0Z1 | -1M4 | 2159
L8 | 07 | -122 | 1782 TAT3 | 8 [-2374 | 0065 | 33 | 021 | -125 | 2083
200 073 | 133 [ 1706 | 7207 | 87 |-2322 | 0069 | 29 | 020 | -136 | 2019
26 | 060 | 61 [ 1578 | G140 | T3 |-2238 | 0076 | 22 | 019 | -155 | 1908
S0 067 | 168 | 1456 [ 5345 | 60 | -2L62 | 0083 | 16 | 019 | -171 18.00
40 | 064 | 161 | 1253 | 4232 | 37 |-2054 | 0004 | 3 | 018 | 162 16.53
50 | 083 | 134 | 1088 | 3500 | 16 |-1958 | 0105 | -10 | 009 | 135 1523
G0 | 064 | 111 [ 940 2883 | 5 [-I8T0 | 0115 | 24 | 0Z1 | 108 12.80
TO | 066 | 86 [ 815 | 2557 | 260 |-I82T | 0122 a8 | 024 | M 11.22
a0 | 0689 | 65 | 682 2217 | 46 |-1779 | 0129 | 51 | 028 (2 10.21
00 | 073 | 46 | 572 1ha2 | 65 |-1746 | 0134 | 65 | 033 | 42 0.36

W00 | 076 | 28 [ 473 | LTZ | S84 |-1685 | 0042 | 70 | 038 | 25 8.4
1L0 | 078 g 370 [ L33 | 104 | -1671 | 0146 | -M | 042 i 823
120 | 081 | o101 | 257 | 1344 | -124 |-1671 | 0146 | -111 | 047 | -2 7.50
130 | 084 | 30 [ 120 L148 | -143 |[-1702 | 0141 | -126 | 052 | 20 6.84
40 | 086 | 44 [ 012 | 0886 | -150 |[-1746 | 0134 | -130 | 058 | 43 6.37
10 | 087 | 56 | <121 | 0870 | 175 | -17.59 | 0132 | <150 | 062 | 58 5.78
160 | 086 | -T2 [ 221 | 0775 | 168 |-17.50 | 0132 | -163 | 066 | 71 4.60
IT0 | 086 | -85 | 335 | 0680 | 151 |-1765 | 0131 | -178 | 068 | A6 3.79
160 | 089 | -100.89 481 [ 0575 | 135 [-1842 | 0120 | 169 | 071 | -1 3.3

Tableau E-1 : Parametres de dispersion de I’ ATF-34143 pour Vps = 4V et Ips= 60 mA.
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