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Résumé

Ces derniéres années, le développement de la téléphonie mobile a conduit a un essor
tres important du secteur des télécommunications dans les domaines numérique et
analogique. En ce qui concerne le segment analogique des systémes, un des aspects réside
essentiellement dans la fonction d’amplification de puissance en emission.

Dans ce cadre, le travail présenté dans ce mémoire consiste a concevoir, selon la
topologie cascade et la topologie diviseur combineur, des amplificateurs de puissance micro
ondes en classe A, AB, B et C a la fréquence de 2 GHz. Les parametres de conception sont
déterminés en considérant que le transistor est un dispositif linéaire et les circuits passifs
sont a constantes localisées, semi localisées et réparties. Nous montrerons par les résultats
que la conception ainsi effectuée est valable malgré le fait de supposer le transistor linéaire.
Mots clés : Amplificateur de puissance, Conception micro-onde, Transistors HFET,
linearité et rendement.

Abstract

In recent years, the development of mobile phone has led to a very important
development of the telecommunications in digital and analogical domain. Regarding the
segment of the analogical system; one of the essential aspects is the function of power
amplification emission.

In this context, the work presented in this thesis is to design a power amplifier
microwave in class A, AB, B and C at a frequency of 2 GHz by using the cascade topology
and the combiner divider topology. The design parameters are calculated by considering
that the transistor is linear and passive circuits are constants localized, semi localized and
distributed. We will show by results that the design made is valid despite the fact that we

assumed linear transistor model.

Key words: Power amplifier, Microwaves design, HFET Transistors, linearity and

efficiency.
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GLOSSAIRE

GLOSSAIRE

gm - Transductance.

G, : Conductance.

R, - Résistance optimale.

Ly : Self du quadripdle de sortie.
Cys - capacité drain-source.

Vis: Tension drain-source.

Ves - Tension grille-source.

1,5 - Courant drain-source.

S, : Parametres de dispersion d’un multipdle.

i
Z, : Impédance caractéristique d’une ligne.
K : Facteur de Rollet.

A, : Déterminant de la matrice [S].

I' : Coefficient de réflexion.

o Pulsation (o = 2zf).

&, Permittivité relative.

C : Vitesse de la lumiere dans I’air

v : Vitesse dans un milieu de propagation.
A : Longueur d’onde.

B . Coefficient de propagation d’une ligne sans perte (5 = 2z/4).
o : Pertes du conducteur.

6, : Longueur électrique (6 = j31).

h : Epaisseur du substrat diélectrique.

¢t : Epaisseur de la bande métallique.

P, : Puissance d’entreée.

Py : Puissance de sortie.

P4 : Puissance d’alimentation.

Gp : Gain en puissance.

G 198 : Gain a 1 dB de compression.

n - Rendement.
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INTRODUCTION GENERALE

Le développement des systemes de communications modernes tournés résolument vers
des applications civiles grand public conduit & une évolution importante de tous les domaines

de I’électronique RF liée aux exigences sur I’intégration, le co(t et la fiabilité des circuits.

L amplificateur de puissance, dernier élément de la chaine d’émission avant I’antenne,
est I’élément dont la consommation est la plus importante et dont la linéarité est un critére
important pour assurer la qualité de la transmission. Dans ce but, de nombreuses technologies
de I’élément principal d’amplificateur de puissance ont émergé, les transistors a effet de
champ a hétérojonction HFET et les transistors bipolaires a hétérojonction HBT, notamment,

offrent de fortes potentialités dans ce domaine.

L’objectif de notre travail est la conception des amplificateurs de puissance micro ondes
en classes A, AB, B et C en topologie cascade et en topologie diviseur combineur. Ces
topologies ont fait I’objet de trois conceptions différentes selon les circuits utilisés, soit a
constantes localisées, soit semi localisées ou réparties, ce qui permet de faire une comparaison
entre ces principales classes de fonctionnement en terme de linéarité et de rendement, et de
montrer que |‘amplificateur a topologie diviseur combineur peut fournir une puissance plus

élevée par rapport a celle d’un amplificateur a topologie cascade.

Toutes ces conceptions ont éte faites a partir d’un transistor HFET supposé linéaire. De
ce fait, I’analyse devient plus facile et par voie de conséquence la conception plus aisée.
Seulement, il fallait s’assurer que les performances des amplificateurs ainsi obtenues soient

proches des performances réelles, ce qui fut.

Notre travail est organisé en cinq chapitres. Dans le premier chapitre nous présenterons
brievement des modeéles non linéaires des transistors bipolaires et a effet de champ ainsi que

les nouvelles technologies basées sur le développement des matériaux semi conducteur.

Le deuxieme chapitre présente les différentes classes de fonctionnement d'un
amplificateur de puissance ainsi qu’une évaluation de ses performances. Nous présentons
aussi quelques grandeurs caractéristiques du comportement non linéaire des amplificateurs de

puissance.
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Puisque I’'un des objectifs de ce travail est la comparaison de linéarité et de rendement
entre les différentes classes de fonctionnement des amplificateurs précédents, le troisieme
chapitre présente une analyse des performances d’un modele linéaire et non linéaire (modele

de Gopinath) d’amplificateur de puissance.

Le quatrieme chapitre est consacré a la conception des amplificateurs de puissance
conventionnels pour différentes classes de fonctionnement des circuits & constantes localisées,
semi localisées ou réparties. La fin de ce chapitre présente la conception du diviseur de
Wilkinson.

Le dernier chapitre est divisé en deux parties. La premiére partie présente les résultats
obtenus des simulations linéaires et la deuxiéeme partie ceux des simulations non linéaires

pour les différents amplificateurs congus.

Une conclusion de ce travail sera indiquée en fin de ce mémoire.
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LES TRANSISTORS DE PUISSANCE MICRO ONDES

1.1. Introduction

Une grande majorité de composants électroniques est toujours réalisée a base de
silicium. Or un nombre important d’utilisations des semi-conducteurs dans les domaines des
télécommunications civiles et militaires conduit naturellement les différents acteurs & innover,
car ces applications nécessitent I’utilisation de puissances toujours plus importantes a des
fréquences élevées.

Les nouvelles technologies des transistors de puissance micro ondes ont pour objet le
développement de nouveaux matériaux dans le but d’améliorer les caractéristiques physiques
des transistors entraine I’apparition des semi conducteurs grands gaps c'est-a-dire grande
bande interdite type Carbure de Silicium SiC et Nitrure de Gallium GaN. Les propriétés
physiques et électroniques de ces nouveaux matériaux semiconducteurs permettent d’accroitre les
densités de puissances admissibles, ainsi que les fréquences de fonctionnement pour le GaN. On
peut obtenir des courants tres importants grace a la grande vitesse de saturation des porteurs
[1].

Les transistors de grands gaps jouent un r6le trés important pour avoir un bon
rendement, di a la grande tension de polarisation appliquée, ainsi que une puissance
maximale a la sortie grace a la haute tension de claquage.

En général il y a deux grandes familles des transistors de puissances micro onde [1] :

o Les transistors bipolaires a hétérojonction (TBH)

o les transistors a effet de champ (FET).

1.2. Transistors bipolaires a hétérojonction (TBH)

Le transistor bipolaire a hétérojonction (noté HBT : Heterojunction Bipolar Transistor)
est un composant actif a semi-conducteur réalisé en 1951, grace aux travaux de Shockley en
1949 [6].

Le principe de fonctionnement du transistor bipolaire a hétérojonction
(HBT:Heterojunction Bipolar Transistor) est basé sur le principe de fonctionnement des
transistors a homojonction (BJT). Une vue en coupe du transistor HBT est donnée par la
figure 1.1 [1].
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Héteérojonction = RTAGAAS Contact
— % — nInGaP Emetteur
plAa s Haseé
St nGaAs
S Collecteur
ohmigues
F

nGaAs Subcollecteur

Substrat semi-isolant

GaAs

Fig.l.1 : Vue en coupe d’un transistor bipolaire a hétérojonction [1]
L’hétérojonction a la particularité de présenter aux trous une barriére de potentiel plus
élevée entre émetteur et base ce qui implique le décalage de la caractéristique courant/tension

le = f (Vbe), comme I’indique la figure 1.2.

Is Is
A A

Transistor Transistor

bipolaire & bipolaire a
homojonction\A hétérojonction\A

> \/ > V

AR 14V ¢
Fig.1.2 : Comparaison, transistor a homojonction et hétérojonction [1]

Pour un gain en courant identique, le dopage élevé de base dans le TBH contribue a la

diminution de la résistance de base R, ce qui permet d’accroitre la fréquence maximale F,__,

[1] donc de travailler a des fréquences élevées conformément aux expressions suivantes :

Fmax 2\/ ! (I-l)

167274, x Cpe x R

oU 7o, est le temps de transit des électrons a travers I’ensemble de la structure et Cgc la
capacité base-collecteur.
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1.3. Les transistors a effet de champ

L apparition du transistor a effet de champ (FET : Field Effect Transistor) a été décrit la
premiere fois par Schockley en 1952. Il a été initialement appelé transistor unipolaire par
opposition au transistor bipolaire car un seul type de porteur est utilisé (les électrons pour des
raisons de célérite) [1].

Le principe de fonctionnement de FET est le contrdle de circulation de courant dans un
canal de semi-conducteur, dont la section est contrélée par I’application d’un champ
électrique.

Les différentes structures de transistors a effet de champ sont :

e Le MOSFET (Metal Oxyde Semi-conductor Field Effect Transistor) : grille

métallique isolée de la couche active par un oxyde isolant,

e Le LDMOS (Lateraly diffused MOS)

e« Le MESFET (Metal Semi-conductor Field Effect Transistor) : grille métallique a

barriére Schottky.

1.3.1. Les transistors MOSFET
Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) est

caractérisé par la capacité MOS créée par le dépdt d’une couche d’oxyde isolante entre la
grille et le substrat.

Le rble de la capacité MOS est d’affaiblir la conduction des porteurs des électrons dans
le canal entre la source et le drain. La figure (1.3) [1] présente une vue en coupe d’un
transistor MOSFET.

Capacite MOS
Source Grille[ Drain Substrat

; Y || Oxyde Isolant

1 S0Urce n dramn

Fig.1.3 : Vue en coupe d’un transistor MOSFET [1]
Concernant le MOSFET, la puissance aux fréquences micro-ondes fournie par celui-ci

est limitée a cause de sa faible tension de claquage.
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1.3.2. Les transistors LDMOS

Le LDMOS (Lateraly diffused MOS) est I’un des transistors micro-onde les plus
développés. Il est notamment caractérisé par sa grande tension de claquage, ce qui permet
d’augmenter le niveau de polarisation [1] [2] [3], par voie de conséquence la puissance.

Le LDMOS se distingue du MOSFET par un puits dopé p+ jouant le réle de masse RF

entre la source et la face arriere du composant (fig.1.4) [1].

Grille Substrat
Drain

s Y /] n-NHV \_tt
p-

Source

Substrat P+

Fig.1.4 : Vue en coupe d’un transistor LDMOS [1]

Pour avoir une tension de claquage élevée, il faut augmenter la distance entre la grille et
le drain. Cependant, la nécessité d’un gain en puissance élevé a des hautes fréquences impose
un canal le plus court possible, pour permettre le passage rapide des électrons. Ce
transistor est donc limité pour des fréquences d’utilisation maximales en bandes L ou S
[3].Pour cela I'utilisation de LDMOS est préférable particulierement dans les stations de

base pour la téléphonie mobile.

1.3.3. Les transistors MESFET

Le transistor MESFET (Metal Semi conductor Field Effect Transistor) est un transistor
a effet de champ qui tire ses performances sur une large gamme de fréquences (la bande S
jusqu’a la bande Ku). La technologie, utilisée dans ce transistor, est la technologie
métal/semi-conducteur ; elle exige un dopage important pour obtenir des niveaux de courants
élevés dans le MESFET qui entraine une diminution des tensions de claquage.

Dans ce type de transistors, la circulation du courant d’électrons est paralléle a la
surface du semi-conducteur a cause de la tension appliquée entre les contacts ohmiques du
drain et la source. De plus, la saturation de ce courant est due a la saturation de la vitesse des

électrons [1].
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L’obtention de MESFET de puissance passe alors par I’utilisation de semi conducteurs
grands gaps tel que le carbure de silicium (SiC), offrant des tensions de claquage élevées ainsi
qu’une meilleure conductivité thermique.

Pour des applications en hautes fréquences, il est préférable d’utiliser des matériaux
petits gaps tel que I’arséniure de gallium (GaAs) grace a sa haute mobilité des électrons [3].

La figure 1.5 présente une vue en coupe d’un MESFET sur GaAs [1].

Substrat semi-isolant
GaAs

Fig.1.5 : Vue en coupe d’un MESFET sur GaAs [1]

Les performances en fréquence des transistors MESFETSs dépendent essentiellement a la
longueur de la grille. Car pour une courte longueur on a des frequences élevées ce qui
impliqgue une augmentation de la fréquence maximale. Cependant, la réduction de la
longueur de grille entraine une augmentation de sa résistance, pour réduire cette résistance il
faut diminuer la distance entre la grille et la source ce qui permet d’augmenter la tension

grille-drain [5].

1.3.4. Les transistors FET a hétérojonction

Le fonctionnement des transistors a effet de champ a hétérojonction est base sur le
principe de création et de contrdle d’un gaz d’électrons. Ces derniers sont dus a la barriere
produite par la grande largeur de la bande interdite dans le matériau faiblement dopé ou les
électrons peuvent se déplacer plus rapidement.

A partir de cette structure conventionnelle, il existe plusieurs types de transistors a
effet de champ a hétérojonction [1] comme:

 le HEMT (High Electron Mobility Transistor);

o le HFET (Heterostructure Field Effect Transistor) généralement utilisé pour les

structures pour lesquelles le canal est dopé ;

e le MODFET (Modulation Doped Field Effect Transistor) pour les structures a

modulation de dopage ;

e le PHEMT (Pseudomorphic Hight Electron Mobility Transistor).
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Certains de ces transistors sont particulierement employés dans I’amplification de
puissance tels que les HEMTs et les PHEMTS.
Pour fabriquer ces transistors de puissance, plusieurs technologies de semi-conducteurs

peuvent étre envisagées tel que le GaN et le GaAs.

1.3.4.1. Les transistors HEMTs

Les transistors HEMTs (High Electron Mobility Transistor) ont été réalises pour
compenser la faible mobilité des électrons dans le MESFET a cause du dopage de canal. La
caractéristique principale des HEMTs est donc la haute mobilité électronique qui est due a la
vitesse élevée des électrons.

Cette caractéristique est une conséquence de la jonction de deux matériaux ayant des
énergies des bandes interdites différentes. Cette différence va créer un canal trés fin dans le
matériau non dopé de tres faible résistance pour augmenter la vitesse des porteurs.

L’effet fondamental de ces transistors est lié au phénomene de variation de la densité
des porteurs du gaz bidimensionnel d’électrons sous I’influence d’une tension appliquée a
I’entrée de la grille du composant [1], cet effet est en opposition au principe du MESFET
dans lequel une tension appliquée sur la grille contr6le la largeur du canal de conduction entre
le drain et la source. La figure 1.6 présente une vue en coupe d’un HEMT [3].

Source Grille Drain

Substrat semi-isolant
AH-SiC

Fig.1.6 : Vue en coupe d’un HEMT [3]

Dans la jonction, le matériau de plus grande largeur de bande interdite joue le réle de
barriére. C’est dans ce puit que se regroupent les charges libres entrainant le phénomeéne de
conduction. La différence de largeur de la bande interdite AEgentre deux matériaux et le
niveau de Fermi sont les éléments responsables de la variation de la densité des porteurs dans
le canal (Fig.l.7) [1]. La tension appliquée sur la grille d’un HEMT permet le contrdle du
courant qui circule entre le drain et la source, or I’application de fortes valeurs de la tension

va produire une saturation du courant [1].
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A -
q-Vgs_t_éEyfA_E_g_—__A_E_%___%_/__ ________________ E.

Métal AlGaN GaN (Non dope)

Fig.l1.7 : Niveaux d'énergie des matériaux a I'nétérojonction pour
une tension appliquée [1]

1.3.4.2. Les transistors PHEMTs

Le besoin de fonctionnement a des fréquences tres élevées conduit a la réalisation des
transistors PHEMTSs (Pseudomorphic Hight Electron Mobility Transistor).

Le PHEMT AlGaAs/InGaAs/GaAs (Fig.1.8) [3] est I’un des transistors PHEMTS les
plus utilisés actuellement pour I’amplification de puissance micro-onde. Ce transistor se
distingue du transistor HEMT par I’association d’une couche d’InGaAs intercalée entre
les couches de AlGaAs et de GaAs. La largeur de bande interdite de I’InGaAs étant plus
faible que celle de I’AlGaAs provoquant ainsi des écarts de conduction plus grands. Le puit
de potentiel étant plus large ce qui permet d’obtenir une concentration des porteurs plus
importante, donc un courant de sortie plus élevé [1]. De plus, la vitesse des électrons dans
I’InGaAs (non dopé) est également plus importante que dans le GaAs, ce qui permet

d’augmenter les fréquences de travail a des fréquences de I’ordre de 60-70 GHz [1].

Source Grlle Drain

faible gap

Substrat serd -isolant
(FaAs

Fig.1.8 : Vue en coupe d’un transistor PHEMT AlGaAs/InGaAs/GaAs [1]
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1.4. Limitations actuelles : phénomenes de piéges et effets thermiques

1.4.1. Les phénomenes de piéges

L’effet fondamental d’un transistor a effet de champ est la source de courant Igs
commandee par la tension de grille V. Cependant, les effets de pieges provoquant des effets
transitoires dans ce dernier. Ces effets, résultant de I'existence des impuretés ou des défauts
dans le réseau cristallin, changent considérablement le comportement électrique du
transistor aux fréquences micro-ondes , ils genérent des états énergétiques dans la bande
interdite qui peuvent étre occupés par des porteurs d’électrons [1].

On distingue deux phénomeénes prépondérants observés sur le courant de sortie du
composant :

« Self-backgating ou les Pieges de substrat

» Gate-lag ou les Pieges de surfaces

1.4.1.1. Pieges de substrat

Les pieges de substrat « self-backgating » sont dus aux impuretés dans le substrat semi-
isolant qui donne un comportement non idéal pour le substrat. Ces impuretés pouvant étre
occupés par des électrons dans la bande interdite du matériau, ils sont alors retenus pendant
un temps T dans ces niveaux d'énergie et ne peuvent pas participer a la conduction.

Le principal effet du « self-backgating » se traduit par la réponse transitoire du courant
de sortie (Ig). L’état permanent de fonctionnement de transistor est due a I’équilibrage entre
les concentrations d’électrons libres et des piégés [6].

1.4.1.2. Piéges de surface

Les effets des piéges de surface «Gate-lag » sont les responsables des lentes variations
du courant de drain Ids entrainant un retard du signal. Ces effets apparaissent dans le cas ou il
y a une brusque variation de la tension Vg allant de la tension de pincement a la tension de

conduction pour une tension Vg constante [6].

1.4.2. Les effets thermiques

La capacité thermique d'un composant de puissance est une donnée importante pour les
applications radio fréquence. En effet, les performances des transistors (HEMT ou HBT) se
dégradent avec l'augmentation de la température. L’auto-échauffement du transistor se

traduit par I’augmentation de la puissance dissipée, cette derniére va produire une
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augmentation de la température au niveau de la jonction et donc une diminution de la mobilité
des porteurs [1].

Donc I’effet thermique est I’un des principaux responsables de la dégradation des
performances des transistors micro-ondes, telle que la chute de la puissance de sortie (Fig.l1.9)
[1], la non linéarite d’amplification et la diminution de fréquences de transition, ce qui

implique la diminution de la fréquence maximale de travail.

1 40
| [1=300%K .
1 —— T 3]
c% §
c .
T El 20-:
0 T
10

[ ]

T T T T[T T TT T [T T T[T T[T T TTTe
A0 5 0 5 10 B W 2B F

Pe_dBm

7 ANRNRNR RN RN RRRRNRERR N RARRE ERRRN AR
A0 5 0 5 W0 B 0 K I

Pe_dBm

Fig.1.9 : Gain et puissance d’un transistor HEMT GaN pour
deux températures différentes (fo=8GHz) [1]

1.5. Comparaison des propriétés des transistors de puissance FETs

1.5.1. Comparaison des parametres physiques des semi-conducteurs

D’apres ce qu’on a vu précédemment, il est bien clair que les nouvelles technologies des
transistors de puissance micro-ondes sont basées notamment sur le développement de la
technologie des matériaux semi conducteurs a grands gaps tel que le GaN. L’essor de ces
nouvelles technologies va dans le sens de I’augmentation des tensions de claquage et de
polarisation.

Le tableau 1.1 présente quelques caractéristiques physiques des principaux matériaux
utilisés pour la réalisation de transistors hyper-fréquences. D’aprés ce tableau, les matériaux a
grand gap tel que SiC permettent des rendements plus élevés grace a leur capacité
d’évacuation de la chaleur. L’AsGa et le GaN, par contre, produisent des fréquences de
coupure plus grandes grace a la mobilité des électrons relativement élevée. Ceci permet
d’augmenter la résistance parasite et donc de minimiser les pertes, et d’augmenter aussi la

fréquence de travail.
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Silicium (Si) Arséniure de Carbure de Gall\::gr?\rigzN)
Gallium Ga As | Silicium (SiC)
Largeur de
bande 11 1.43 3.26 3.39
interdite (eV)

Champ critique 03 0.4 3 33
(10° V/cm) ' ' '
Mobilité des

électrons
3300°1K ((im2 AVA 1350 6000 800 1500
.S7)
Conductivité
thermique
W.em™ K1) 1.5 0.5 4.9 1.7
Constante 11.8 125 10 9
diélectrique
Temperature 300 300 600 700
max (°C)

Tableau.l.1 : Caractéristiques physiques des principaux matériaux
pour des hautes fréquences [1]

1.5.2. Caractéristiques de fréquence et de puissance

La figure 1.10 [1] illustre une comparaison des transistors micro-ondes du point de vue
tensions d’alimentations, fréquences de coupure, densité de puissance (W/mm) exprimant la

puissance de sortie par unité de longueur de grille du transistor.

Tension d’alimentation en Volt SW/mm  9W/mm

A

100V, MESFET SiC =:HE|\/|T GaN /
OW/mm

«BITSi =/ 9W/mm

 LDMOS Si g AW/mm
10 < >

HBT AsGa / 0.65W/mm

1V = PHEMT AsGa

I I I I > Fréquence
0.1Ghz 1Ghz 10Ghz 100Ghz Ghz

Fig.1.10: Comparaison des transistors micro-ondes du point de vue tensions d’alimentations,
des fréquences de coupure et densité de puissance [1]
D’apres la figure 1.10 on remarque que I’ utilisation des transistors a effet de champ pour

des hautes fréquences et des puissances éléves dépend de la technologie des matériaux mise
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en ceuvre ; par exemple, les transistors MESFET-SIC, BJT-Si et les LDMOS-Si sont
préférables pour I’utilisation a des puissances d’alimentations élevées. Pour le PHEMT-
AsGa, on peut I’utiliser pour des fréquences tres elevées jusqu’a 100Ghz.

Cette figure montre aussi que HEMT-GaN est un transistor idéal pour une application a

des puissances élevées et des hautes fréquences.
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LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

I11.1. Introduction

Les circuits qui constituent un systéme radiofréquence complet sont nombreux, parmi
les nombreuses fonctions radiofréquences, 1’amplificateur de puissance représente un bloc
particulierement critique de la chaine d’émission, du fait de sa consommation élevée et de
forts niveaux de signal qu’il doit gérer.

L’amplificateur de puissance est chargé d’amplifier le signal en provenance du
mélangeur pour fournir une puissance active suffisante a I’antenne. Il est généralement
constitué¢ d’un ou plusieurs étages de préamplification et d’un étage dit de puissance. Chaque
¢tage est constitu¢ d’éléments actifs (transistors) mais également d’¢éléments passifs qui
permettent d’effectuer des transformations d’impédance entre étages. Ainsi, une charge
optimale est présentée au transistor pour que ce dernier délivre sa puissance de sortie
maximale.

La chaine d’émission d’un systéme radiofréquence, dans laquelle I’amplificateur de

puissance joue un role actif est illustrée par la figure II-1 [7].

Amplificateur de puissance
Mélangeur
Modulateur /_ /_\ /_\
! fire ™ "™
T vers
. N | anfenne
oscllatelr Elage de préamplification Etage de puissance

Fig.I.1 : Schéma bloc d’une chaine d’émission

11.2. Les différentes classes de fonctionnement d’un amplificateur de puissance

Deux grandes familles d’amplificateur de puissance se distinguent et sont basées a partir
du montage amplificateur illustré par la figure I1.2. Les classes A, B, AB et C correspondent a
un fonctionnement en régime sinusoidal et les classes D, E et F correspondent a un

fonctionnement en mode commuté (switched).
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Eg

Fig.I1.2 : Schéma de base d’amplificateur de puissance
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La classe de fonctionnement d’amplificateur de puissance dépend de la polarisation du

transistor et de la forme du signal d’entrée. Le tableau II.1, distingue les différentes classes de

fonctionnement sinusoidales (classes A, B, AB et C) en fonction d’angle d’ouverture

0, = w,t pour laquelle le courant de drain est nul [8].

Classe Condition sur lgs(t) Valeur de 6,
0
A non nul sur T 180
0 0
AB nul sur moins de T/2 |20 < 6 <180
B nul pendant T/2 6,=90"
C nul sur moins de T/2 6, <90°

Tableau.Il.1 : Angle d’ouverture des classes de fonctionnement sinusoidales

Actuellement, ces quatre classes de fonctionnement sont les plus largement utilisées

dans les dispositifs micro ondes. Le choix de la classe de fonctionnement d’amplificateur

dépend essentiellement des critéres de puissance, de gain, de rendement, et de linéarité.

11.2.1. Classes de fonctionnement sinusoidal

11.2.1.1. Fonctionnement en classe A

C’est un transistor qui fonctionne en régime saturé et il conduit sur toute la période du

signal. Le point de polarisation statiqueV, , doit étre choisi au milieu de la droite de charge

pour une excursion maximale de la tension de sortie, le point de polarisationV

gs0 »

doit étre

suffisamment élevé par rapport a V, (tension de pincement) afin d’éviter toute excursion

dynamique en dessous du seuil de polarisation [8].
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Cette classe offre un degré de linéarité qui est le plus élevé de toutes les classes

d’amplificateur de puissance, cependant, elle posséde un rendement faible (environ 50%).

La figure I1.3 [7] illustre le fonctionnement et la polarisation du transistor en classe A.
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Fig.I1.3 : Illustration du fonctionnement et de la polarisation en classe A [7]

11.2.1.2. Fonctionnement en classe AB

L'angle de conduction est alors compris entre 90° et 180°. La polarisation est alors

située entre le seuil de conduction et le point de polarisation classe A avec une amplitude du

signal d'entrée suffisante. En effet si l'amplitude du signalV  est faible, le transistor

fonctionne en régime saturé, comme un amplificateur de classe A. En revanche a partir d’un

certain niveau de polarisation le transistor se bloque pendant une durée inférieure a la demi-

période du signal RF et la distorsion ainsi que le rendement augmentent [8].

La figure I1.4 présente le fonctionnement du transistor en classe AB [7].

Fig.I1.4 : Illustration du fonctionnement et de la polarisation en classe AB [7]

ENSP 2009

-
31— .__.-'
e
= A
-lI:f 300 ¥
. rd
= 200
B AB~
1o} Wallwlr - ATTET TEPCTH
c [t }
a — -
L T T T
2 . 0 x z 2
wgs V]
730 H
H A ——
o] - —r
< ik
= g0 e .Y =
= e
o S
= i
£ 2404 P
= I -
ol o=
1220 — "
e
a T
T T E -
1 Qa 1 a ¥
W W

[eE-]

thata [deg]

09— = ]
- -
b1 b1
b lIII Y .|III
F oa4h f | i
I h !
¥ oz~ . f
UI- [ W [
TP EECLUTIERPOrE TR P ey (o
A" A"
b N
o T T T
a 200 290 3|GOS 800 720

16



CHAPITRE II LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

11.2.1.3. Fonctionnement en classe B

Le transistor en classe B est polarisé au seuil de conduction, c'est-a-dire la tension de
polarisationV, =V, . Le courant de drain n’est nul que pendant une demi-période (Fig.IL5)

[7].

Le niveau du courant | est proportionnel a l'amplitude du signal sinusoidale
V appliqué, plus le niveau du signal d'entrée est grand, plus le rendement sera important
(jusqu’a78.5%) [8].

Ce type du transistor est utilis¢é généralement pour la réalisation des amplificateurs
«push-pull », composés de deux transistors ou chacun consomme la moiti¢ de la puissance

fournie. Le transistor en classe B présente un niveau élevé de non linéarité et par conséquence

un gain est inférieur a celui de la classe A et AB.
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Fig.I1.5 : Illustration du fonctionnement et de la polarisation en classe B [7]

11.2.1.4. Fonctionnement en classe C

Le transistor est polarisé sous le seuil de conduction (V <VP) en statique (Fig.IL.6).

gs0
Son angle de conduction est alors inférieur a 180°. A mesure que l'angle de conduction
diminue, la forme temporelle du courant rétrécie: le rendement augmente tandis que la
puissance dissipée et la puissance de sortie diminuent. L'obtention d'un rendement important
(proche de 100%) correspond a un comportement fortement non linéaire au détriment de la

puissance de sortie.
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Fig.I1.6 : Illustration du fonctionnement et de la polarisation en classe C [7]

11.2.2. Classes de fonctionnement en commutation

Le transistor en ce régime de fonctionnement se comporte comme un interrupteur. En
régime commuté définit par 1’état de blocage et I’état de saturation, la tension de grille

Vappliquée a la grille du transistor est de forme rectangulaire varie entre une tension

inférieure présente 1’état OFF et supérieure pour I’état ON (Fig.11.7) [7].
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Fig.IL.7 : Illustration du fonctionnement d’un montage amplificateur en régime commuté

On peut citer dans ce régime trois classes de fonctionnement : classe D, E et F.

11.2.2.1. Fonctionnement en classe D
Le transistor en classe D possede une distorsion importante mais un rendement
relativement plus élevé que les classes de fonctionnement sinusoidales.
Dans cette classe on distingue deux modes [7] :
¢ un mode courant, ou le signal de sortie a une forme temporelle rectangulaire.
¢ un mode de tension, ou le signal de sortie est une demi-sinusoide.
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11.2.2.2. Fonctionnement en classe E

La classe E permet d’obtenir un meilleur rendement qu’une classe D. Le montage classe
E utilise un circuit de charge accordé pour compenser la capacité de sortie [7].

Le domaine d’application de la classe E est réservé aux amplificateurs a bande étroite.

11.2.2.3. Fonctionnement en classe F

La classe F est utilisée pour des applications a trés haut rendement. Elle est caractérisée
par une tension d’excitation de type sinusoidale et une tension de sortie de forme carrée, ce

qui induit une faible puissance dissipée [7].

11.3. Evaluation des performances d’un amplificateur de puissance

Le réle principal d’amplificateur de puissance dans la chaine d’émission, représente par
I’amplification de la puissance appliquée a son entée a une puissance de sortie suffisante a
I’émission.

Le transistor ou bien 1’¢lément actif, est le composant principal dans I’amplificateur de
puissance. Pour de faibles signaux, le transistor a un comportement linéaire. Cependant, le
besoin de puissances ¢levées a la sortie d’amplificateur de puissance, impose des excursions
maximales a ’entrée de ce dernier et dans ce cas, la puissance de sortie du transistor ne peut

plus étre considérée linéaire.
11.3.1. Caractéristiques fondamentales des amplificateurs de puissances

11.3.1.1. Bilan des Puissances

Lorsque I’amplificateur fonctionne en régime non linéaire, des nouveaux parametres
d’évaluation sont a considérer. La figure 11.8 [9] [10], représente le bilan énergétique dans

I’amplificateur de puissance.

p ALIM

> = >

Pdiss

Fig.I1.8 : Bilan des puissances dans un amplificateur
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La figure I1.8 montre qu’il y a des puissances fournies a I’amplificateur et des
puissances de sortie résultantes comme suite :
Les puissances fournies a I’amplificateur sont :

e P, : La puissance d’entrée a la fréquence de travail.

e P,. : La puissance continue fournie par I’alimentation.
Les puissances de sortie résultantes sont :

e P, :la puissance de sortie a la fréquence de travail.

e P, :lapuissance dissipée par effet Joule.

Le bilan des puissances est donné comme :

P = Poc + P, — P, (IL1)

L’objectif est de transmettre le maximum de puissance a la charge et de minimiser la
puissance dissipée.

L’amplificateur de puissance est généralement caractérisé dans un premier temps en

régime harmonique, par I’application d’un signal sinusoidal sur son entrée, a une fréquence

f, correspondante a la fréquence de travail. Cette fréquence pourra étre variable afin de

connaitre le comportement en fréquence de I’amplificateur.

11.3.1.2. Puissance de sortie
La puissance de sortie correspond a la puissance disponible a la sortie d’amplificateur
en fonction de la puissance d’entrée, elle s’exprime comme [9] [10] :

P, = %.Re(vs x1,) (IL.2)

ou:
V, : la tension de sortie ;

* . , .
I, :le conjugué du courant de sortie.

On définit la puissance de sortie maximale ( P, d’amplificateur comme[9] :

max )

1
P = Evdslldsl (H3)

S max
ou:
V,, : la tension de sortie a la fréquence de travail ;

I :lecourant de sortie a la fréquence de travail.
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11.3.1.3. Gain en puissance

Le gain en puissance, noté¢ G, est défini par le rapport de la puissance de sortie P, sur

la puissance d’entrée P, a la fréquence de travail.
e

Lorsque I’amplificateur est saturé, le gain diminue et la différence entre le gain linéaire

et le gain réel représente le taux de compression exprimé en dB [9] [10].

G, =% ot G, (dB) = P,(dBm) — P, (dBm) (IL4)

e

11.3.1.4. Rendement

11.3.1.4.1. Rendement en puissance de sortie

Le rendement en puissance de sortie est représenté par le pourcentage de la
consommation électrique nécessaire pour obtenir un niveau de puissance de sortie souhaité. Il
est défini par le rapport entre la puissance de sortie utile et la puissance fournie par

l'alimentation en continu [10].

(%) = PPS x 100 (IL.5)

DC

11.3.1.4.2. Rendement en puissance ajoutée

On utilise cette caractéristique dans le cas des fréquences élevées ou la puissance

d’entrée & fournir peut étre importante, notée 7,;0u PAE (Power Added Efficiency), on peut

I’exprimer par le rapport entre la puissance ajoutée par le transistor a la fréquence de travail et
la puissance de 1’alimentation [10].

Paj
Naj = P

avec P; =P, -P (I1.6)

e S

Le rendement en puissance ajoutée est toujours inférieur au rendement en puissance de
sortie. Mais plus le gain est élevé, plus la valeur du rendement en puissance ajoutée est

proche de celle du rendement en puissance de sortie.

I1.4. Grandeurs caractéristiques du comportement non linéaire des amplificateurs

A partir de la nature du signal mis en jeu, on peut déterminer le facteur de linéarité le
plus approprié. On peut citer les facteurs de mérite permettent d’estimer le comportement
non-linéaire d’un amplificateur comme suite :

e Puissance de sortie a2 1dB de compression et distorsion harmonique.
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e Rapport C/I3 et point d’interception d’ordre 3 IP3.
¢ Noise Power Ratio (NPR).
e Adjacent Channel Power Rejection (ACPR).

11.4.1. Puissance de sortie a 1dB de compression et distorsion harmonique

A partir d’une excitation a une porteuse (une seule fréquence), deux facteurs de linéarité
peuvent étre €tablis, le premier est la puissance de sortie & 1 dB définie lorsque la courbe
d’évolution de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entée s’incline de 1 dB par
rapport a la droite, le second est la distorsion harmonique qui est le rapport entre la puissance
au fondamental et la puissance a I’harmonique deux (ou supérieur) [1].

Ces deux facteurs sont illustrés dans la figure I1.9.

Ps (dBm)A * Densité de
( puissance
1dB
v
h~
._ ...............
Taux de distorsion
~_harmonique
Pigg  Pc(dBm) fo 2fo  Fréquence

Fig.I1.9 : Puissance de sortie a 1dB de compression et taux harmonique [1]

En considérant I’amplificateur, non linéaire, le signal de sortie s’exprime comme :
V() =aV,(t)+a,V, (t)+aV, (t) (IL.7)
En prenantV, (t) = A(cos, t), Vs s’écrira :

V, =a,Acosw, t+a,A’ cos’ @, t+a,A’ cos’ o, t

=—a,A"+(aA+—a;A")cosw, t+—a,A” cos2m,t +—a, A’ cos3m, t
2 4 2 4
La composante fondamentale d’amplitude obtenue apres le développement de Vs est :
a,A+ 3 a,A’
4
Le gain a la fréquence fondamentale s’écrit [9] [11] :
a,A+ 3 a,A’ 3
G= 2010g+ =20log (a, +, a,A") (IL9)
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Le gain a 1dB de compression définit par 1’équation suivante [9] :

G, =G, -1dB (IL.10)

11.4.2. Produit d’intermodulation d’ordre 3

Dans le but de quantifier la dégradation du signal de sortie introduite par I'amplification
non-linéaire, une des gradeurs caractéristiques de cette non-linéarit¢ est le rapport
d’intermodulation. Le calcul du rapport d'intermodulation d'ordre 3 ou C/l3 (Carrier to Third
Order Intermodulation), consiste a simuler deux canaux adjacents en utilisant deux porteuses

de méme amplitude séparées par un écart de fréquence inférieure ou égale Af /3, ou Af est la

bande passante d’amplificateur (Fig.I1.10) [1].

? ! Clg oG
Af/3 Af/3
< Il < » |2
° °
Af
Ll ﬁ> | .
fi fo f2 Amplificateur 2f1-f, fi fo 2f,+f
Non linéaire
Spectre d’entrée Spectre de sortie

Fig.I1.10 : Intermodulation d’ordre 3
Le signal d'excitation permettant de mesurer 'intermodulation est le suivant :
V, (1) = A(cosw, t + cosw, 1) (IL.11)
Dans le cas d’amplification non linéaire le signal de sortie s’écrit comme :
Vi) =aV, () +a,V, () +aV,’ () (IL.12)
D’aprés la figure I1.10, le spectre du signal de sortie est constitu¢ des fréquences issues

des produits d’intermodulation aux pulsationsnw, tmMw,, L’ordre du produit
d’intermodulation est donné par k = |n| + |m| ou n et m sont des entiers.

L’amplitude du signal de sortie au produit d’intermodulation d’ordre 3 a la pulsation
20, — w, égale %agA3 [9].

Le rapport d’intermodulation ordre 3 est souvent exprimé par la formulation suivante :

C/1, =10.10g S-S (IL13)
I, +1,
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ou:C, =P(f); C,=P(f,); I, =P2f,-f); I,=P2f,+f).
Typiquement, un bon amplificateur en linéarité doit avoir un C/l3 supérieur a 20 dB [1].

A des puissances d’entrée élevées, il existe un point ou la puissance d’intermodulation
d’ordre 3 est égale a la puissance du signal utile, ce point est appelé IP3; (Point d’interception
d’ordre 3). Plus I’emplacement de ce point est élevé, plus I’amplificateur est linéaire.
Toutefois cette constatation reste valable tant que 1’évolution des puissances reste quasi-
linéaire en fonction de la puissance d’entrée. Au-dela, le point d’interception d’ordre 3 ne

permet pas de juger de la linéarité d’un amplificateur.

11.4.3. Rapport ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

Le bruit d’intermodulation est dii a I’amplification non linéaire d’un signal compris dans
un canal de transmission de largeur Af, et généré dans les canaux adjacents (Af; et Af,), (Fig.

10.11) [1].

Afg
Afo +“—>
«— —
) f, Af,

A
Amplificateur Non

linéaire fo f
Fig.Il 11 : ACPR

v

—V

fo

L’ACPR est définit dans I’expression suivante [2].

2. j p(f).df
ACPR(dB) =10.1 ki 11.14
(¢8) o j p(f).df + jp(f).df (114

11.4.4. NPR (Noise Power Ratio)

Ce critere permet de connaitre le comportement non linéaire d’amplificateur pour une
excitation multiporteuses, on utilise un bruit blanc gaussien sur une bande de fréquences
définie.

Le signal d’entrée possede dans sa bande de fonctionnement un « Trou » de faible largeur
réalisé avec un filtre réjecteur de bande étroite. L’amplification de ce signal en régime non
linéaire, engendre des distorsions dues aux intermodulations multiples, le NPR représente la
différence entre le niveau du signal amplifié et le bruit di aux produits d’intermodulation

situés dans le trou (Fig. I11.12) [1].
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>

Trou f -
) Amplificateur :
Spectre d’entée Non linéaire Spectre de sortie

Fig.I1.12 : NPR
L’ACPR est définit par le rapport de la densité de bruit provoquée par les phénomenes

d’intermodulation dans le trou, sur la densité de puissance du signal dans le canal considéré
[2].

j p(f).df

NPR(dB) — 1010g Af (Porteuse) Af (Trou)
[ p(f)df ~ Af (Porteuse)

Af (Trou)

(IL15)
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ANALYSE DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

I11.1. Introduction

Dans les fréquences micro-ondes, la mise au point des systemes de télécommunications
modernes impose de plus en plus la conception assistée par ordinateur en raison de leur
complexité. Or, dans tout processus de conception de circuits micro-ondes, le concepteur doit
connaitre les caractéristiques des éléments qu’il doit insérer dans son circuit afin de pouvoir
prédire le comportement global de ce dernier lors d’une excitation par un petit ou grand signal
externe.

Dans cette optique, les ¢léments actifs (les transistors), sont les composants qui
influencent le plus la réponse du circuit. Néanmoins, en raison de la complexité de leur
comportement en fonction de la fréquence et du signal appliqué, de trés nombreuses
recherches ont été menées par plusieurs laboratoires et centres de recherche afin de les
modéliser. Le probléme posé dans toute caractérisation de composants actifs se traduit par la
mise au point de méthodes numériques et expérimentales, capables de traduire correctement
leur comportement électrique, dont 1’étape préliminaire est I’extraction des valeurs des

¢léments constituant le schéma électrique équivalent de tels composants.

I11.2. Criteres de performance électrique d’un transistor

111.2.1. Les modeéles du transistor a effet de champ

On distingue deux types de modele du transistor, le premier est le modele linéaire (le
modele petit signal), le second est le modele non linéaire (le modele grand signal).
111.2.1.1. Modele électrique petit signal a effet de champ

Le mode¢le petit signal, est un modele ¢électrique en ¢léments localisés avec une
topologie classique de transistor a effet de champ. Ce modéle n’est valable que pour un point
de fonctionnement donné et de petites variations autour de ce dernier. Le schéma équivalent

petit signal d’un transistor HEMT est donné par la figure I11.1 [6].
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Fig.III.1 : Schéma électrique équivalent en petits signaux
d’un HEMT [6]

Les transistors a hétérojonction (HEMT) utilisés en micro-ondes présentent un circuit
¢électrique équivalent en régime de petits signaux qui peut se diviser en deux parties :
» une partie intrinséque correspondant a la région du transistor délimitée par la
métallisation de la grille.
> une partie extrinseque faisant intervenir les éléments parasites et sont considérés
comme indépendants des conditions de polarisation.
a) Les éléments intrinséques
Le courant de drain /; représente 1’effet fondamental du transistor. Il constitue en effet
une source de courant contrdlée en tension.
L’expression de courant de drain est décrite par la relation suivante :

—jot

l,=g,V,e (1L 1)

ou 7 est le retard imposé a la source traduisant le temps de transit des électrons dans le canal.
» la transductance g, est une caractéristique fondamentale d’un transistor, elle

représente la variation du courant dans le canal.

ol

gm=y

g8

Vds =cte (HIZ)

> la conductance de sortie gd, représente la variation du courant dans le canal. Cette

valeur traduit la résistance du canal.

ol

S

8a = % Y, =cte (I11.3)

A

> les capacités grille-source Cy, et grille-drain Cgq, représentent les variations de la

charge accumulée dans la zone isolée, située sous la grille. C, détermine cette
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variation modulée par la tension grille-source pour une tension grille-drain constante

et Cgq le contraire :

_ %,

g aV Vea=cte (IH*4)
gs

_ 9%,

gd aV Vys=cte (HLS)
gd

ou Qg est la charge totale stockée sous 1’¢lectrode de grille.
> la capacité drain-source Cy, décrit le couplage capacitif entre les contacts de drain et
de source.
> la résistance Ri est la résistance d’entrée, permettant de modéliser 1’impédance
d’entrée du transistor.
b) Les éléments extrinseques
Ce sont les éléments parasites qui dépendent principalement des accés a la partie
intrinséque et sont donc liés a la géométrie du transistor.
> les résistances de source R et de drain R, traduisent 1’effet résistif des contacts
ohmiques et des zones du substrat situées entre les électrodes externes de source ou
de drain et la zone active du canal.
> la résistance de grille R,, représente les pertes dues a I’effet distribué le long de
I’¢lectrode de grille du signal de commande.
> les capacités C,, et C,q, sont les capacités induites par les acces de grille et de drain
vis-a-vis du substrat.
L’extraction de valeurs des éléments localisées constitue 1’élément actif est basée sur

une technique de régression lin¢aire. Elle permet a partir d’une mesure de paramétres S, a un

point de polarisation donné, de déterminer toutes les composantes intrinseéques. Cette
régression permet aussi de déterminer les €éléments extrinséques du modele a partir des
expressions des parameétres Z calculés [11].
111.2.1.2. Modele électrique grand signal a effet de champs

Lorsqu’on cherche une application grand-signal pour avoir une puissance maximale a la
sortie du transistor, il faut appliquer un signal suffisamment élevé a son entrée. Pour cela, il
faut disposer d’un schéma équivalent non linéaire, dont les éléments seront souvent décrits
par des relations empiriques. Dans la littérature, on trouve de nombreux modeles tels que le

modele de Staz, de Curtice, et de Gopinath ...etc; et ceci montre qu’aucun d’eux n’est
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forcément adapté pour toutes les conceptions et les applications. La figure II1.2 [11]

représente un schéma électrique non linéaire du transistor a effet de champ.

o s m iy S~ S

Cpg I —
Cgs Vs
L] Id{Vgs, Vds) E ‘ Vds

3

Fig.III.2 : Schéma électrique non linéaire du transistor
a effet de champ [11]

a) Les éléments non linéaires

La source principale des non linéarités, est la source de courant de drain du transistor
dépendante des potentiels grille-source Vg, et drain-source V.
> les trois capacités Cgs, Cgq €t Cy; sont considérées comme des non lin€arités
dépendantes des deux tensions de commandes Vg, Vg et de la température [9]. Cette
dépendance sera obtenue a partir des mesures de paramétres S;; en mode impulsion
multi-polarisations.
> les générateurs de courant de grille Iy, et d’avalanche Iy, sont commandés par la
tension a leurs bornes.
Le mode¢le non linéaire de transistor utilis€¢ dans notre conception (modele de Curtice) ;
a exprimé les non linéarités a 1’aide d’équations analytiques paramétrées comme [8] [9].
I,(t)=(A4,+ AV, + AV + AV, ) tanh( yV (1)) (I11.6)
avec: V, =V, (t— o)1+ BV, ., — V(D)) (11L.7)

b) L’optimisation des paramétres du modele non linéaire
L’ajustage des paramétres du modele, peut étre réalisé en cherchant le minimum global
d’une fonction d’erreur (ou fonction objectif) entre valeurs mesurées et valeurs calculées.

Cette erreur est donnée par 1’expression suivante :

2

N
&= z (I an(mesuré) — 1 d(calcu[é)) (1I1.8)

n=1
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L’organigramme d’algorithme de cette optimisation est donné par la figure II1.3 :

Chargement des données :

([ds mesuré Vgs: Vas, Vis (sal))

A 4

Conditions initiales (vecteur initial)
V= (A0, Al, A2, A3, y, p)

A 4

*
Calcul des nouvelles L’ajustage de§ parameétres
conditions initiales V du modéle (V,)

N
&= Z(Idn(mesure) - ]d(calcule)

n=l1

A

Non

Oui

Enregistrement
de vecteur Vy

Fig.II1.3 : L’organigramme de 1’optimisation des parameétres de modele de Curtice

Les résultats de 1’optimisation par MATLAB sont donnés par la figure 111.4.
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Calculé(Vgs=-0.6V)
Mesuré(Vgs=-0.6V)
0.5 T T T T \ —— — Calculé(Vgs=-0.2V
! ! ! ! ! Mesuré(Vgs=-0.2V
0451 Lo [ [ Lo L ___ | —— — Calculé(Vgs=0V)
’ I I | | | MeSUré(VgSZOV)
! ! ! ! ! — — Calculé(Vgs=0.2V
04F------ [E R (I Lo TR Mesuré(Vgs=0.2V
| | | | l Calculé(Vgs=0.4V)
! ! ! ! ! Mesuré(Vgs=0.4V
0,35} - - L TSSO AY)
0.3F e 77 ,,,,,, ;;’7* ,,,,,,,
z g e S =
E 025/ i e A R
=] - : : : : | |
0.2} - 7; 777777 A A — L U UNE——
T ey S SIS SR RS S
I~ | | | |
e S e Bt sEEE L L
y | R | | | |
0.05 )/ AT - b b [ [ U ]
0 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8
vds(V)

Fig.Il1.4 : L’optimisation du mod¢le de Curtice

Nous avons utilisé pour cette optimisation une méthode itérative, nous avons introduit
un vecteur initial qui contient les valeurs des coefficients du mod¢le de curtice proche aux
valeurs données par le constructeur. Les itérations de cette optimisation sont limitées par la
fonction objectif (fonction erreur).

Les valeurs des coefficients de vecteur initial sont données comme suit :

Ap=0.2737, A;=0.2657, A>=-0.1744, A;=-0.1520, p =0.0200, y =1.7000.

Les valeurs des coefficients optimisées sont données comme suit :

Ap=0.2730, A;= 0.2705, A>=-0.1776, A3=-0.1602, f=0.0211, y =1.70.

Nous remarquons d’apres les résultats précédents, que les courbes du modele calculé
sont proches de celles du modéle mesuré, le vecteur optimisé a des valeurs proches des
valeurs données par le constructeur (voir annexe B), ce qui implique que nous avons de bons
résultats de 1’optimisation et évidemment un bon ajustage des parametres du modele du

Curtice.

111.3. Analyse des amplificateurs de puissance

L’analyse des amplificateurs de puissance en toutes classes de fonctionnement est une
étape théorique trés importante, pour la comparaison entre les différentes classes a concevoir

a partir de la comparaison de leurs performances.
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111.3.1. Performances des classes de fonctionnement

Le choix de la classe de fonctionnement d’un amplificateur de puissance est important
pour I’optimisation des rendements et des puissances lors de la conception. Nous déterminons
en fonction de 1’angle d’ouverture et de la tension d’entrée, la résistance optimale et la tension
de polarisation de Iamplificateur. Ceci nous permet d’établir une comparaison entre les
différentes classes. Les tensions appliquées a I’entrée et a la sortie du transistor sont données
comme suit :

V)=V, +V,

gas gsl

cosw,t (I11.9)
V@)=V, =V, cosw,t (II1.10)

ou v, et V,, sont les tensions de polarisation, et V, et V,, les amplitudes des tensions a la

fréquence de travail. Pour avoir une puissance maximale a la sortie, il doit y avoir des

excursions maximales a I’entrée et a la sortie du transistor.

Les amplitudes crétes maximales des tensions V, et V, ainsi que la tension de

polarisation,, sont données comme [9] :

Vet =V Ve (IIL.11)
V. vV,

Vg = ot (IIL.12)
V +V, .

Vio = % (I1.13)

111.3.1.1. Modele linéaire

Dans la zone de saturation, le courant du drain 7/, (¢) est défini par la relation linéaire

suivante [9]:

Ids (t) = Gm (Vgs (Z)_ V¢ )+ Gd (Vds (Z) - Vdsmin )+ ]dss
=G, (VgSO - V¢) + Gy (Vo = Vsmin) T (G, V g1 -G gV ) cosat + 1

m’ gsl

(1. 14)

ou G, et G, sont respectivement la transconductance et la conductance de drain, ¥, est la
tension de V,, pour laquelle le courant de drain est maximal (7, ).
Sachant que le courant du drain s’annule pour I’angle d’ouverture, = w,t, on peut

donner cos, comme [9]:
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Gm(V¢ -V )+ Gd (Vdsmin _Vdso)

cosf, = £ -1, (II1.15)
(Gm Vgsl+Gd Vdsl )
D’otl la nouvelle expression de 7, (¢) :
L@=" as{c0se,1-cos6) ) pour 0<t<t, et T-t, <t <T (II1.16)
0 1-cosd,
1,,(1)=0 ailleurs (L17)
On développe 1, (¢) en série de Fourier, on trouve :
1 =L(sin9 -0 cosf ) (II1.18)
dso(moy) 72'(1 - COS 90 ) 0 0 4
1
I, =——% (6, -sin6, cosb,) (I11.19)
' 2(1-cosd,)

A partir les expressions (III.11), (I11.12), (I11.13), (II1.18) et (III.19), nous pouvons
déterminer la puissance de sortie a la fréquence fondamentale, la puissance d’alimentation, le

rendement et la charge au fondamental comme suit [9][10]:

« la puissance de sortie a la fréquence fondamentale :
) 0, -sin@ cosl,

1 1
P, ==V, I =—V -V, 111.20
S1 2 ds1% dsl 4 ( ds max ds min dss 72'(1 - COS 90) ( )
« la puissance d’alimentation du drain du transistor :
V +V, . sin@ -6 cos@
P — V 1 — ds max ds min ‘ 0 0 0 IIIZI
AL dso* dso(moy) 2 dss 72_(1 - COS 90 ) ( )
e le rendement de drain est alors :
_ PSl _ l Vdsmax B demin (00 B Sin 90 COS@O) (III 22)
PAL 2 Vdsmax + Vdsmin (Sil'l 00 - 90 COS@O) .
e ’admittance de charge au fondamental:
G - Ly 21, 6 -sinf cosl, (111.23)

v Vdsl - ”(V

ds max

- Vds min ) 1- cos 00
Le tableau IV.1 [8] représente les expressions des parametres et des performances des

amplificateurs de puissance en classes A, AB, B et C pour un modele linéaire:
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Classe A (6p=180) AB (6y=120) B (6y=90) C (6p=060)
4 V. =2V
Vo Ll Lo 2] 4 XCANA
2 3
V. +V 20, +\V
Vst ¢T|P| th’b (V| +7,) 20| +V,)
IdsO(moy) IdSS 0'41dss Idi 0'221dss
2 T
1 1
]dSI % 0‘541dss ;YS 0‘41dss
P, Po= (V] +7,7G, 178P, 4P, 6P,
1
PSI I)slA = g(Vds max Vds min )]dss 108})91/4 PslA 0‘Sl)slA
Py PajA =P,,— L, <PajA <PajAB <PajB
Vdvmax + Vdvmin
})al f[d&s 0.8})(1[,4 0'64P01A 0'44})(11/4
Idss (Vdsmax_Vdsmin)
=S . 0.6G 0.25G 0.05G
Gp P4 Gm (| VP + V¢)2 PA PA PA
1V, -V o
e —| =S [=50% 67.5% 78.5% 90%
(’7 ) 2 (Vds max + Vds min ] ’ ’ ’ ’
(L +7,)? (V. |+V)? 4g (V,|+V,)? 20g. (V.| +7,)?
(Majmax) l(1— S (| P| ¢) ) 0.675(1 - &n( P| ») 0.785(1 — &in( P| s) ) 0.9(1— i ( p| 5)
. 2 (Vds max + Vds min ) 06(Vds max + Vds min) (Vds max + Vds min ) (demax + demin)
_(I{z’vmax_l/dvsnin) 1 1
Ropt &pt/f_T @Rt)pm ROPIA @Ropm
Tableau. III.1. Expressions des paramétres et des performances des différents amplificateurs
pour un mod¢le linéaire
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111.3.1.2. Modéle non linéaire

Pour le mode¢le non linéaire nous avons choisi le modele Gopinath, ce dernier présente
I’avantage d’étre relativement aisé a manipuler analytiquement et de prendre compte certains
phénomenes non linéaires. Ce modele est valable seulement dans la zone de saturation, ce qui
nous donne la possibilit¢ de comparer ses performances avec celles du modéle linéaire
précédent.

Compte tenu de la non linéarité de / (t), nous pouvons en premicre approximation, écrire

I’expression du courant de drain du modele de Gopinath comme [8] :

VgY ’ Vd
I, =1, |1-— 1-—— (111.24)
VP RdO [dss

Nous remplagons (II1, 9) et (III, 10) dans (III, 20) on aura :

V:v.((V,-V R I -V
I, ()=-2-20 | =20 | —cosmyt)’| | =040 | cos @yt (I11.25)
‘ VP RdO Vgsl Vdsl

L’angle d’ouverture 6, = @,¢ pour lequel 7, (¢) =0 alors (II1.21) devient :

ViV
1,(t)= Vg;l L (cos 8, —cos w,t)’ (cos w,t — cos b, ) (I11.26)
PO
. R, -V
avec cos@, =—" 5 et cosh, =-——L %o (111.27)
gsl I/dsl

Apres le développement en série de Fourier de la relation (II1.26), (voir annexe A), nous

avons trouve les expressions de la composante continue/, et la composante

moy)

fondamentale /,, comme :

1 (VoVu 9 . 4 .
dsolmoy) === | = —46, cosf, — 0, cosl, cos20, +—sinf (1+cos26,)——sin30, | (II1.28)
27\ Vo R, 2 3

2 6, +§190 cos 26, —sin 290(E+£cos 26)) +Qcos 6, sin 360,
j 2 44 16

(111.29)

ds1 —
T

_ 1 ( VgilVdsl

2
I .
Vo Rao —Esm 6, cos 36,

Pour déterminer les performances puissance de sortie a la fréquence fondamentale,
puissance d’alimentation, rendement et la charge au fondamental pour ce modele non linéaire,

nous placerons toujours les amplitudes crétes maximales des tensions Vet V,, ainsi que les

expressions (II1.28) et (I11.29), les expression de ces performances sont données comme :

e la puissance de sortie a la fréquence fondamentale :
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| yry 290 +%490 cos26, —sin26, (g+%cos2ﬁo)
PSl = 4_(Vdsmax - Vdsmin{ I/g;leSl ] 67 1 (III?)O)
d P70 ) +—cosf, sin30, ——sind, cos36,
16 16
e la puissance d’alimentation de drain du transistor :
2 -46, cos 8, -0, cos @, cos 20
1 V ledvl ’ ’ ’ ?
Py ==V +Vaewn ) 52| 9 4. (1IL31)
4z = " ‘ ViR, )| +—sin@, (1+cos260, )——sin 30,
2 3

e le rendement de drain :

200 + 390 cos 26, —sin 26, (1—5 + H(:os 20,)
4 2 4 4

+ 6—7005 0,sin 36, — Lsin 6, cos 30,
V 16 16

-V,
77 — ds max ds min (11132)
V +V - 46, cos 0, — 0, cos 0, cos 20,

ds max ds min

+ gsin 0,(1+cos20,) - :sin 30,

e ’admittance de charge optimale :

4

opt —
T

(111.33)

9 3 : 15 17
| ngﬂ — 0+56’0 00526’0—s1n200(?+7cos26’0)
VPszO

+6—7cos 6, sin 36, —Lsin 6, cos 30,
16 16

111.3.1.3. Comparaison des performances

Les résultats comparatifs des performances du modéle linéaire et non linéaire
précédentes pour les classes A et B (Tableau.Ill.2) indiquent que, la puissance de sortie du
modele linéaire du transistor est identique pour les deux classes. Par contre, on distingue un
meilleur rendement en classe B, pour le modéle non linéaire, la puissance de sortie maximale
se trouve pour la classe A et un meilleur rendement pour la classe B.

En ce qui concerne la comparaison des deux modeles, nous remarquons que, le
rendement dans le cas non linéaire est élevé par rapport a celui du modele linéaire, ceci est

quelque soit la classe de fonctionnement :
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CHAPITRE III

Modele linéaire
Classe A Classe B
1
1 Zdss _
Psl g“ (Vds max Vds min) 8 ( dymax Vds min)
] ]dss V
Pslmax ( Vds min O) dSSS Vds max 8 dymax
Vsmax +Vsmin Vsmax +Vsmin
P ALIM e dss —dmax it 1 dss
2
n l( Va’s max Vds min j Z { Va’s max__ Va’s min ]
2 Vdsmax + Vdsmm 4 Vdsmax + Vdsmm
Max (Vs min = 0) 50% 78.5%
]dss ]dss
Con ViV VoV
dsmax dsmin dsmax dsmin
Modele non linéaire de Gopinath
Classe A Classe B
V2V V2
})51 E (Vds max Vds min o i (Vds max Vds min e
16 VIR, 32 V2R,
15 VgilVdsl 3 éél dsl
Ps max ( 4 smin O) s Vds max ds max
Lmax { ¥ 16 [ V2R, 32 VIR,
ViV
P ALIM é(I/ds max + Vds min gzl = L (Vds max + Vds min gSI dSl
4 V2R, 37 V2R,
n 15 Va’s max Vds min 972' Vds max I/ds min
20 Vds max + Vds min 32 Vds max + Vds min
Mmax Vismin = 0) 75% 88.31%
G 15( Y 3 Ve
w 4\ V2R, 8\ V2R,

Tableau.Ill.2 : Comparaison des performances pour les classes A et B

I11.4. Les méthodes d’analyse des amplificateurs micro ondes

Nous présentons dans cette section les principales méthodes utilisées pour la simulation
des amplificateurs micro-ondes, ces méthodes sont implémentées dans des logiciels qui ont
pour objectif la simulation des performances d’amplificateurs congus.
On distingue deux principales méthodes d’analyse :

¢ la méthode linéaire ;

¢ la méthode non linéaire.
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111.4.1. La méthode linéaire

Le composant micro onde, se comporte comme un dipole a la fréquence de travail, ce
dipdle est généralement défini par les parameétres de répartition a cette fréquence. Pour la
n"" harmonique de cette fréquence, ce dipdle devient un multipdle. La méthode linéaire la
plus utilisée pour étudier ce type de circuits est basée sur le principe d’assemblage de matrices
de dispersions de multipoles élémentaires avec la méthode des matrices de connexions [10].
Puisque I’amplificateur micro ondes est constitué de différents composants passifs (capacité,
inductance, ligne de transmission, ..) et des composants actifs (transistor, diode), le multipole
¢lémentaire  est défini par sa matrice de dispersion[S], qui sera calculée par la méme
approche précédente.

La relation liée entre les vecteurs d’ondes incidentes [a], réfléchies [b]et de source [c]
d’un circuit, est décrite comme [10]:

[b]=[S]x[a]+]c] (111.34)

I11.4.2. La méthode non linéaire
Cette méthode est utilisée dans le cas ou le signal de sortie y(¢) d’un systéme est une
fonction non lin€aire du signal d’entrée x(¢). Dans I’amplificateur de puissance, I’élément

actif est le responsable principal de la non linéarité. Les méthodes d’analyse les plus utilisées
et implémentées dans des logiciels de simulation sont, la série de Volterra et 1’équilibrage

harmonique.

111.4.2.1. La série de Volterra
Cette méthode consiste a représenter la sortie y(¢) d’un systéme non linéaire par réseaux

partiels linéaires (Fig.IIL.5) [8] [10].

Vi
hn(Tl)
N ho( ) Vo
- a(T1,T
0 | — b N 20
> 3
> hy(t1,72,73) !
: Y,
—» hn('fla'fz a’r3a'~: Tn)

Fig.IIL.5 : Schéma symbolique du circuit non linéaire [10]

L’expression de la série de Volterra est décrite comme :
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() = iy,, (?) (I11.35)

INGE [ - f:hn(rl,rz, ...... )Xt = 1) x(t = 7,)ex(t —7,)dr,d7,...d7,  (1IL36)

Nous remarquons d’apres I’expression (I11.36) que 1’étude de la série de Volterra en domaine
temporel est difficile, pour cela ; I’¢tude fréquentielle est imposée.
A T’aide de la transformée de Fourier, le spectre du signal de sortie Y(f)s’exprime

alors par la relation [8] :

o © 0

Y() =2 [ [ B oo )OS = froon £ = 1), (11.37)

n=l _0 —oo

o la fonction de transfert d’ordre 7 (Y, (f;, fy»...... f, ) est donnée par I’expression suivante :

Y (fos favrin £,) = H, (frs frroons S )X (S ) X () (I11.38)

L’inconvénient de cette méthode est présenté par sa limite d’application a des faibles
non linéarités.

111.4.2.2. L équilibrage harmonique

Cette technique d’analyse est utilisée pour des circuits ayant une forte non linéarité. Le
principe de cette méthode consiste a décomposer ces circuits en différents blocs regroupant
[81[12] [13]:

e les ¢léments linéaires qui seront analysés dans le domaine fréquentiel ;

« les sources non linéaires qui seront analysés dans le domaine temporel.

La liaison des domaines fréquentiel et temporel est réalisée a 1’aide de transformation de
Fourier discrets et inverses.

Cette décomposition aboutit au schéma présenté par la figure I11.6.

Commandes

\rl @ ¢ GI
; Eléments - Sources

§ linéaires Indépendantes
&yp @ } GS

Fig.II1.6 : Réseau de traitement d’équilibrage harmonique

Sources
non-linéaires

A partir de ce schéma, il est possible de définir I’équation d’équilibrage harmonique
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donnée ci-dessous.
F(Xj —X.—A .)%,()A(j—Bn.Gn =0 (I11.39)
Avec n I’indice de la composante fréquentielle, X ., le vecteur de la niéme composante

AN
fréquentielle des commandes, 4, la matrice de transfert des non linéarités vers les commandes

A
et B, la matrice caractérisant le transfert des sources indépendantes vers les commandes.
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CHAPITRE IV CONCEPTION DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

CONCEPTION DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

IV.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter différentes conceptions d’amplificateurs de
puissance fonctionnant a la fréquence 2 GHz en classe A, AB, B et C et étant tous
caractérisés par une bande étroite. Les topologies choisies sont au nombre de deux : la
topologie avec des structures en cascade (fig.IV.1) et la topologie avec diviseur/combineur

(fig.IV.2).

500 C I'g Iy C
I Quadripodle Quadripdle —i }—‘
d’adaptation . d’adaptation de
d’entée Transistor > la sortie
Eg + < (TR) + 50Q
Quadripole > + Quadripole
Polarisation de |_ —| Polarisation de
la orille drain
‘Fe Iy ‘
Fig.IV.1 : Amplificateur en topologie cascade
g I
Ql j 4; Q2
-+ TR S
Polari t" Polari
500 C e I s C
1 Diviseur Combineur [ 7
I !
Eg o LE 1w 500
|+ [$ ™ + |
= Polari [ 1-" Polari =
Ie FS

Fig. IV.2 : Amplificateur en topologie diviseur combineur

Pour ce faire, nous devons, en général, réaliser les étapes suivantes :

e La premicre étape consiste a sélectionner le ou les transistors répondant au mieux aux
criteres de puissance, de rendement de gain et de linéarité. Le choix de la classe de
fonctionnement est li¢ a I’importance qui sera accordée a certains critéres plutot qu’a
d’autres. Pour cela la connaissance du réseau de caractéristiques statiques du transistor est
indispensable. En effet, le réseau de caractéristiques permet de fixer le point de polarisation
en fonction des capacités offertes par le transistor dune part, et de la classe de
fonctionnement désirée d’autre part. On peut en déduire la charge optimale.

e La deuxiéme ¢€tape a pour objet I’étude de la stabilité linéaire de ’amplificateur en

utilisant les parametres de répartition du transistor choisi. En réalité, on utilise les valeurs de

ceux-ci obtenus dans le cas d’un fonctionnement en classe A.
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e Concernant la troisiéme étape, on doit d’abord déterminer les parametres de
conception selon I’objectif recherché et ensuite synthétiser les circuits associés au transistor y

compris ceux nécessaires a la polarisation du transistor.

1V.2. Choix du transistor

Le transistor choisi est le transistor de puissance HFET EPA-080A qui est a haut
rendement et dont les caractéristiques sont données en annexe B. Ce choix est surtout motivé
par le fait qu’on a en notre possession un grand nombre d’informations trés utiles concernant
ce transistor.

Comme nous 1’avons dit précédemment, la connaissance du réseau des caractéristiques
statiques du transistor est trés importante pour entamer la procédure de conception. Pour
cela, nous avons simulé, a I’aide d’un logiciel, les caractéristiques Ig=f (Vas) et Lus=f (V)
respectivement paramétrées en Vy, et Vg pour les montages des figures IV.3 et IV.4. Ceci

fut rendu possible apres avoir précisé le modele, a savoir le modele de Curtice.

IVCURVE
D=1Vl CURTICE

VSWEEP_start=0 V ID=CpO80a
1

Fig.IV. 3 : Montage pour lamesure de/, = f(V,,)

IVCURVE
ID=IV1

VSTEP_stop=6
VSTEP_step=2

Fig.IV.4 : Montage pour la mesure de /,, = f(V,,)

Les résultats de la simulation sont donnés par les figures IV.5 et IV.6 ou nous
constatons que :
» zone ohmique est délimitée par V=0 volt et Vg:=2 volts ;
» zone de saturation démarre de Vi, €t s’arréte a Vygna=13.53volts ;
» la constante G4 diminue au fur et & mesure que la tension Vs augmente dans la zone
de saturation. Elle devient négative pour des valeurs de Vg supérieures a 0.2 volt,
ceci est dli au fait a 1’¢lévation de la température au sein du composant. En effet,

comme le courant dans un transistor a effet de champ est fonction de la mobilité des
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porteurs, celle-ci diminue lorsque la température augmente (chapitre 1.4.2), entrainant
ainsi une diminution du courant [8] ;

» la tension Vg vaut 0.6 volt car pour des valeurs supérieures, nous constatons que les
courbes sont pratiquement confondues ;

» le courant de saturation Iz, a pour valeur 354 mA si on prend Vg=Vg, et 280 mA
pour Vg=0 volt. La derniére valeur de Iz, est conforme a celle donnée par le
constructeur a savoir : Lgmin =130 mA, I typique=240 mA et Ljsma=320 mA.

> la tension de pincement V), est égale a -1.12 volt en conformité avec celle fournie par
le constructeur, soit V), typique=-1 volt et V},,,;»=-2 volts.

Pour obtenir en sortie une puissance ¢élevée, on doit prendre la limite maximale de Vy,
qui est /3,53 volts. Dans ce cas, la tension continue de polarisation serait Vpp=7.75 volts ;
cependant, les parametres Sj; du transistor, donnés par le constructeur sont déterminés pour
Vpp=6volts. C’est pour cette raison qu’on a choisi une tension maximale de V égale a 10
volts.

—Ids (mA) Ids en fonction de Vds ; =
600 — pl:Vstep=-1.2V

2.009 V |
|354.1 mA p2: Vstep =-0.7 V
400 1 L

< ps  |p3: Vstep=-02V
 ——— I
% 200
- | . —_— 5'11 p4: Vstep=0.3V
0 vy V. N 1;_\/" _ 5: Vstep = 0.6 V
g .vsiep=u.
C B |YwaB A 233mal |20
-200
0 5 10 14
Vds (V)
Fig.IV.5 : Caractéristique I, = f(Vy, )
Ids en fonction de Vgs
400
——Ids (mA) I

300
= 200
w
=l

-1.122V _
100 1.165 mA |p1: Vstep=2V
\ p2: Vstep =6V
\ p3: Vstep =10V
0 —
-1.5 -1 -0.5 0 0.5
Vgs (V)

Fig.IV.6 : Caractéristique /, = f (Vgs)
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Le point de polarisation (1, Vs

Vo) et la charge optimale (R, ), pour chaque classe,

opt
sont déterminés a ’aide des expressions contenues dans le tableau III.1, qui donnent le
résultat suivant :

e Pour laclasse A (8 =180°):

! Vs =1V, Vo V.
L =% _(0.1774, V. _¢_|P|:_()_26 volt, V,, :M: 6 volts et
2 2

gs0 —

— Vdsmax _Vdsmin — 2289
dss
e Pour la classe AB (€ =120°):
V., =2V
I,,=0.120 4.V Vel

> gs0 T

optA

A/ +V, .
=-0.546 volt,V,, = dsmax 3 dmin. _ 6 volts et

R()ptAB

R
=2 _21.11Q
1.08

e Pour laclasse B (6 =90°):

+ Viami
Iw=0A, Vy=—s=-112volt et V,, =W=6 volts et

R =R, ,=228Q .

optB optA

e Pour la classe C (€ =60°) :

V. +V, .
Lo =0A, V==Q,|+V,)=-2.84volts et V,, = % = 6 volts et

g5

R, = IE)"f’éA =28.5Q.
6 =60°, est la valeur minimale fixée par la tension de claquage inverse V. (V. est fonction de
la technologie utilisée) de la diode pour une excursion maximale de la tension V.

Le transistor du modele large signal de Curtice qu’on a choisi est caractérisé notamment

par son rendement important.

1V.3. Etude de la stabilité

Le transistor hyperfréquence possede en son sein des ¢léments dits éléments parasites
qui varient avec la fréquence (Fig.Ill.1). Ces éléments peuvent introduire une réaction
positive pour certaines fréquences ou certains intervalles de fréquence, auquel cas il y aura
oscillation ou instabilité. Une étude de la stabilité de I’amplificateur qui est justement celle du
transistor utilis¢, ceci étant seulement valable pour une topologie cascade, s’impose donc
avant toute conception. Cette étude consiste a évaluer les facteurs K de Rollet et B[15] qui

s’expriment seulement en fonction des paramétres S; du transistor comme suit :

ENSP 2009 44



CHAPITRE IV CONCEPTION DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

o 1ISuL [Saf + 1 i
2 2
2%y, x|
B=1+‘Su‘2_‘S22‘2_‘AS‘2 (IV.1b)
(IV.1c)

Ag = SIISZZ - SlZSZI

Deux types de stabilité peuvent étre pris en compte : la stabilité inconditionnelle (K>1 et
B >0) et la stabilité conditionnelle (K</ ou B ). Comme 1’amplificateur est concu de sorte que
sa bande passante soit étroite et centrée sur 2 GHz, il suffit donc d’estimer ces deux grandeurs
entre les fréquences / et 3 GHz en utilisant évidemment les valeurs des Sj; correspondant a cet
intervalle fréquentiel (annexe B). Pour que la simulation des facteurs K et § en fonction de la
fréquence soit rendue possible par le logiciel, on doit d’abord construire le montage de la
figure IV.7 ou on utilise seulement le transistor EPA 080A-70, et procéder ensuite a son
analyse. Les résultats obtenus sont ceux de la figure IV.8 indiquant que le transistor n’est pas
inconditionnellement stable. Cet état de fait nous améne donc a calculer les coefficients de

réflexion d’entrée et de sortie /7, et /; pour chaque classe afin de voir si le transistor est

stable ou instable.

D_<] PORT
PORT 2 P=2

- Z=50 Ohm
Z=50 Ohm SUBCKT

1 ID=curtice Sij1
> = NET="p0O80A 70"

Fig.IV.7 : Montage a transistor (EPA 080A-70)

B K
KetB
1.5
o o (2.001 GHz
1.374
1
2.002 GHz
_0_5442
0.5
o]
1 1.5 2 25 3
Frequence (GHz)

Fig.IV.8 : Evolution des parametres K et £ en fonction de la fréquence

D’aprés les résultats obtenus, on remarque que le transistor n’est pas
inconditionnellement stable dans la bande de fréquence précédente et évidemment pour

fo=2Ghz. On doit alors vérifier si le transistor est conditionnellement stable a la fréquence de
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travail. Pour cela, il faut s’assurer que les coefficients de réflexion /7, (entrée) et /7 (sortie)

soient a I’intérieur de la région, délimitée par les cercles de stabilité d’entrée et de sortie, a
laquelle appartient le centre de 1’abaque de Smith car les modules de S;; et de S, sont
inférieurs a 1 pour fy=2Ghz (annexe B).

Les coefficients de réflexion ainsi que les impédances se rapportant a ces coefficients

s’écrivent :
Z; -7
r, =—L =0 (IV.2)
Z;+Z,
S8, I &
Fy=(S;,+- 2201 (IV.3)
1-S517
ZL = ROpt // ]LSCOO (IV4)
Z. =7 I+ 1q V.5
g~ “0 I‘Fg (IV.5)
Ou:

o Z et Z, sont respectivement les impédances de charge et de source ;
e Zy=500 ;
e L, est I’inductance qui résonne avec la capacité Cy du transistor a la fréquence de

travail f;). Elle est donnée par :

1
- 2
Cys(27.1y)
avec Cy=0.216pF et fy=2Ghz, elle vaut : L,=29.317nH.

L (IV.6)

N

Le tableau IV.1 fournit les valeurs de ces grandeurs en fonction de la classe de

fonctionnement.
Classe A AB B C
I -0.3748+j0.0266 | -0.4072+j0.0239 | -0.3748+j0.0266 | -0.2756+j0.0357
I, -0.2289+j0.7426 | -0.2197+j0.7462 | -0.2289+j0.7426 | -0.2576+j0.7305
Z1(Q) 22.7130+j1.4056 | 21.0409+j1.2056 | 22.7130+j1.4056 | 28.3305+j2.1916
Zg(Q) 9.6086+j36.0187 | 9.6589+736.4984 | 9.6086+j36.0187 | 9.4567+j34.5366
Z1(Q)
normalisée a 0.4543+j 0.0281 | 0.4208+j0.02410 | 0.4543+j 0.0281 | 0.5666+j0.04380
50Q
Zg (Y . . . .
normalisée a 0.1922 +j0.7204 | 0.1932+50.7300 | 0.1922 +j0.7204 | 0.1891+j0.69070
50Q

Tableau.IV.1 : Coefficients de réflexion et impédances en fonction de classe
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La figure IV.9, illustre I’emplacement de /7, et /; par rapport aux cercles de stabilité

d’entrée et de sortie a fy=2Ghz, pour toutes les classes de fonctionnement. Elle indique que
ces coefficients se trouvent dans la zone de stabilité.
Classes A et B -4 Cercle d'entrée (;Iasse AB &-Cercle dentrée

2GHz
__.—r0.192128 -4 Cercle de sortie
x 0.720382 .

-+ Gamma source

T
/ 2 GHz

£ 10193135
- " x 0.729976

+} Cercle de sortie

«- Gamma dentrée

26H:z / \
10454257 | / v \
e —+ Gamma charge -'f 10420853 \' Gi de sort
w [ x0.0241122 | [ amma de sortie
; |
\ |
\ i
\ i
\ /
\
N
\ -
g S | GRS 2GHz
Classe C & Cercle dentrée
& =T Swp Max
2 GHz
10.189107 20hz

x 0.690736 = Cercle de sortie

«- Gamma source

/ [26Hz \
r 0.566664 |

[ 7 % 0 0438282 \ + Gamma charge

Swp Min
S ] RS 2GHz

Fig.IV.9 : Positions de I', et I', par rapport aux cercles de stabilité.

IV.4. Conception d’amplificateur a constantes localisées en topologie cascade

1V.4.1. Conception du circuit d’adaptation d’entée a constantes localisées
Le réseau d’entrée Q, choisi est celui de la figure IV.10 et ce en raison du fait que la
partie reelle de Z, est plus petite que 50€2, I'impédance interne du générateur. Il a pour role

d’assurer le transfert de la puissance maximale du générateur vers 1’entrée de 1’amplificateur.

Les expressions de C et L, en fonction de R (réel de Z,, ) et X (imaginaire de Z,, ), sont :

oo V50-R o .- X +.J(50—R)R )

- a)O\/ESO 2

On remarque bien que ces expressions n’aurait pas de sens si R>50. Les valeurs de ces

¢léments (self et capacité) sont données au tableau IV.2 en fonction de chaque classe.
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L
—

.Xl C 50Q
Zy=R+j

Fig.IV.10 : Réseau d’adaptation d’entée réalisée a base d’éléments
a constantes localisées LC [10]

Classe A AB B C
C (pF) de O, 3.2631 3.2526 3.2631 3.2954
L (nH) de O, 4.4340 4.4753 4.4340 4.3065

Tableau.IV.2 : Valeurs des selfs et des capacités selon la classe de fonctionnement
1VV.4.2 Conception du quadripéle de sortie a constantes localisées

Ce quadripdle est constitué de I’inductance L, et d’une ligne quart d’onde d’impédance
caractéristique Z, (Fig.IV.11). Si la présence de l’inductance L; a déja été justifiée,

I’utilisation de la ligne quart d’onde, en remplacement d’une capacité ou d’une inductance
série s’explique par le fait que ces derniers €léments engendreront, avec la charge de
valeur 50 €2, une impédance dont la partie réelle est supérieure a 50 (2, alors qu’il faudrait

une valeur de l'ordre de 22 .2 (R, ).

Le choix de la ligne microruban est surtout dicté par son adaptation avec les dispositifs

actifs a I’état solide.
<«— 1/4 —»

Zo(A14)

)
2

Fig.IV.11 : Quadripdle de sortie réalisé avec une inductance
L et une ligne quart d’onde

L’impédance caractéristique de la ligne quart d’onde est donnée par 1’expression

suivante :

Z.(214)=JR,, x50 (IV.8)

1V.4.3. Synthése de la ligne microruban

La synthése est une étape obligatoire pour dimensionner la ligne quart d'onde
microruban précédente, la largeur w du ruban et la longueur ¢ de la ligne. Ces dimensions
dépendent des caractéristiques physiques et électriques du substrat et ¢également des
paramétres de conception que sont la fréquence et I’'impédance caractéristique. Les

caractéristiques du substrat utilisées sont [9] :
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e la hauteur du diélectrique h=1,524 mm ;

e ’¢épaisseur du conducteur t =17 pm ;

e la permittivité relative du diélectrique¢, =3 ;

e les pertes du diélectrique 6=0.002.

Pour cela, on a utilisé un logiciel de synthése, lequel nous a donné les résultats illustrés

dans le tableau IV.3 pour les différentes classes de fonctionnement.

Classe A AB B C
Dimension de w=6.74384 w=6.81517 w=6.74384 w=15.77703
la ligne quart ?=23.4481 0 =23.438 ¢ =23.4481 ¢ =23.5978

d’onde micro- | 7 .(1/4)=3376Q| Z.(A/4)=3350Q | Z.(1/4)=33.76Q| Z.(A/4)=3775Q
ruban (mm)

Tableau.IV.3 : Dimensions de la ligne quart d’onde du quadrip6le de sortie

1V.4.4. Conception du circuit de polarisation

Le circuit de polarisation est utilisé en paralléle pour assurer la contribution des tensions
et courants continus aux transistors sans affecter leur fonctionnement en RF. Pour cela,
I’impédance présentée par ce circuit doit étre infinie a la fréquence de travail. Généralement
le circuit de polarisation le plus utilis¢ comporte une inductance L de trés 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

(Fig.IV.12). Les valeurs de L et C sont choisies de maniére que 1’'impédance Z;,(IV.9) soit

trés grande a la fréquence de travail [9].

Relier ala grille ou le +——
drain du trangistor

Fig.IV.12 : Circuit de polarisation a constantes localisées [9]

RZC(UO
Ziy=————gtj| Loy ———— Iv.9)
1+(RCay ) 1+(RCawy)

Selon qu’on polarise la grille ou le drain, la tension de polarisation V est V, ouV, et la
résistance R est R, ou R . Les expressions des tensions de polarisation sont :
V,=R,1,,+V,0 (IV.10a)

Vg =Vaso (gso trés faible) (IV.10b)
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En prenantR, =10Q,R, =50kQ, L=4000nHet C =500pF [9].0n a choisi Ry tres

grand car Iy, est trés faible.

A partir des valeurs des points de polarisation déterminées dans le paragraphe 1V.2,

nous avons calculé les tensions de polarisation pour les différentes classes de fonctionnement

(Tableau. IV.4).

Classe A AB B C
Ve (volt) -0.26 -0.546 -1.12 -2.84
V4 (volt) 7.77 7.200 6.00 6.00

Tableau. IV.4 : Valeurs des tensions de polarisation Vyet Vy

1VV.4.5. Choix des condensateurs de liaison

Les condensateurs de liaison C sont utilisés a 1’entrée et a la sortie de I’amplificateur et

doivent vérifier la condition :

<< 50Q (Iv.11)
Cw,

Pour la fréquence de travail f,=2GHz, on a obtenu C>>[.5923pF et on a
choisi C=100pF.

IV.5. Conception d’amplificateur a constantes semi localisées

Les circuits a constantes semi localisées se rapportent, en réalité, a une inductance et une
capacité dont les valeurs sont invariantes avec la fréquence. Ils sont réalisés avec des lignes

sans pertes et trés courtes comparativement a la longueur d’onde (£ <<XA), qui :

e représentent une inductance si I’impédance caractéristique est grande par rapport aux

impédances de source et de charge ;

e représentent une capacité si I’impédance caractéristique est petite par rapport aux

impédances de source et de charge.

En effet, la matrice chaine d’une ligne sans pertes de longueur?, de constante de

phase g et d’impédance caractéristique Z, s’écrit :

v, cos (B1) jZesin(pB) v,

I jYesin(pr) cos (B¢) -I
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Si la ligne est courte S/ devient petit, on peut alors écrire en premiére approximation :

) 14
cos Bl ~1 et smﬂﬁzﬂgzw_o
v

ou v et f¢sont respectivement, la vitesse de propagation de 1’onde dans le dié¢lectrique et la
longueur électrique.
En supposant que I’impédance de charge est Z, et compte tenu de I’approximation

précédente, on peut écrire donc :

Z P
voav,+ i 2Py, (IV.12)
ZL
0
=Ly o, (IV.13)
vZ.

Pour que la ligne soit équivalente a un quadripdle, formé¢ d’une capacité shunt, le
deuxiéme terme du second membre de la relation (IV.12) doit obligatoirement étre nul. Pour

ce faire, Z_doit étre choisi tres faible par rapport aZ, . En utilisant la matrice chaine inverse,
on arrive au fait que Z doit également étre de valeur trés petite comparativement aZ,,

I’impédance interne du générateur. Par identification, on en tire I’expression de la capacité
shunt C:

c-L (IV.14a)
vZ,

Le méme raisonnement est fait pour déterminer les conditions qu’a a vérifier une ligne

pour qu’elle puisse se comporter comme une inductance série. Le résultat est que Z, doit
étre, a la fois, plus grand que Z, etZ;, et 'inductance serie L s’exprime comme :

Z!

v

L

(IV.14b)

IVV.5.1. Conception du quadripdle d’adaptation d’entrée

Le circuit d’adaptation d’entrée a constantes semi localisées, équivalent au circuit a
constantes localisées (Fig.IV.13b), sera, par conséquent, constitué de deux lignes en cascade
(FigIV.13a). Le résultat de la synthése est illustré dans le tableau IV.5 ou les dimensions w et

¢ sont calculées a partir des valeurs extrémes de Z, , admises par le logiciel, qui sont :

e Z =15Q pour réaliser la capacité shunt ;

e Z, =100Q pour réaliser ’'inductance série,

et la longueur ¢électrique S/ en usant de la relation suivante :

Bl =2xf,CZ. (IV.15a)
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pour la ligne produisant la capacité shunt

2nf,L
pr = 2L (IV.15b)
ZC
pour la ligne produisant 1’inductance série.
L e Iy L
(o 1
Vil Zee)  Zew N, (v | C Vs

(a) (b)
Fig.IV.13 : Circuit LC réalisé avec des lignes.

Les grandeurs figurant dans le tableau IV.5 sont valables pour toutes les classes de

fonctionnement. La largeur de la ligne microruban d’impédance caractéristique Z, =15€Q est

pratiquement grande.

Classe A AB B C
w=18.5803 w=18.5803 w=18.5803 w=18.5803
Ligne (mm) pour C ! =8.83617 {=8.80773 (=8.83617 (=8.92362
Pl =352415° | pr =35.1281° | pl =35.2415° | Bl =35.5903°
w=0.995466 | w=0.995466 | w=0.995466 | w=0.995466
Ligne (mm) pour L ¢ =8.89692 ?=8.9798 ¢ =8.89692 ?=8.64109
Pl =31.9248° | pr =32.2222° | pr=31.9248° | pl =31.0068°

Tableau.IV.5 : Synthese des quadripdles d’entrée a constantes semi localisées

Le tableau IV.5 montre que la grandeur f/, et ce quelque soit la classe de

fonctionnement, a une valeur relativement élevée, résultat tout a fait en contradiction avec la
propriété des lignes qui consiste a avoir des longueurs ¢€lectriques trés faibles pour modéliser
des circuits a constantes semi localisées. Donc, c’est une conception qui ne peut étre

considérée comme telle, a savoir une conception a circuits a constantes semi localisées.

IVV.5.2. Conception du quadripble de sortie

La conception du quadripdle de sortie a constantes semi localisées consiste a remplacer

I’inductance de résonance L par une ligne de transmission microruban d’impédance
caractéristique Z, =100Q2. On trouve ¢ =211°, ce qui nous permettra de tirer la méme

conclusion que précédemment.

1V.5.3. Conception du quadrip6le de polarisation & constantes semi localisées

Comme I’inductance ainsi que la capacité du circuit de polarisation (Fig.IV.12) doivent
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avoir des valeurs trés grandes, les expressions (IV.15a) et (IV.15b) donnerons alors des
longueurs électriques également trés grandes, ce qui exclura ce dispositif des circuits a

constantes semi localisées.

IV.6. Conception d’amplificateur a constantes réparties

La conception des circuits a constantes réparties est basée sur 1’utilisation des lignes
sans pertes de longueurs non négligeables devant la longueur d’onde A4 .
IV.6.1. Conception du quadripdle d’adaptation d’entrée

Ce quadripole a pour role de transformer I’'impédance 50 (2 (respectivement
admittance 0.02 Q! ) en impédance Z  (respectivement admittance Y, ).Différentes topologies

peuvent alors étre utilisées ; nous avons choisi la topologie composée d’un stub ouvert qui

n’est autre qu’une ligne d’impédance caractéristique Z_., et de longueur? , et d’une ligne
quart d’onde définie par son impédance caractéristique Z_.(Fig.IV.14). Le stub procure la

susceptance B et la ligne quart d’onde la conductance G de Y, .

4
4

A
v

C
Z(,’_'

Fig. IV.14 : Circuit d’adaptation a stub (c-o) et ligne quart d’onde

Les expressions permettant de calculer 7 etZ,, sont données comme :

1
Z, =z~ V.16
c e (IV.16)

‘. :%arctg(B Z.) (IV.17)

Compte tenu des valeurs données par le tableau IV.1 et de la valeur de 50 (2 attribuée a

Z ., la syntheése du circuit, pour toutes les classes de fonctionnement, aboutit aux résultats du

cs ?

tableau IV.6.
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Classe A AB B C

w=145056 | w=141419 | w=145056 | w=1.56598
' (=248318 | (=248503 | /=248318 | (=247748
Ligne quart d’onde (mm) | 7 _ g5 | 7zc=86Q | Zc=85Q | Zc=82Q
ﬁg =9(° ﬁf =90° ﬁﬂ =90° ﬁf =90°

w=3.808350 | w=3.808350 | w=23.808350 | w=3.808350
0. =33.8666 | £ =34.1333 | ¢ =33.8666 | ¢, =33.5999

Z.=50Q | Z.=50Q | Z.=50Q | Z_ =500
Bl =127° Bl =128° Bl =127° Bl =126°

Stub (c.0) en (mm)

Tableau.IV.6 : Dimensionnement du quadripdle d’adaptation d entrée a constantes réparties

IV.6.2. Conception du quadripéle de sortie

Le quadripole de sortie a constantes réparties est similaire a celui utilisé en entrée, a la
seule différence qu’il doit transformer 50 (2 enZ,. Le tableau IV.7, représente les résultats

de la synthése pour toutes les classes de fonctionnement.

Classe A AB B C

Ww=6.67900 | w=7.10055 | w=6.67900 | w=5.72349
y t donde ( (=234574 | (=233986 | (=23.4574 | f=23.6068
igne quartd’onde (mm) | 5 _ 340 | 7.-3050 | Zc=34Q | Zc=38Q

Bl = 90° Bl = 90° Bl = 90° Bl = 90°

w=3.808350 | w=3.808350 | w=23.808350 | w=3.808350
0. =458666 | [ =458666 | ¢ =45.8666 | ( =45.8666

Z_=50Q | Z.=50Q | Z_ =500 | Z_ =500
Bl =172° Bl =172° Bl =172° Bl =172°

Stub (c.0) en (mm)

Tableau IV.7 : Dimensionnement du quadripdle de sortie a constantes réparties

IV.6.3. Circuit de la polarisation a stub radial
Le circuit de polarisation a constantes réparties le plus utilisé¢ est composé de deux
lignes quart d’ondes micro rubans placées en cascade, d’impédances caractéristiques de
valeurs trés différentes. De ce fait, la discontinuité, engendrée au niveau de la jonction de ces
deux lignes, sera trés importante et par voie de conséquence, I’impédance a 1’entrée du circuit
ne sera donc pas infinie, condition pour que le circuit de polarisation ne perturbe pas tout le
dispositif, si la sortie est ouverte. Pour minimiser cette discontinuité, Vinding a proposé la

structure de la figure.IV.15, appelée stub radial, constitué d’une portion ayant R, et

R, comme rayons intérieur et extérieur, et € son angle d’ouverture, et également une ligne

quart d’onde [14][15].
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Plan de référence

« W Tension de polarisation

Coté transistor
Fig.IV.15 : Circuit de polarisation a stub radial [9]
Ces grandeurs doivent vérifier [16]:

w

R =———— (IV.18a)
2sin(@/2)
90° < 8 <160° (IV.18b)
R, > R (IV.18c)
0.99

En prenant Z, =100Q et/ =90°, les résultats de la synthése pour la ligne quart
d’onde sont w=0.995466mmet/ =25.0815mm, et pour la portion R, =0.8176 mm et

R, =10mm avec 8 =75°.

IV.7. Conception d’amplificateur de puissance en topologie Diviseur Combineur

Pour améliorer la puissance de sortie, on peut associer, en entrée et en sortie, un certain
nombre de transistors aux diviseurs et combineurs. Généralement, on utilise deux transistors
auxquels on connecte en entrée un diviseur et en sortie un combineur (Fig.IV.2). Dans ce type
d’amplificateurs, les critéres d’adaptation et d’isolation sont imposés et pour cela le diviseur
combineur de Wilkinson hybride (Fig.IV.16) est le mieux indiqué.

IV.7.1. Conception du diviseur de Wilkinson

C’est un triporte, généralement réalisé en lignes microruban, et constitué [17][18][19]:
e de deux lignes identiques de longueurA/4 et d’impédance -caractéristique

Z.=50/2Q,

e d’une résistance d’isolement R=700Q2 entre les accés (2) et (3), assurant a la fois

I’adaptation et I’isolation.
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¢, =M/
YW
7079 500 W (2)
L t — %
(1) w500 100Q

70.7Q
N4 L ©)

Fig. IV.16 : Diviseur Combineur de Wilkinson en technologie microruban

Sa matrice de dispersion a la fréquence centrale s’écrit donc [9]:

0 4§ 4
[sl=—J7| 4 0 0
5 0 0

Les dimensions du diviseur de Wilkinson, obtenues en utilisant la procédure de
synthése dans laquelle nous avons spécifi¢ les caractéristiques du substrat ainsi que la

fréquence de travail, sont :
e la largeur des trois ports w=3.80835mm ;
e la largeur de deux lignes quart d’ondes w, = 2.10324 mm ;
e la longueur de deux lignes quart d’ondes ¢, = 24.5378 mm .

1VV.7.2. Analyse du diviseur de Wilkinson

Les résultats d’analyse du diviseur de Wilkinson par le logiciel de simulation sont

illustrés dans les figures IV.17, IV.18 et IV.19.

- Adaptation
’ —1S(1, 1)l
15(2,2)! il
0.3 P~ (2:2) i
1S(3,3)1
0.2

2.001 GHz
0.03347
0.1

. [1.898GHz
.| 0.004988

0.5 1.5 25 3.5
Fréquence (GHz)

FigIV.17 :|S),

S 22| et |S 33| du diviseur de Wilkinson

b

en fonction de la fréquence
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0.71

Transmission

0.705
0.7
0.695
0.69
0.685
0.68
0.675
0.67
0.665

2 GHz
1.897 GHz |
0.70513 | it U 0.70468 —15(1.2)]
T

1S(1.3)

0.66
0.5

Fréquence (GHz)

Fig.IV.18 : |S,,| et |S,| du diviseur de Wilkinson

en fonction de la fréquence

Isolation

0.6

0.5

04

0.3

0.2

——15(2,3)!

1.891 GHz 153,21
0.005495

0.5

Fréquence(Ghz)

Fig.IV.19 : S, et |Sy,| du diviseur de Wilkinson

en fonction de la fréquence

Nous remarquons d’apres les figures de la simulation du diviseur de Wilkinson que les

résultats désirés se trouvent a la fréquence / =1.89 Ghz , malgré que la synthése des lignes est

faite a la fréquence de travail, cela est due au calcule des dimensions de la ligne qui basé sur

des expressions empirique de synthése. Pour décaler les résultats voulus vers la fréquence de

travail on a optimisé la longueur de la ligne quart d’onde et nous avons trouvé /, = 23 mm.

Les nouveaux résultats qu’on a trouvés sont illustrés dans les figures 1V.20, IV.21 et

Iv.22.
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Adaptation
—1s(1.1)

04

—1S(2,2)!

0.3

1S(3,3)1

0.2

0.5 1.5 25 3.5
Fréquence (GHz)

Fig.IV.20 : [S,,

Sy| et |S55] du diviseur de Wilkinson

>

en fonction de la fréquence

Transmission

0.71 {2GHz |
_|o70519] —I8(1.2)

0.705
0.7
0.695
0.69
0.685

1S(1.3)

0.68
0.675
0.67
0.665
0.66

0.5 1.5 25 3.5
Fréquence (GHz)

FigIV.21: |S12| et |S13| du diviseur de Wilkinson
en fonction de la fréquence

Isolation
0.5

0.4

0.3

0.2 :
—1S5(2,3)I

2 GHz
0.0009961
i
|

|— 1S(3,2)1

0.5 1.5 2.5 3.5
Fréequence(Ghz)

FigIV.22: |S23| et |S32| du diviseur de Wilkinson

en fonction de la fréquence

D’apres la figure IV.20, on peut remarquer que les valeurs de|S11 S22| et |S33| sont

proches de zéro a la fréquence de travail fy=2Ghz, ce qui signifie que les acces (1), (2) et (3)
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sont adaptés. En ce qui concerne les termes de transmission, a la fréquence de travail, les

valeurs de |Sn| et |Sl3| sont maximales et égales a environ 0.705 (Fig.IV.21), indiquant ainsi

le caractére hybride du diviseur, alors que celles de |S23| et|S32

, fournies par la figure 1V.22,

sont pratiquement nulles. Ces résultats sont ainsi conformes aux valeurs des ¢léments de la

matrice de répartition.
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SIMULATIONS ET RESULTATS

V.1. Introduction

L’analyse, dans ce chapitre, concernera tout d’abord des amplificateurs supposés linéaires
pour simuler leurs paramétres de répartition et le gain transducique, ensuite des amplificateurs
non lineaires pour évaluer leurs caractéristiques telles que le gain en puissance, la puissance de
sortie, le rendement en puissance de sortie et le produit d’intermodulation d’ordre trois. Il est
donc évident que nous devrons utiliser successivement un simulateur linéaire et un simulateur
non linaire et ce pour les différentes classe A, AB, B et C, et aussi pour les différentes
topologies, cascade et avec les diviseurs combineurs.

Pour la simulation linéaire, le transistor est supposé comme une ‘ boite noire * donc

caractérisé seulement par ses parametres S, (annexe B) [20]. Ceci étant justifié par le fait que la

bande passante est étroite. Pour le transistor, en simulation non linéaire, on utilise le modele

Curtice (annexe B) en raison de sa disponibilité dans le prospectus du constructeur.

V.2. Simulation linéaire des amplificateurs

La simulation, a I’aide d’un logiciel, des coefficients de réflexion S;; et S,,des
amplificateurs a constantes localisées (Fig.V.2) et a constantes réparties (Fig.V.3)  est
nécessaire car elle nous permet de savoir si la conception fut bien menée ou pas et si la stabilité

est assurée. Pour le coefficient de réflexion S;;, la simulation devrait nous donner un module de

valeur nulle, et pour S,, un argument également vaut /80° a la fréquence de travail.

MLIN p=2

ID=TL2 Z=50 Ohm
W=6.744 mm

L=23.45 mm

PORT
b= > L SUBCKT o2
- 9 O O = ID=L5
£=50 ohm ID=S1 i 1=29.32 nH
MSUB NET="pO80OA 70
cAP —1 Er=3
ID=C3 H=1.524 mm p—
C=3.263pF —— T=0.017 mm L =
Rho=1 =
Tand=0
ErNom=3

E Name=SuUB2

Fig.V.1 : Amplificateur linéaire en classe A a constantes localisées
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ErNom=3

MLIN

ID=TL10 PORT

W=6.679 mm

P=2
L=23.46 mm Z=50 Ohm

ID=S1
NET="p0O80A 70"

MLEF
ID=TL3

J W=3.808 mm
~  L=33 mm

Fig.V.2 : Amplificateur linéaire en classe A a constantes réparties

1 .—|s:1.11|
Classe A a contantes localisées
— _'""‘*-----..w__\ e o
0.8
0.6
0.4
0.2 =
0
1.5 2 25
Fréquence (GHz)

Fig.V.3 : Les paramétres |S,,| et |S,,| d’amplificateur en classe A & constantes

localisées en fonction de la fréquence

1.2

0.8

|[—Is¢1.n
| Classe A & constantes réparties
|

—Is(2.2)|
Classe A a constantes réparties

2GHz
0.8863

0.6 |19 GHz|—
0.6394 |

0.4
[2.101 GHz
0.3788 l

0.2

/. [2.002 GHzl
. 0.08939
1.5 2

Frequence (GHz)

2.5

Fig.V.4 : Les paramétres |Sy,| et |S,,| d’amplificateur en classe A & constantes
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200
2 GHz
127.3 Deg
100
°©
(=2}
D
=
= o]
@
£
=]
2
q I
-100 | — Arg (S22) (Deg)
Classe A a constantes localisées
— Arg (S22) (Deg)
Classe A a constantes réparties
-200
1.5 2 25
Fréquence (GHz)

Fig.V.5 : L’argument de S>, d’amplificateur en classe A a constantes localisées et
a constantes répartie en fonction de la fréquence

PORT
p=2

Z=5( hm
IND
ID=L1
p=1 D:
Z=50 Ohm L=4.434 nH SUBCKT

PORT
1 ID=S1

NET="p080A 70"

I CAP
ID=C1
I C=3.2631 pF —

Fig.V.6 : Amplificateur linéaire en classe A sans le quadrip6le
de sortie O, a constantes localisées

0.9 —18(2,2)]

2 GHz

~0.835
0.8
0.7
0.6
0.5
0.4

1.5 2 25
Fréquence (GHz)

Fig.V.7 : Le module S, d’amplificateur en classe A sans Q, a constantes
localisées et a constantes repartie en fonction de la fréquence
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-40 -
TR — Arg(S22) (Deg)
T Classe A a constantes localisées
.
-60 S
\\
§’ -80
= 2 GHz
= |-102.1 Deg
% -100 :
< \“‘u\\
-120 s
-140
1.5 2 2.5
Fréequence (GHz)

Fig.V.8 : L’argument de S», d’amplificateur en classe A sans Q,a constantes
localisées et a constantes répartie en fonction de la fréquence

Les courbes de|Sll| , obtenues pour les circuits a constantes localisées et réparties, passent
respectivement par la valeur nulle et environ 0.089 a la fréquence de travail (Fig.V.3 et V.4), ce
qui confirme effectivement I’exactitude de la conception pour le premier circuit. En ce qui
concerne le deuxieme circuit, certes la valeur de |S11| n’est pas nulle mais elle est trés faible,
elle résulte du fait que les valeurs des dimensions de la ligne (wet?) sont calculées par des
équations de synthése empiriques.

En général, le transistor HFET présente toujours une impéedance de sortie ayant une partie
réelle supérieure a 50 £2 .Par conséquent, I’insertion d’une ligne quart d’onde d’impédance
caractéristique Z, =33.76 Q et la résonance a la frequence f, =2Ghz font que I’impédance
de sortie de I’amplificateur sera réelle et de valeur inférieure a 50 2. Le coefficient de
réflexion S,, sera donc réel et negatif a la fréquence f, =2 Ghz ; autrement dit son argument
vaudra /80° . Mais, d’apres la figure (V.5), Il vaut 727.5° ; résultat que nous pouvons justifier
par le fait que nous ayons considéré que seule la capacité C, modélise la susceptance de

I’admittance de sortie du transistor; alors qu’en réalité la susceptance est produite
conjointement par cette capacite, par les autres eléments du schéma du transistor et par

I’impédance du générateur. Le calcul de cette susceptance se fait a partir de la valeur de S,, du

montage de la figure (V.6), ce qui donne :

(1—522) ; -1
Y, =—7—221-= (0. .0243) 2
=200 5) (0.0045 + j0.0243)

Nous remarquons alors que la susceptance de I’admittance de sortie Y; est positive, ce qui

signifie que la sortie du transistor est équivalente a une résistance en paralléle avec une capacité

dont la valeur de cette capacité sera :
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C- 0.0243

0

=1.933pF

Nous remarquons que la valeur de la capacité C est différente de celle donnée par le

constructeur, a savoir0.216 pF . Nous obtiendrons finalement la valeur de I’inductance L;

comme :

1

L =————=3276nH.

T C(2A,)

Cette différence va nous conduire, a nouveau, a redimensionner les circuits (Tableau V.1)

et vérifier ensuite la stabilité de I’amplificateur.

Classe A AB B C
Z,(Q) 17.4482+j9.6633 | 16.7149+j8.5711 | 17.4482+j9.6633 | 19.2664+]13.3379
Y,(Q) 0.0439 j0.0243 | 0.0474-j0.0243 | 0.0439 -j0.0243 | 0.0351 -j0.0243
Z,(Q) 6.9356+j37.2984 | 7.2380+j37.6089 | 6.9356+j37.2984 | 5.9628 +36.4270
Y,(Q) 0.0048 j0.0259 | 0.0049 - j0.0256 | 0.0048 -j0.0259 | 0.0044 -j0.0267
Circuits a constantes localisées
C(pF)de 0, 3.9659 3.8685 3.9659 4.3252
L(nH)de Q, 4.3434 4.3928 4.3434 4.1883
Circuits a constantes réparties
w=0.971018 w=0.980722 w=0.971018 w=0.857683
Ligne quart ¢ =25.0962 ¢ =25.0904 ¢ =25.0962 ¢ =25.1668
d’onde (mm) Z, =101Q Z_ =100.6Q Z, =101Q Zc=106Q
de O, Bl =90° Bl =90° Bl =90° pt =90°
w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350
Stub (c.0) ¢ =33.3333 ¢ =33.4666 ¢ =33.3333 ¢ =33.0666
(mm) de O, Z,.=50Q 7 500 Z.=50Q Z.=50Q
Bt =125° Bl =1255° pl =125° Bt =124°
w=6.67900 w=7.10055 w=6.67900 w=5.72349
Ligne quart { =23.4574 ¢ =23.3986 (=23.4574 ¢ =23.6068
d’onde (mm) Zc=34Q Zc =32.5Q Zc=34Q) Zc=38Q
de O, Bl =90° Bl =90° Bl =90° Bl =90°
w = 3.808350 w=3.808350 w = 3.808350 w=3.808350
Stub (c.0) en ¢ =33.5999 ¢, =33.5999 ¢, =33.5999 ¢ =33.5999
(mm) de O, Z. =500 Z. =500 Z. =500 Z. =500
Bl =126° Bl =126° Bl =126° Bl =126°

Tableau.V.1 : Dimensionnement des circuits des amplificateurs a constantes
localisées et a constantes réparties

ENSP 2009

64



CHAPITRE V SIMULATIONS ET RESULTATS

La simulation des paramétres caractéristiques S, etsS,,des amplificateurs en classe A a
constantes localisées et a constantes réparties aprés la modification des ces éléments du Q, et

du Q, sont donnés respectivement par les figures V.9, V.10 et V.11 comme suite.

1.5 —15(1.1)
Classe A a constantes localisées
1S(2.2)|
Classe A a constantes localisées

1.5 2 2.5
Fréquence (GHz)

Fig.V.9 : Les paramétres |S,,|et |S,,| d’amplificateur en classe A & constantes
localisées en fonction de la fréquence

= —Is(1,1)l
Classe A a constantes réparties

1 —1s(2,2)
H.gi‘lﬂ GHz Classe A a constantes réparties

0.5

|2 GHz
0.05887

1.5 2 2.5
Frequence (GHz)

Fig.V.10 : Les paramétres |S,;| et |S,,| d’amplificateur en classe A & constantes
réparties en fonction de la fréquence

200

100

Argument (Degré)
o

l—Ar\; (522) (Deq)
‘ Classe A ot B 4 constantes localisdes

-100

Arg (522) (Deg)
Classe A et B 4 constantes réparties

-200
1.6 1.8 2 22
Fréquence (GHz)

Fig.V.11: L’argument de S,, d’amplificateur en classe A a constantes localisées et
a constantes répartie en fonction de la fréquence
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Nous remarquons d’aprés la figure V.11 que la valeur de I’argument de S,, (171.3°)est

différente de celle escomptée a savoir180°. Pour parvenir a cette valeur, nous avons développé,

sous Matlab, une méthode itérative [5] qui consiste a calculer a chaque itération les coefficients
de réflexions d’entrée 7, et de sortie /7 en imposant toujours (Rop, )‘1 comme partie réelle de
I’admittance de charge Y, et en remplacant la partie imaginaire de celle-ci par le conjugué de la
susceptance de I’admittance de sortieY,. L’arrét de ce processus, défini par le critére de
convergence | I;(n+1)-I;(n) <& (€ : quantité choisie tres faible et n : rang de I’itération),
sera atteint lorsque /7; obtient une valeur pratiqguement invariable. C’est justement cette valeur,

obtenue avec I’entrée de I’amplificateur adaptée, qui nous donnera celle de Y, .

Cette méthode se déroule de la maniére suivante :

_ Y. -Y(n) _ -1
(1) I (n)= —Yc Y, (n) (valeur initiale pourY, = (Rup,) jCw)

_ S1282111(n)
2) Fe(n)—Su"'I_SZZFL(n)
3) Ty(n)=T(n)

B S1282L g(n)
(4) FS(n)_SZZ+—1-S]1Fg(n)

_ ]'Fs(n) _ .
(5) Ys(n)—Yc—Hrs(n)—Gs(”)+JBs(ﬂ)
(6) Y, (m)=(R,, - jB,()

_Y.-Y(n)

(7) FL(n+])_—YC+YL(n)
(8) si lacondition | I;(n+1)-I7(n) |<& :

e n’est pas verifiée, retour a I’étape (2) ;
e est Vérifiée, le processus d’itération s’arréte et les valeurs des admittances se déduisent
des expressions suivantes :

1-T;(n) 1-T4(n)
) R —— Yg:Yc—
1+ (n) 1+ Ty(n)

La valeur de la self de sortie L estalors égale a:

1
L =
* w.B, (n)

ol B,(n) est la partie imaginaire de I’admittance Y (n).
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Les résultats se rapportant aux parameétres de conception et aux dimensionnements des

circuits des amplificateurs sont donnés par le tableau V.2, et ceux de la simulation sont illustrés
par les figures. V12, V.13 et V.14.

Classe A AB B C
Z,(Q) | 16.0783+10.3958 | 15.5406+79.3033 | 16.0783+j10.3958 | 17.2391+/13.9330
Y,(Q) 0.0439-j0.02840 | 0.0474-j0.02840 | 0.0439-0.02840 | 0.0351-j0.02840
Z,(Q) 6.5938+j37.6857 | 6.9159+j37.9482 | 6.5938+j37.6857 | 5.5742 +j36.9786
Y, (Q) 0.0045-j0.02570 | 0.0046 -j0.02550 | 0.0045 -j0.02570 | 0.0040 -j0.02640
Circuits a constantes localisées
C(pF)deQ, 4.0834 3.9724 4.0834 4.4931
L(nH)de 0, 4.3452 4.3935 4.3452 4.1949
L,(nH) 2.8061 2.8061 2.8061 2.8061
Circuits a constantes réparties
w=0.879218 w=0.901302 w=0.879218 w=0.757752
Ligne quart ¢ =25.1531 ¢ =25.1392 ¢ =25.1531 ¢ =25.2328
d’onde Z,=105Q Z, =104Q Z, =105Q Zc=111Q
(mm) de Ql Bl =90° Bl =90° Bl =90° Pl =90°
w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350
Stub (c.0) ¢ =33.3333 ¢ =33.4666 ¢ =33.3333 ¢ =33.0666
(mm) de O, Z._ =500 7 —500Q Z =500 Z, =500
Bl =125° Bl 12557 Bt =125° Bl =124°
Ligne quart w=6.67900 w = 7.10055 w=6.67900 w=>5.72349
d’onde ¢ =23.4574 ¢ =23.3986 (=23.4574 ¢ =23.6068
(mm)de O, Zc=34Q Zc =32.5Q Zc=34Q Zc=38Q
Bl =90° Bl =90° Bl =90° Bl =90°
w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350 w = 3.808350
Stub (c.0) ¢ =33.1999 ¢ =33.1999 ¢ =33.1999 ¢ =33.1999
en (mm) de Z, =50Q Z, =500 Z, =500 Z =50Q
0, Bl =124.5° Bl =124.5° Bl =124.5° Bl =1245°

Tableau.V.2 : Dimensionnement des circuits des amplificateurs a constantes
localisées et a constantes reparties
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15 =801

Classe A et B & constantes localisées
—Is@2)

Classe A et B a constantes localisées

15

1.9997 GHz
0.8847

—Is(.1)

Classe A et B & constantes réparties

—Is@2)
Classe A et B 2 constantes réparties

0.5
GHzI
0 s =
16 18 2 22 24 1.5 2 25
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
200
100

Argument (Degré)
(=]

—#ng 522) (Deg)
Classe A et B 4 constanies localiséed

— Arg (522 (Deg)
Classe A et B & constantes réparties

1.6 18 2 22
Fréquence (GHz)

Fig.V.12 : Coefficients S,, et S,, des amplificateurs en classes A et B & constantes
localisées et réparties en fonction de la fréquence

15
=510
Classa AB 4 constantes locaisées

— 822
Classe AB 4 constantes localisées
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Fig.V.13 : Coefficients S, et S,, des amplificateurs en classe AB a constantes
localisées et réparties en fonction de la fréquence
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Les résultats illustrés dans les figures V.12, V.13 et V.14 montrent que notre conception
produit effectivement une adaptation a I’entrée de I’amplificateur et une résonance a sa sortie,
c’est le but recherche.

L’analyse de la stabilité, dans le chapitre 1V, a montré que le facteur K est inférieur a 1
d’une part, et les coefficients de réflexion, obtenus pour la premiére conception, se trouvaient
dans la région de stabilité d’autre part. Comme nous venons de procéder a une nouvelle

conception générant naturellement de nouvelles valeurs des coefficients de réflexion 77, et

I, il est donc impératif de localiser celles-ci sur I’abaque de Smith (Fig. V.15) pour savoir si

elles procurent une stabilité conditionnelle ou pas. La figure V.15 indique que I’amplificateur
est effectivement stable et ce quelque soit la classe de fonctionnement.

-&- Cercle d'enirée Classe AB & Cercle dentrée

Swp Max
2GHz

Swp Max

2GHz 2GHz
- r0.138313

x 0.756964

- Cercle de sortie £+ Cercle de sortie

-+~ Gamma source -#-Gamma d'entrée

2 GHz
r0.310804
% 0.186067

- Gamma charge +- Gamma de sortie

=& Cercle d'entrée

Swp Max
2GHz

2 GHz
1r0.111496
x 0.739571

-5 Cercle de sortie

- Gamma source

2GHz
r0.344828
| % 0.27865

— Gamma charge

Swp Win
2GHz

Fig.V.15 : Positions de I', et I, par rapport aux cercles de stabilité

V.3. Simulation non linéaire des amplificateurs

Les figures V.16 a V.19 représentent, indépendamment des classes de fonctionnement,
les schémas complets des amplificateurs conventionnels et de ceux utilisant la topologie

diviseur- combineur que nous avons congus. Les valeurs des éléments constitutifs, autre que les
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circuits de polarisation, des amplificateurs conventionnels figurent dans le tableau V.2 et celles
des circuits formant les amplificateurs a diviseur-combineur sont exposées dans le paragraphe 7
du chapitre 1V. Ces amplificateurs fonctionnent pour les différentes classes A, AB, B, et C et
sont formés de circuits a constantes localisées ou réparties. Les tensions de polarisation ainsi
que les valeurs des circuits de polarisation se trouvent dans le chapitre I\VV-sous paragraphe 4.4.

Les performances des différents amplificateurs, obtenues par simulation sont :

e le gain en puissance en fonction de la fréquence ;

e le gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée ;

e la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée ;

e le rendement (%) ;

e le point a 1dB de compression ;

e le produit d’intermodulation d’ordre trois.

D’une maniére générale, la simulation non linéaire ne peut se faire que si le niveau du
signal d’entrée, en termes de puissance, est défini par un intervalle. La borne inférieure de cet
intervalle est représentée par une valeur minimale qui doit étre au moins égale a la puissance
minimale détectable, liée principalement & la sensibilité de I’amplificateur ou bien a son facteur
de bruit, et la borne supérieure par une valeur maximale engendrant la distorsion. Cette valeur
minimale de la puissance ne peut pas étre évaluée dans notre cas a cause de I’indisponibilité
d’informations concernant le facteur de bruit du transistor utilisé, faute de quoi, nous avons
choisi une valeur tout & fait moyenne et qui est de -30 dBm. La valeur maximale doit étre
choisie plus grande que la puissance d’entrée exigée par chacune des classes. Cette derniére

s’exprime comme suit :

N AV xV.,
Xlgsl ):E % (V2)

e

D, = % Re(V

gsl

P :%‘V “xRe(Y)) (V.3)

e gsl

ou Iamplitude du signal d’entrée 7, =7, +|V,,,| avec ¥, =0.6 volt.

Le tableau V.3 donne les caractéristiques calculées les plus importantes de I’amplificateur
de puissance. Etant donné que la puissance d’entrée en classe C est de 73.84 dBm, nous avons

fixé dés lors la valeur maximale a 20 dBm pour la simulation.
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Classe A AB B C
Vol @) -0.26 -0.546 -1.12 -2.84
Veer (V) 0.86 1.146 1.72 3.44
Re(Y,) 0.0045 0.0046 0.0045 0.0040
P, (dBm) 2.21 4.8 8.23 13.84
P, (dBm) 25.49 25.82 25.49 24.52
Gp (dB) 23.27 21.05 17.25 10.26
1 (%) 33.33 44.5 52.32 60

Tableau.V.3 : Puissance d’entrée pour chaque classe de fonctionnement
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Fig.V.16: Amplificateur & constantes localisées en topologie cascade
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Fig.V.18: Amplificateur & constantes localisées en topologie diviseur combineur
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Fig.V.19 : Amplificateur a constantes réparties en topologie diviseur combineur
a) Gain en puissance en fonction de la fréquence
Le tracé du gain en puissance en fonction de la fréquence a surtout pour objectif la
connaissance de la bande passante de I’amplificateur. Pour cela, nous avons opté pour deux
régimes de fonctionnement a savoir le régime linéaire pour lequel la puissance d’entrée est
relativement faible -30 dBm (fig. VV.20-23) et le régime non linéaire ou les puissances d’entrée
(fig. V.24-27) sont celles figurant dans le tableau V.4.
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Fig.V.20 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe A)
en régime linéaire
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Fig.V.21 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe AB)
en régime linéaire
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Fig.V.22 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe B)
en régime linéaire
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Fig.V.23 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe C)
en régime linéaire
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Fig.V.24 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe A)
en réegime non linéaire
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Fig.V.25 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe AB)
en regime non linéaire
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Fig.V.26 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe B)
en régime non linéaire
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Fig.V.27 : Gain en puissance en fonction de la fréquence (classe C)
en régime non linéaire

En régime linéaire, nous remarquons que la valeur élevée du gain en puissance pour les

classes A et AB se trouve a la fréquence de travail f,, mais a d’autres fréquences pour les

classes B et C. Sachant que les performances d’un amplificateur dépendent des conditions de
polarisation en général ,nous pouvons donc expliquer ce résultat par le fait que pour les classes

A et AB la tension de polarisation V

est pratiquement la méme, alors qu’elle est différente
par rapport a celle utilisée pour les classes B et C.

La sensibilité accrue par rapport a la fréquence des amplificateurs a constantes réparties
engendre une bande de fréquence plus faible que celle des amplificateurs a constantes
localisées, c’est ce que confirme le tableau V. 4.

En ce qui concerne le régime non linéaire, nous remarquons que les bandes passantes

Af (Ghz) obtenues sont élevées par rapport a celles de régime linéaire, et la valeur maximale du

gain des différents amplificateurs se trouve pratiqguement a la fréquence de travail (tableau V.4).

Classe | A | AB | B | ¢C
Régime linéaire
Constantes localisées 0.2636 0.2802 0.2424 0.2206
Constantes réparties 0.091 0.1105 0.1179 0.1773
Af (Ghz) D'V'Cfonga"l‘igé’:jta”tes 02879 | 03193 | 026 | 0204
Div-Com a constantes
réparties

0.092 0.111 0.118 0.1881

Régime non linéaire
Constantes localisées 1.179 1.524 1.378 1.169

Constantes réparties 0.337 0.422 0.354 0.446

Af (Ghz) D""Cfor'c‘ael‘igg:jta”tes 0520 | 0793 | 0831 | 0751

Div-Com a constantes
réparties

0.200 0.28 0.277 0.271

TableauV.4 : Les bandes passantes des différents amplificateurs
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b) Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée
Les résultats de simulation du gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée, sont
illustrés dans les figures V.28 a V.31.
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Fig.V.28 : Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée (classe A)
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Fig.V.29 : Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée (classe AB)
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Fig.V.30 : Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée (classe B)
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Fig.V.31 : Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée (classe C)

Le tableau V.5 illustre la comparaison entre les valeurs des gains théoriques calculées et

celles obtenues par simulation (Fig. V.28-V.31). Nous relevons de ce tableau qu’un certain

écart entre les valeurs calculées et simulées existe. L existence de cet écart résulte du fait que

les valeurs des gains calculées sont obtenues pour un transistor supposé linéaire alors que celles

qui sont simulées prennent en compte les non linéarités réelles du méme transistor. Cet écart

augmente avec l’ordre des classes de fonctionnement suivant A, AB, B et C, ce qui est

conforme a la théorie. Le plus grand écart est donné alors par la classe C et vaut 2.41 dB ce qui

correspond a 16% et ce pour la topologie cascade. Pour ce qui est de I’écart entre les gains

simulés des amplificateurs cascade et a diviseur combineur, il est de I’ordre de 3 dB au bénéfice

du second amplificateur, résultat tout a fait logique puisque le diviseur a I’entrée partage, entre

les amplificateurs cascade, la puissance par deux et met ainsi chaque transistor dans des

conditions a faible signal.

Classe A AB B C
P, (dBm) 2.21 4.8 8.23 13.84
Gain théorique
Gp(dB) | 23.27 | 21.05 | 17.25 | 10.26
Gain simulé : amplificateur cascade
Gp(dB) | 2246 | 1946 | 14.74 | 7.851
Gain simulé : amplificateur diviseur combineur
Gp(dB) | 25.67 | 22.95 | 17.8 | 10.53

Tableau.V.5 : Les valeurs des gains théoriques et celles obtenues par simulation.

Les courbes du gain en fonction de la puissance d’entrée (Fig. V.28-V.31) montrent que,

pour des faibles puissances d’entrées, le gain des amplificateurs en classes A et AB pour les

différentes topologies reste constant, résultat escompté théoriquement. Cependant, pour des
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puissances relativement élevées la topologie diviseur combineur présente une meilleure
linéarité par rapport a la topologie cascade ; ceci s’explique par le fait que la puissance du
signal injectée a I’entrée de chaque amplificateur cascade est la deux fois plus faible. Ces
courbes indiquent également qu’a la fréquence 2 GHz le gain est pratiquement le méme quelque
soit la nature des circuits passifs localisés ou répartis, c’est un résultat auquel on doit s’attendre
puisque seul le comportement fréquentiel de ces circuits differe.

En ce qui concerne I’amplificateur en classe C, le gain en dB est négatif pour des
puissances d’entrée inférieures a0dBm, la raison est que I’amplificateur ne fonctionne pas
(bloqué).

c) Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée

Les figures V.32 a V.35, representent respectivement, I’évolution de la puissance de sortie

en fonction de la puissance d’entrée de chaque amplificateur pour différents circuits et

différentes topologies.
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Fig.V.32 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée (classe A)
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Fig.V.33 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée (classe AB)
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Fig.V.35:

Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée (classe C)

Du tableau V.6 indiquant les valeurs théoriques et simulées des puissances, nous tirons les

mémes conclusions que précedemment.

Classe A AB B C
P, (dBm) 221 4.8 8.23 13.84
La puissance de sortie théorique
P, (dBm) 25.49 25.82 25.49 24.52
La puissance de sortie simulée : amplificateur cascade
P, (dBm) 24.69 24.26 22.97 21.69
La puissance de sortie simulée . amplificateur diviseur combineur
P, (dBm) 28 27.58 26.03 24.37

Tableau. V.6 : Les valeurs des puissances de sortie théoriques et celles obtenues par simulation.

d) Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée

Les figures V.36 a V.39 illustrent I’évolution du rendement en fonction de la puissance

d’entrée des différents amplificateurs a la fréquence de travail.
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Fig.V.36 : Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée (classe A)
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Fig.V.37 : Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée (classe AB)
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Fig.V.38 : Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée (classe B)
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Fig.V.39 : Rendement (%) en fonction de la puissance d’entrée (classe C)
Le tableau V.7 illustre les valeurs théoriques et simulées des rendements (%) de chaque

classe de fonctionnement pour les différentes topologies.

Classe A AB B C
P, (dBm) 2.21 4.8 8.23 13.84
Le rendement théorique maximal
(%) 33.33 44.5 52.32 60
Le rendement simulé maximal . amplificateur cascade
7 (%) Circuits localisés 25.53 27.75 30.28 33.75
Circuits répartis 25.53 28.56 33.55 37.25
Le rendement simulé . amplificateur diviseur combineur
7 (%) Div-Com a Circuits localisés 23.43 27.5 27.12 32.58
Div-Com a Circuits répartis 24.31 28.56 32.3 35.75

Tableau.V.7 : Les valeurs théoriques et simulées des rendements.

Les courbes (Fig.V.36-V.39) ainsi que le tableau V.7 indiquent que les meilleurs
rendements sont ceux des amplificateurs en classes C et B, ce qui confirme les résultats
théoriques. Concernant les topologies utilisées, les résultats obtenus montrent que les faibles
rendements sont enregistrés pour les amplificateurs en topologie diviseur combineur ce qui
permet de dire que le rendement et le gain sont deux performances antagonistes.

e) Point a 1dB de compression

Les figures V.40 et V.41 illustrent la puissance de sortie a /dB de compression des
amplificateurs a constantes localisées pour la topologie cascade et celle en diviseur combineur.

En ce qui concerne les amplificateurs a constantes réparties, nous constatons d’apres les
courbes des figures V.36 a V.39 que le point a /dB de compression pour chaque classe est
presque le méme pour les amplificateurs des deux circuits, donc les résultats coincident avec

ceux a constantes localisées.
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Fig.V.41 : Pointa /dB de compression pour la topologie diviseur combineur

Le tableau V.8 montre les valeurs simulées des points a /dB de compression des

différents amplificateurs a constantes localisées.

Classe | A | AB | B | C
Le point aldB de compression simulé : amplificateur cascade
P, (dBm) -5.25 -5.25 3.7 0.56
P, (dBm) 24.67 24.67 22.77 -23.27
Le point aldB de compression simulé : amplificateur diviseur combineur
P (dBm) -2.54 -2.54 7.291 3.85
P, (dBm) 27.25 27.25 25.67 -21.7

Tableau.V.8 : Les valeurs simulées des points a /dB de compression.
Le tableau V.8 montre que la puissance de sortie a /dB de compression des amplificateurs
en classes A, AB et B pour la topologies cascade est proche de la valeur typique donnée par le
constructeur qui vaut 24 dBm , par contre, I’amplificateur en classe C donne une valeur négative

(—23.27dBm). En ce qui concerne les amplificateurs en topologie diviseur combineur, les
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valeurs des puissances a /dB de compression sont presque égales au double de celles de la
topologie cascade.
f) Produit d’intermodulation d’ordre trois
Pour étudier la sensibilité des amplificateurs congus aux fréquences d’interférence, nous
devons appliquer a I’entrée de chaque amplificateur deux signaux de fréquences différentes

(fiet f,) situées au voisinage de la fréquence de travail (f, =2 Ghz), le choix des deux

fréquences se fait de telle sorte que I’écart(f, - f;) < gAf, pour rester a I’intérieur de la bande

passante A/ de I’amplificateur. L’intermodulation d’ordre trois est la caractéristique la plus
utilisée pour étudier cette sensibilité.
Les figures V.42 et V.43 illustrent les niveaux du fondamental et du produit

d’intermodulation d’ordre 3 des amplificateurs a constantes localisées et a constantes réparties,

respectivement.
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Fig.V.42 : Comparaison des niveaux du fondamental et du produit d’intermodulation
d’ordre 3 des amplificateurs a constantes localisées
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Fig.V.43 : Comparaison des niveaux du fondamental et du produit d’intermodulation
d’ordre 3 des amplificateurs a constantes réparties
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D’apres les courbes des figures V.42 et V.43, nous remarquons que le niveau de produit
d’intermodulation d’ordre 3 n’atteint pas celui du fondamental pour la puissance d’entrée P,
ceci apparait clairement pour les classe A, AB et B, par contre, pour la classe C, le niveau du
produit d’intermodulation d’ordre 3 est proche de celui du fondamental.

D’apreés ces résultats, on peut constater que les amplificateurs de puissance congus ont de

faibles distorsions.
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Le travail de ce mémoire s'articule autour de deux axes, le premier est consacré a la
conception des amplificateurs de puissance micro ondes conventionnels en classes A, AB, B,
et C a constantes localisées, semi localisées et réparties, le deuxiéme est consacré a la
conception des amplificateurs précédents en topologie diviseur combineur, ce qui nous ameéne

a plusieurs conclusions.

Les résultats des performances simulées sont proches de celles du modéle linéaire de
transistor ce qui permet de constater que, la conception basée sur les parameétres de ce modele

linéaire est valable.

Les amplificateurs en classes A et AB donnent une meilleure linéarité et une puissance
de sortie elevée par rapport a ceux en classes B et C, par contre, en terme de rendement éleve,
les amplificateurs en classes B et C sont plus adéquats, ce qui confirme que ces deux
performances sont antagoniste, et dans ce cas on peut dire que I’amplificateur en classe AB

donne un meilleur compromis entre ces deux performances.

D’autre part, I’étude de la topologie diviseur/combineur, a montré son principal

avantage qui consiste a doubler la puissance de sortie par rapport a la topologie cascade.

Les résultats de simulation des performances des différents amplificateurs a constantes
localisées montrent la primauté de ce type de circuits par rapport a ceux a constantes réparties,
du point de vue bande passante et gain. Cela est d0 aux pertes de discontinuité et au
comportement fréquentiel selectif des circuits a constantes réparties par rapport a ceux a
constantes localisées, ce qui menera a I’optimisation des circuits congus. Dans ce cadre, nous
pouvons dire que la conception des amplificateurs a constantes semi localisées ne peut étre
considérée, c’est également le cas de notre conception, sauf si les valeurs des longueurs

électriques ¢ des lignes sont faibles.
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ANNEXE A

Détermination des composants du courant de drain lg (t)

Nous avons choisi pour cette étude un modele non linéaire du Gopinath, la non linéarité
de ce modele est présentée dans I’expression du courant de drain I (t)en fonction des
tensions V, (t) etV (t).

L’expression du courant de drain selon le modele de Gopinath et donnée comme suit :

o Ve®)(L Ve
IMDANP y ]P’ETJ ¢

p o dss

Sachant que la fonction d’amplification dans un transistor de puissance est valable que
dans la zone de saturation, nous avons limité I’étude dans Iintervalle V 4 i, Vs Vs max -
Dans le cas d’une excitation sinusoidale, nous avons :
Vs (1) =V +V g COSt (2)
Vi (t) =V — Ve COS @t (3)
Nous remplagons (2) et (3) dans (1), dans ce cas, On peut calculer la valeur de 6, (1)

sachant que I ., (at, )= 1, (6,)= 0, on trouve donc :

(VP _VdSO _Vgsl cos 90 )2 (RdO I dss _Vdso +Vdsl cos 90 ) =0 (4)
V, -V 5
cos, 7 Voo ©)
gsl
4= ou
cos 90 - _ RdOIdss _VdsO (6)
Vdsl

Nous remplacons remplace (5) et (6) dans I’expression (1) on trouve une nouvelle

formulation de 1 (t) donnée comme suit :

2
VZV. ((V, -V R 1. -V
g (£) = 52 | 222 | _cos ayt ((M +COS ,t 7)
VP Rdo Vgsl Vdsl
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ViV
l,(t) = Vgszl 2 (cos @, — cos w,t)* (cos @, + cosw,t) (8)
do
ngslvdsl 3 2 2 3
I, () = V7R (— cos” 6, +3¢0s” G, cos w,t —3c0s b, cos w,t + cos a)ot) 9
P Y0

Supposant que : A=—cos®6,, B =3cos*g,, C =-3cosd, , D=1.
L’expression (9) devient :
ViV
| (t) = 2% (— A+ 3B cos w,t —3C cos wlt + Dcos ot (10)

P "Yd0

La décomposition en série de Fourier de 1 (t)donnée par (11) permet de calculer la

valeur moyenne | ., ainsi que I’amplitude du fondamental I ., :
nN=o00
L (1) = lgo + X 1y COS(N@gt)+ 1, sin (N, t) (11)
n=1

La valeur moyenne 1, est donnée par :

1%
Idsozgj.lds(t)ja)ot (12)

-6,
L amplitude du fondamental | ., par :

b9

1
Idsl :; .[Ids (t)ja)ot (13)

-6

On donne les résultats des intégrales nécessaires pour calculer I et 1., comme suit :

I do,t = 26, (14)
~0,
2
J'(cos ot ot =2sin 8, (15)
-8,
6, 1
[ (cos witHw,t =6, + >sin 20, (16)
-0,

9,
j(cos a)g’t)ja)ot = 2sin 6, cos * 0, + %sin 0, = %sin 0, + %sin 30, (17)

_,go
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0y

I(cos wg‘t)ja)ot = 2sin @, cos * 9, + %00 cos 26, — %sin 20,

o (18)
3 3 . 1 . _

= Zeo cos 26, + gsm 20, + Esm 6, cos 36,;

Apreés développement des intégrales, on aboutit a :

v2y. | 2A0, +2Bsing, +Co, +Esin 20, +2sin @, cos® 6,
| _ gsl¥ dsl 2 19
ST 2NER,, | 4 (19)
P 1hdo —Esin 36, +4sin @, cos® 6,

v2y | 2Asing, +Bo, +gsin 6, +6Csin g, cos’ 6, +%C sin 36,
_ gsl ¥ dsl
' = NR,| 3, 1. 3 . 1. (20)
PO+ — @, +=sin 26, + —c0s 8, sin 36, ——sin 6, cos36,)
4 2 16 16

Les résultats finals de la composante continue 1, et de la composante de fondamental

 ,, sont donnés par :

—46, cosd, — 6, cosé, cos26, + %sin 6, (1+cos26,)

ViV
o =2 4 (21)
P1d0) ——sin 36,
3
V2V g(90+§9000326?0—sin2¢90(E+£00326’0)
dsl 7ZV2R

P rdo +ﬂcoseosin300—isiné’ocosw0
16 16
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ANNEXE B

a) Le transistor de puissance HFET EPA-080A (modele de Curtice)
Le modéle non linéaire de Curtice est définit par I’équation analytique paramétrée
suivante :
Lo (1) = (Ag + AV, + AV + AV tanh( Vg (1))
avec . Vl =Vgs (t - T)(1+ ﬁ(vds sat _Vds (t)))

b) Les paramétres de I’EPA-080A
Les parameétres de I’EPA-080A sont donnés par le tableau B.1

Nom Unité valeur Description
B - 0.318 Parameétre du sous-seuil de conduction
4 - 1.81 Parametre du drain (1/V)
A - 0.286 Coefficient de polyndme (1/V)
A - 0.288 Coefficient de polyndéme (1/V)
A, - -0.192 Coefficient de polynéme (1/V)
A, - -0.195 Coefficient de polynome (1/V)
Vs at \ 3.95 Vs a la quelle commenceront les effets de sous-seuil
Cy F 0.216e-12 La capacité drain-source

Tableau.B.1 : Paramétres de I’'EPA-080A
c) Circuit équivalent

La figure B.1 illustre le circuit équivalent de transistor EPA-080A.

%:‘: Ry 1 1 .

S| Ggm . ]
'ﬂ: - . 9; Yo . $iig
!

Fig.B.1 : Circuit équivalent de transistor EPA-080A
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d) Parameétres de dispersion (Sij) de ’EPA-080A
Le tableau B.2 représente les parametres de dispersion mesurés par le constructeur pour
le point de polarisation Vgs = 6volt et 14s= 177 mA, pour une bande de fréquence allant de
1 GHz a 26 GHz :

S-PARAMETERS
oV, 172 Ldss
FREQ) - 511 - o= 521 - = 512 o D22

(GHz) MAG  ANG MAG  ANG MAG  ANG  MAG ANG
1.0 Dess -71.0 12882 1308 0029 557 0443 -376
20 0744 -1160 B854 1002 0035 401 0354 613
3.0 D694 1440 6484 T8E 0044 352 0325 -T6O0
40 0674 -1687.3 5126 622 0047 341 0316 -B7S
50 D671 1744 4223 466 0051 335 0299 -1008
6.0 0674 18620 3620 325 0057 337 0284 -1185
7.0 De78 1476 3162 188 0084 332 0314 -1309
80 0683 1354 2803 55 0072 320 0313 -144.8
80 0708 1172 2462 -B7 0082 267 02333 -1563
10.0 0.738 1026 2179 -22% 0091 206 0360 -1722
11.0 0.750 831 2025 -367 0102 124 0381 1680
12.0 0773 822 1874 -512 0115 3.5 0427 1487
13.0 0815 V03 1640 645 0118 -60 0453 1337
140 D841 558 1424 765 0119 144 0485 1211
15.0 DBd48 455 1308 B0E6 0123 -251 0535 1050
16.0 D857 383 1175 1066 0123 -37.7 0570 B6.3
17.0 De47 303 1017 -1M170 0122 423 0574 75.0
18.0 D853 246 0846 -1257 0130 547 0617 67.3
18.0 D81 135 0878 13832 0121 H546 0.649 54.3
20.0 D&7se 32 0810 1535 01217 761 0.7 40.3
21.0 0Ds8se -26 0753 1647 0120 -857 0701 284
220 0s8e4 -11.2 0714 1758 0122 958 O0O6EE 21.7
230 0855 -282 0684 1680 0124 -1108 0672 4.6
240 0856 -41.2 0633 1492 0130 1287 0B8B3 157
250 0825 528 0607 1363 0138 -1428 0696 263
280 0811 -BB1 D622 1215 0181 1566 0677 -403

Tableau B.2 : Paramétres de dispersion (Sjj) de I’'EPA-080A
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