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Résumé
Ce travail s’intéresse a I’étude et a la conception de deux amplificateurs de puissance
micro-ondes, I'un en topologie cascade, I'autre en topologie diviseur/combineur
Différents circuits passifs qu’ils soient a constantes localisées, semi localisés ou
réparties, sont utilisés. Les circuits a constantes réparties sont réalisés en technologie
microruban. La conception de ces amplificateurs fait appel a la théorie des systemes
micro-ondes, basée sur celle des lignes de transmission et sur les parametres de
répartition. La simulation et la synthese de ces dispositifs se font a I’aide d’un logiciel
approprié. La fréquence de 1 GHz est choisie en raison de son utilisation dans la
radiotéléphonie.

Mots clés : amplificateurs de puissance, gain, stabilité, topologie, conception,

Wilkinson

Abstract

This work interests the study and the design of two power microwave amplifiers. The
first made with cascade topolgy and the second with devider/combiner topolgy
Various passive circuits, with lumped, half lulmped or distributed constants, are used.
The half lumped and distributed circuits are made in microstrip technology. The
design of these amplifiers makes use of the theory of microwave systems, which is
based on the transmission lines and the scattering parameters. The Simulation, the
synthesis and the realization of the layout of these devices are performed with an
adequate software. A 1 GHz frequency is selected for its use in mobile telephony.

Key words: power amplifiers, gain, stability, topology, design, Wilkinson
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: Paramétres de dispersion d’un multipole.
: Impédance caractéristique d’une ligne.

: Facteur de Rollet.
: Déterminant de la matrice [S].

: Coefficient de réflexion.

@ : Pulsation (@ = 2xf ).

8!‘

!

~ 9 ® M

: Permittivité relative.

: Vitesse de la lumiére dans [’air

Vitesse dans un milieu de propagation.

: Longueur d’onde.

: Coefficient de propagation d'une ligne sans perte ( = 2/2).
: Conductivité d’un matériau.

: Longueur électrique (0 = fl).

: Epaisseur du substrat diélectrique.

: Epaisseur de la bande métallique.
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INTRODUCTION

Le développement des systémes de communications modernes conduit les concepteurs de
circuits a élaborer des méthodes de conception optimales. L.’amplificateur de puissance est un
élément clé de ces systémes. Il permet d’augmenter le niveau du signal en vue de son
traitement ultérieur. 1l est souvent utilisé dans la chaine d’émission entre le modulateur et
’antenne d’émission et son role essentiel est d’assurer une puissance d’émission pour une
puissance d’entrée donnée. Sa conception est basée sur un compromis concernant
principalement les parametres €lectriques suivant :

e les conditions de polarisation

e les niveaux de puissance mis en jeu

e les rendements

e la linéarité (ou distorsion)

Nous nous sommes fixés comme objectif de concevoir deux amplificateurs de puissance
opérant 2 1 GHz. Le premier en topologie cascade a fait I’objet de trois conceptions
différentes selon que les circuits utilisés soient a constates localisées, semi localisées ou
réparties, le second en topologie diviseur/combineur associant seulement des circuits a

constantes réparties.

Ce qui nous a amenés a nous intéresser a ces deux topologies c’est pour montrer ,sur la
base d’ une étude comparative, que | ‘amplificateur a topologie diviseur/combineur peut
fournir une puissance deux fois plus grande que celle d’un amplificateur & topologie cascade.
11 est évident que cette caractéristique fasse de | ‘amplificateur a topologie diviseur/combineur

un candidat potentiel pour des applications nécessitant des puissances €levées.

Le choix de la fréquence 1 GHz est motivé par le fait que la téléphonie par liaison radio

s’opére au voisinage de cette fréquence.
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L’organisation du mémoire comprendra quatre chapitres :

Le premier chapitre est consacré a la description des transistors a effet de champ
utilisés dans les circuits hyperfréquences et a une présentation des principales classes de
fonctionnement.

Nous abordons dans le deuxiéme chapitre une analyse théorique des amplificateurs de
puissances, en détaillant ses performances, sa non linéarité et ses €léments constitutifs.

Dans le troisieme chapitre, nous nous intéressons a la conception des amplificateurs de
puissance.

Dans le dernier chapitre, une simulation des grandeurs électriques citées ci-dessus pour
les deux topologies est traitée. Les résultats obtenus a I'issue de cette simulation sont
conformes a ceux prévus lors de la conception.

Finalement, le mémoire se termine par une conclusion générale.



CHAPITRE 1

Les transistors
hyperfrequences
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LES TRANSISTORS HYPERFREQUENCES

1.1. INTRODUCTION

Le premier choix que doit faire tout concepteur de circuit porte sur les transistors 2 utiliser.
Dans la cas de la conception d’un amplificateur de puissance, les criteres de choix du
composant sont donnés par :

e la gamme de fréquence dutilisation et le gain a obtenir |
e le niveau de puissance de sortie a fournir.
A ces caractéristiques primordiales peuvent s’ajouter des critéres tels que la densité de
puissance maximale, les niveaux limites d’utilisation en courant et tension, le taux
d’intégration, ... ainsi que des criteres économiques portant sur le coit de fabrication, les

éléments extérieurs d’adaptation et de controle...

1.2. LES TYPES DE TRANSISTORS

Les différents types de transistors qu’ils soient bipolaires ou a effet de champ peuvent

dtre classés en deux familles qui sont les transistors a homojonction et a hétérojonction [1].
1.2.1. Les transistors 2 homojonction

Le transistor a effet de champ dénommé FET ou TEC repose sur le fonctionnement d’un
dispositif semi-conducteur unipolaire. Sur ce principe, différentes structures de transistors a
effet de champ correspondant a différents contacts de grille ont été élaborées :

e le JFET (Junction Field Effect Transistor) : grille a jonction PN ;

e le MOSFET (Metal Oxyde Semi-conductor Field Effect Transistor) : grille métallique
isolée de la couche active par un oxyde isolant ;

e le MESFET (Metal Semi-conductor Field Effect Transistor) : grille métallique a barriére
Schottky.

De nouveaux transistors pouvant controler des puissances supérieures a 1’état de I"art
actuel sont en train d’émerger. Ils ne sont pas faits en Silicium ou en Arséniure de Gallium car
ces matériaux sont utilisés prés de leurs limites physiques ultimes. Aujourd’hui, les semi-

conducteurs a large bande interdite sont les candidats idéaux pour réaliser un nouveau saut

Ll
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technologique. Nous pouvons citer les FETs sur Sic (Carbure de Silicium) et GaN (Nitrure de
Gallium) [2]. En effet, leurs proprictés physiques (champ électrique de claquage, vitesse de
saturation, conductivité thermique) en font des matériaux de choix pour un grand nombre

d’applications de forte puissance et a haute température, comme I’indique le tableau 1.1.

Si AsGa | GaN SiC

G?EVE)g 112 | 143 34 33
(cﬁf’gi_l,i“sic) 800 | 4900 1000 | 560
Vites?z I;:llrtesz?ﬁl)ration 17 167 15.107 2107
Condt‘f\?‘éi;‘?f*;f;mque 15 0.54 13 3.7
Cha‘z’]\fl{ifc‘;?%uage 025 0.4 3 22

Tableau 1.1 : Caractéristiques physiques des transistors MESFET

1.2.2. Les transistors a hétérojonction :

1.2.2.1. Les transistors a effet de champ a hétérojonction

Malgré des efforts considérables fournis en vue d’améliorer les performances en
puissance et en fréquence des MESFETs sur AsGa, ces derniers restent aujourd’hui limités a
des applications microondes qui ne dépassent pas environ 30 GHz. Pour des fréquences plus
élevées, les composants a hétérojonction tels que les HEMTs (High Electron Mobility
Transistors) présentent de meilleures performances.

Ainsi, grice aux meilleures propriétés de transport des électrons, les HEMTs répondent aux
besoins de la réalisation de circuits & des fréquences millimétriques. De plus, leurs ordres de
grandeur en bruit sont meilleures que celles des MESFETs.

A partir de la structure conventionnelle du HEMT, plusieurs types de transistors a effet de
champ a hétérojonction ont été imaginés [3] :

e le HEMT (High Electron Mobility Transistor);

e le TEGFET (Two dimensionnal Electron Gas Field Effect Transistor);

e le HFET (Heterostructure Field Effect Transistor);

e le MODFET (MOdulation Doped Field Effect Transistor);
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e le PHEMT (Pseudomorphic Hight Electron Mobility Transistor);
e le PMHFET (PseudoMorphic Heterostructure Field Effect Transistor).

1.2.2.2. Les transistors bipolaires a hétérojonction

Dans les transistors bipolaires a hétérojonction (HBT : heterojunction bipolar transistor)
les électrons injectés dans la base bénéficient d’une vitesse plus €levee, par rapport au
transistor bipolaire classique, limitant ainsi le temps de transit. La fréquence de coupure du
gain en courant et la fréquence de travail sont alors considérablement augmentées. Le transistor

peut étre constitué sur la base d’Arséniure de Gallium ou sur la base de Silicium germanium

[4].

1.3. MODELES ELECTRIQUES DES TRANSISTORS MICROONDES

Fondamentalement les transistors de puissance en micro-onde sont modélisés, a la sortie,
par des sources de courant idéales commandées par un signal d’excitation. En signaux faibles, le
transistor est considéré comme un dispositif linéaire. Par contre en signaux forts, il est non
linéaire.

Ce sont des modéles constitués d’éléments localisés issus de la caractérisation
expérimentale. Les méthodologies d’extraction du modele classique ne seront pas reportées
dans ce mémoire. Cependant, le modele classique est une approche globale du composant ne
prenant pas en compte sa nature distribuée. Or, avec la montée en fréquences, il devient
nécessaire de prendre en compte les phénomenes liés a la distribution du composant, ceci afin

d’obtenir une meilleure prédiction des caractéristiques lors de la conception des circuits.

1.3.1. Modzéle linéaire

Le modéle électrique du transistor linéaire (figure 1.1), décrit son comportement en
faible signal. La détermination de ses éléments se fait & partir des paramétres de répartition S,

Mmesures.
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Fig. 1.1 : Schéma équivalent du transistor MESFET faible signal

Dans ce modele :

e La transconductance Gy, est I’élément principal du transistor. Elle traduit le controle du
courant de canal Ly, par la tension Vi, pour une tension Vds constante.

e La conductance Gd, représente la résistance du canal ou la variation du courant Ids en
fonction de la tension Vds.

o Les capacités Cg et Cgyq, représentent les variations de la charge accumulée sous
I’électrode de grille, dans la zone de charge d’espace et le couplage électrostatique
entre les électrodes du composant.

e Les résistances Rg et Ry sont dues aux contacts ohmiques et zones conductrices
inactives dans le semi-conducteur.

e Les deux inductances L, et Lq modélisent les bus d’acces aux électrodes du composant.

1.3.2 Modéle non linéaire

Le modéle fort signal (figure 1.2) comporte cinq non-linéarités en fonction de Vg (t) et
V,(t) dont la plus importante est 15(1). Le générateurly(t) traduit la conduction de la

jonction Schottky de grille, quand la tension appliquée a celle-ci est supérieure au potentiel de
contact. Le générateur de courant Ly (t) traduit le phénomene d’avalanche lorsque la tension
de drain est importante ou lorsque la tension grille est fortement négative. Parmi les €léments

électriques intrinseéques seules C,q et Cyg ont un comportement non linéaire.
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Fig. 1.2 : Schéma équivalent du transistor MESFET en fort signal

Dans ce modéle :

e I,(t)représente la non linéarité fondamentale du transistor,

e [, (t)traduit la mise en conduction de la jonction Schottky de grille pour une tension Vg

supérieure au potentiel de contact,

o I, (t)traduit le phénomene d’avalanche qui apparait pour des différences élevées de

potentiel entre grille et drain,

o C,etCyysont deux capacites variables en fonction des tensions appliquées. La
variation de la valeur de ces capacités est plus importante pour des tensions de
commande V, élevées, soit une mise en conduction de la jonction Schottky de grille, ou

V4 faible, située a proximité ou dans la zone ohmique.

1.4. MODELES MATHEMATIQUES DES TRANSISTORS MICRONDES

Appelés aussi modéles de type « boite noire », ces modéles sont fondés sur une
représentation purement mathématique (polynémes, réseau de neurones ...) des réponses
électriques aux accés du composant. Ces modeles peuvent étre appliqués a tous types de
transistors, car ils ne tiennent pas compte de fonctionnement physique du composant. De ce

fait, ils ne permettent pas de réaliser une conception optimum. Il est impossible, par exemple,
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de vérifier I’adaptation en sortie du transistor en tragant son cycle de charge intrinséque. Ils
sont généralement définis dans la zone de saturation des caractéristiques statiques des

transistors (figure 1.3 et 1.4).

I [ Limite zons davalanchs

R S ———

Vs

Vinin Vhiax

Fig. 1.3 : Caractéristiques statiques Is=f(Vqs)

a4

I dss

Vo

Fig. 1.4 : Caractéristiques statiques La=f(Vgs)

Ou Iy est le courant maximal de drain et V, et V, sont respectivement les tensions de

pincement et de claquage de la source
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1.4.1. Modéle linéaire
Dans la zone saturée, les variations de I (t) est donnée [S] par la fonction linéaire

suivante :
Ids. (t) T Gm (Vgs (t) = Vq: J+ Gd(vds (t) i Vds min )+ Idss (I . 1)

ot G,, et G4 sont respectivement la transconductance et la conductance de drain.

1.4.2. Modéle non linéaire
Plusieurs expressions analytiques du courant drain-source ont été développées ; parmi
lesquelles on peut citer [1] :

e Gopinath et Rankin

fa=Tar (i gs i 12
ds d.b:-,»( ) ( Rdc,ldbq) ( )

e Staz et Pucel

(Vg 'V}Z (lvds 3
L= Bmfv—v)(wwdbll e f Iy v B

Vg -\/’t ) 3
ou Vr : threshold or turn-on voltage;
b, B et o sont les parametres du modéle;
A en rapport avec la conductance du drain.
On s’intéresse au cas ou Vyg ;\% (région de saturation).
e Tajima
Ids = ]dssFGF:D (1-6)
ou
< I-exp(—ml/“\ )
II gS;\ = m Sout
Fg = X (1.7)
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Fp = 1-exple Vg - aVyoy? -8Vger’) (1.8)
V. (I-1)-V,
{g’&'\r’ = £ V’ z ( ] ’ 9)
p
Vi = Vas . (1.10)
5 Ves(1-7)
Vaso( 1+ —p—
P
oo 1 el m) (L11)
m
ou W est la largeur du TEC
e (Curtice
Ly = B(Vgs -V, ) (1+ 3V )tanh(aVy, ) (1.12)
e Materka
V V
Ijs =Ll 1--2 ) tanh ——% (1.13)
V p L'gs - l:‘,

avec V)=V, +AVy4

ou Iy, Vi, a etk sont les parametres du modéle.

1.5. CLASSES DE FONCTIONNNEMENT

On peut distinguer différentes classes de fonctionnement, chacune d’elles correspond a
une valeur ou a un intervalle de I’angle d’ouverture 6,= ®t, ou ® et t, représentent

respectivement la pulsation du signal et le temps durant lequel le courant de drain I (t)est

différent de zéro.

1.5.1. Les classes A, B, AB et C

Ces classes sont obtenues pour une tension d’excitation sinusoidale. En sortie, les
composantes harmoniques de la tension de drain sont filtrées afin d’obtenir une tension

purement sinusoidale.

10



Chapitre 1 Les transistors hyperfréguences

Le point de polarisation d’entrée, ou de grille, est choisi de facon a2 modifier le temps de
conduction de la source de courant de drain (figure 1.3). La valeur de la tension d’excitation

par rapport a la tension de pincement détermine la classe de fonctionnement et la forme

temporelle du courant de drain.

Le point de polarisation (figure 1.4) par rapport a la tension de pincement détermine la

classe de fonctionnement et la forme d’onde du courant de drain _

Tdst) * rg ; _;
(normalise) N : ;
3 G '
o a _.____"' eyt s ‘_________________;'_'_
B 5 Y g :
: \\' i
¥ Y !
3 i 4
fif: pmmmmnale —--w.‘l--{---------'-------7---
§ 5
' 3,
e [
cx R
e ) TR WS A
|I ] 5.\
] b3
) [,
' TS
' : ,
D e o (N, "W SR S
Sl %
: i %
I:.: i \‘ H
i e \‘-. s
it 53 i 3 2
iF oy
tetay:

Fig. 1.3: forme temporelle du courant en classe A. B et C

|saartie

A

Imax

Vamin 1 Vamms

’ waortie

Fig. 1.4 : Evolution du point de repos en fonction de la classe de fonctionnement
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1. 5.1.1. Classe A

Si le transistor conduit constamment, la classe de fonctionnement est dite « classe A ».
De ce fait, il n’y a aucune déformation du signal due au blocage du transistor, le signal de
sortie sera proche d’une sinusoide (figure 1.5) et I'amplificateur est considéré linéaire. Pour
obtenir une dynamique et donc une puissance de sortie maximale, le point de polarisation est
choisi au milieu de la caractéristique de telle sorte que le transistor sature le plus tardivement

possible.

':- ds

Fig. 1.5: Formes des signaux de drain et cycle de charge en classe A

1.5.1.2. Classe B
Le transistor fonctionne en « classe B » pour un point de polarisation bien précis, choisi
au point de blocage du transistor. La forme du courant de drain est alors proche d’une
demi sinusoide (figurel.6). La classe B est utilisée pour le montage « Push-pull » ou deux
branches d’amplification sont utilisées alternativement [6]. Une branche pour les alternances
positives, I’autre pour les alternances négatives. Chaque branche conduit en Classe B, la
recombinaison des signaux en sortie permet d’obtenir des signaux sinusoidaux avec un fort

rendement électrique.
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Les transistors hyperfréquences

Fig. 1.6 : Formes des signaux de drain et cycle de charge en classe B

1.5.1.3. Classe AB

La classe AB est la classe intermédiaire entre la classe A et la classe B. La source de

courant ne conduit pas

période (figure 1.7).

mais elle est bloquée sur moins d’une demi-

Fig. 1.7 : Formes des signaux de drain et cycle de charge en classe AB

Si le point de polarisation est proche de la tension de pincement pour la tension de grille,

la classe de fonctionnement est dite « classe AB profonde » ; au contraire, si le transistor est

peu bloqué, la classe est dite « classe AB légére ».

13
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1.5.1.4. Classe C

En classe C le transistor conduit moins de la moitié de la période comme illustré sur la

figure 1.3.

1.5.2. Classes D et E

Les classes de fonctionnement D et E sont des classes pour lesquelles le signal
d’excitation est de type carré et non sinusoidal, et ou la sortie est une sortie périodique. Dans
ces classes, le transistor fonctionne en commutation. En théorie, il est possible d’atteindre un
rendement électrique de 100 % [7]. La tension et le courant de sortie ne doivent pas étre actifs
au méme instant, pour avoir un tel rendement. C’est-a-dire qu’a tout instant le produit de la
tension de drain par le courant de drain doit-étre nul. Ids(t) . Vds(t) = 0 quel que soit I’instant t.
L’inconvénient majeur de ces classes pour des applications a des fréquences élevées est la
nature du signal d’entrée a utiliser. En effet le niveau de puissance nécessaire pour 1’obtention
d’un tel signal est élevé, d’ou un faible rendement en puissance ajoutée pour des fréquences

supérieures a quelques GHz.

1.5.2.1. Classe D

La classe D fonctionne sur le principe d’une entrée d’excitation de forme carrée et
nécessite un circuit de charge sélectif afin d’obtenir un courant dans la charge de forme
sinusoidale. Un probléme subsiste sur les temps de montée et descente du courant et de la
tension de drain, du coup, il existe une certaine puissance dissipée qui pénalise le rendement
clectrique. Avec la classe D, il est difficile d’atteindre les 100 % de rendement. La figure 1.8
illustre les formes de la tension et du courant en incluant les temps de montée et descente

pénalisant le rendement.

Vity &

-

£

Iit) & %

e,
g

T

Fig. 1.8 : Courant et tension de sortie du transistor pour la classe D
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1. 5.2.2. Classe E

Le principe de la classe E est identique a celui de la classe D mais le circuit de charge est
calculé de fagon a éviter le recouvrement entre le courant et la tension de sortie (figure 1.9). Le
fait de réduire les recouvrements limite un petit peu la valeur et les excursions des signaux
donc également la puissance de sortie.

Pour supprimer les recouvrements, un procédé consiste a décaler les instants de montée et de

descente [8].

vip !

K

I

Fig. 1.9 : Courant et tension de sortie du transistor pour la classe E

15



CHAPITRE 2

Analyse des
amplificateurs de
puissance



Chapitre 2 _ Analyse des amplificateurs de puissance

ANALYSE DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

2.1. INTRODUCTION

L’analyse des amplificateurs de puissance traitée dans ce chapitre est décomposée en
trois parties. La premiére est L évaluation des performances, elle reposera sur les modeles du
courantly(t), I'un linéaire et I'autre non linéaire, en tenant compte des classes de
fonctionnement. La deuxiéme est focalisée sur la distorsion due aux éléments non linéaire, et

la derniére détaillera ses caractéristiques et le dimensionnement de ses éléments constitutifs

2.2. PERFORMANCES DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

L’amplificateur de puissance est un élément actif, d’ou la présence de sources
d’alimentation continues. Son but principal est de délivrer le maximum de puissance a la
sortie. 1l est possible de dresser un bilan des puissances mises en jeu (figure 2.1) en

distinguant les différentes puissances.

7 . @ PALLM
\

—> pS[ ZL

l:)dis.s

Fig. 2.1: Grandeurs caractéristiques aux acces de I’amplificateur
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Chapitre 2 Analvse des amplificateurs de puissance

Les puissances fournies a I’amplificateur sont:

e la puissance d’entrée (£, ),

e la puissance continue provenant des alimentations (£ ;).

Les puissances de sortie résultantes sont:
e la puissance de sortie ( /s ),
e la puissance dissipée ( ;s )-
Dans le bilan des puissances, ces deux catégories doivent se compenser, Soit:
P APy = Fs + By
Un autre point essentiel pour les amplificateurs de puissance est la consommation

électrique nécessaire pour obtenir un niveau de puissance de sortie souhaité. Ce point est

caractérisé par le rendement électrique.

2.2.1. Performances des classes de fonctionnement

Le choix des classes est un critere trés important pour I’optimisation des rendements et
des puissances lors de la conception. Nous déterminons, en fonction de ’angle d’ouverture,
les performances normalisées du transistor en fonction de 1’angle d’ouverture et de la tension
d’entrée. Ceci nous permet d’établir une comparaison entre les différentes classes. La
connexion a la sortie du transistor d’une résistance optimale, associée a une inductance qui
résonne a la fréquence fondamentale avec la capacité drain-source du transistor, nous permet

d’une part d’avoir une puissance élevée et de recueillir en sortie une tension Vg(t)

sinusoidale. Ainsi, on peut écrie :

Vs (€)= Vg +Vsy cOs 0,1 (2.1)
I"rds(r = Vdso =¥ ;fsl cos w,l (2.2)

ou Vy, et Vg, sont les tensions de polarisation , Vi et Vg, les amplitudes des tensions

variables. Pour qu’il y ait puissance maximale a la sortie, ces grandeurs doivent vérifier
doivent verifier [5] :
- Vdsmcu +V,

Vd o= 5 ds min (2 3)
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V i — V@ = Vgso (24&)

z
I/ Vds min

v dsmax ~

= 2.4
dsl 5 (2.4b)

L’objectif est de calculer d’abord les composantes continue et fondamentale de

I45(t) selon que le modeéle du transistor soit linéaire ou non linéaire, et d’en déduire ensuite la
puissance de sortie, la puissance d’alimentation, le rendement et la charge optimale.

2.2.1.1. Modéle linéaire

Dans la zone saturée, les variations de /(1) sont données [S] par la fonction linéaire

suivante :

[ds(f) = Gm(Vgs(t)' Vzp)+ Gd ( rds(r)" Vdsmin)+ fdss

¥ F i r ¥ (25)
= m(r’ gs0 ~ qu) X Gd(,/dsﬂ = V;c'smm) & ((’nJVgsI = G{IVdsl)COS ot + Idss
G,, et G, sont respectivement la transconductance et la conductance de drain.
Sachant que le courant de drain s’annule pour ’angle d’ouverture, , on aura :
. 8 (;m(Vw_Vgso)-‘_ Gd(Vds min 'Vdso)
cosl, = . e -1 g (2.6)
(GmL g.s'}+(]d,/dsf )
D’ou, la nouvelle expression de Ty(t) -
Lijex (cos Wl - cos 90)
Ia(t) = 0<t <1, I-t, <t <T
as(1) I-c056, pour et 7-t,
la(1)=0 ailleurs 2.7

Le développement en série de Fourier, conduisant & la détermination de la composante

continue / ;,, et a 'amplitude /;; a la fréquence fondamentale, permet d’obtenir :

Irf 2
Iy, = m(smﬂg -0, cos 90) (2.8)

1

dss

P m(()g - sinb, cosﬂo) (2.9)
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2.2.1.2. Modéle non linéaire
Compte tenu de la non linéarité de / ;. (r), on peut, en premiére approximation, écrire [8] :

Ves(t) 5

Vp

!ds(f) “‘Yd!;s(jr ) (210)

Ce modele simplifié permet d’étudier Iinfluence de la forme de la caractéristique

Ii()=f( Ves(t)) sur les classes de fonctionnement. La relation (2.10) s’écrit sous la forme :

Vsl
1) =1, 5’, ((,osa) t-cos0 )2 (2.11)
Vp
V Lgvo
avec cost, = -
l'tgsl

Le développement en série de Fourier de la relation (2.10) conduit aux expressions

suivantes :

s1 31 0, 3
L= fd”( oo )‘ =0+ 7 008 20, - j.s'in2()0) (2.12)
T

s 1
[ = [d“( g} (—mu‘) -0,cos0, +—sm£)) (2.13)

2.2.2. Détermination des performances
Pour le modeéle linéaire :

e La puissance de sortie a la fréquence fondamentale est

Ps1 =~ Vastlasi

/ v ) 0, -sin6, cos0,
5 : Vs max ~ Vasmin) Lass :«‘1’(} o 00) (2.14)

e La puissance d’alimentation du drain du transistor est donnée par I’expression :

R-IL = /dsa] dso
V

ds max + Vds ntin sin {)a = 90 cos 00 (2- 1 5)

2 dss 7{1-cos@,)

e [erendement de drain est alors :

; . . (2.16)
1 I”ds max ~ des min (90 - Sin Go cos 00)

2 v, dsmax i Vdi min (Sff 1 00 " |‘5}(}! cos 90)
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e Pour une admittance de charge réelle, la puissance de sortie est élevée. Cette derniére est

maximale si I’admittance de charge a pour expression :

I
_ tdsi
GGPI - I_,'
dsl

x 2l 0, -sinf,cos0,

= - - .
E( dsmax ~ " ds m:'n) I -cos go

Pour le modéle non linéaire :

2

1 1
R’}'I = (;dsmax Vdsmm)]dss( 351) ( 57"0 9 6050 +_-SI"39 )
2r p 12
2
1 g_s'} 8 3
Py = P (I’dfmax +Idsmm)ldss‘( ===} Y, +_'_'f-0~30 ' -5”728 )
P

; dr
WiV i (;smﬂo-ﬂ(, cos0, +-12—sm30,,)

L : 0 3
Vismas *Varmin g, 4% cos 20, - sin20,

(2.20)
2Idsspgsl 3 /
Gyt 4—2—( sinf, cos0,+—sin30,)
= Vds‘[ r 4 el 2

2.2.3. Comparaisen des performances

2.17)

(2.18)

(2.19)

(2.21)

Un récapitulatif des performances obtenues pour les classes A et B est présenté par le

tableau 2.1 avec les remarques suivantes :

e pour une classe donnée le meilleur rendement est obtenu avec le modéle non linéaire,

alors  que pour un méme modeéle le rendement est plus important en classe B ;

e pour le modéle linéaire la puissance de sortie est la méme et la puissance

d’alimentation est supérieure en classe A, alors que pour le modéle non linéaire, la

puissance de sortie est inférieure en classe B, et la puissance d’alimentation est la

méme ;

e I’admittance optimale ne change pas pour le modeéle linéaire, par contre elle est

doublée en classe B pour le modéle non linéaire.
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Modeéle linéaire
Classe A Classe B
Pgi Iy Iy
88 . (Vds max Vds min) 85 : (Vds max Vds min )
Peimaxd Vitsmn =9) !diy [diV
8 ds max 8 dsmax
PAL[M V, dsimiar V, dsmin ] Vdcmax + Vdsmfn I
4 dss . dss
n i Veds max = Vids min L3 Vs max = Vds min
2 p;fs max t Vds min 1 [’ds max + Vds min
Nmax (Vsmin = 0) 50% 78.5%
Gopt Lyss z dss
(Vds max ~ Vds min } (V dsmax ~ Vds min
Modele non linéaire
Classe A Classe B
Py, £ 2 . 2
(. L l[’gsi’ 1 V gsl
= (I dsmax ~ I’-ds min )1 dss( r ) 7S (Vds max ~ Vds min )[ dss( =
8 V » 12 V p
Patinaxd ¥asmin. —0) 2 Vgg;‘ 2 J Vg” 2
=Vrimaetass( - ) —Vismiel dss( - )
8 J » 12 } p
PALM ¢ Pina e
1 ;’:gsj 1 gsl
7 (Vds max Vs min )] dss( =, ) _(}' dsmax + Vsmin )}r dss( =)
4 J f 4 14 B
n 3 Vds max ~ y "ds min i Vds max ~ Vds min
3 V:ds max + Vds min 3 Vds max + "ds min
Nmax ( Vasmin = 0) 66.66% 84.88%
2 2
GOP‘ 21 4V gsl sV, gsl
72 7
WVasiVp VasiVp
Tableau .2.1 : Comparaison des performances pour les classes A et B
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En conclusion, en classe A et pour une puissance de sortie donnée, I'utilisation du
transistor dans une région ou il a un comportement non linéaire s’impose.
Il est évident que pour la classe AB on aura des valeurs intermédiaires entre celles de la classe

A et celles de la classe B, et pour la classe C, les valeurs dépasseront celles de la classe B.

La courbe « rendement = f (0y) » (figure 2.2) montre immédiatement que la diminution
de I’angle d’ouverture entraine bien 1’augmentation du rendement jusqu’a 1 ; c'est-a-dire que
le rendement maximum s’éléve théoriquement jusqu’a 100%.

Mais une telle baisse de I’angle d’ouverture implique en entrée du transistor une puissance
incidente trés grande. Or si le rendement importe, et tend dans ce cas 1a vers sa valeur
maximale 1, on n’est pas cependant disposer a lui sacrifier totalement I’énergie fournie et le
gain. Le choix de I’angle d’ouverture, c'est-a-dire le degré de classe sera nécessairement un
compromis. En fait ce compromis s’établit généralement aux environs de 60° a 75° [5] ce qui
nous nous un rendement idéal de 80% a 90%. Par ailleurs, les transistors réalisés aujourd’hui

n’acceptent pas des excitations importantes a I’entrée : il y a risque d’avalanche.

i
g T

0.95 R

o (=]
& o
1

©
(=]
|

0.75 - A 1

Rendement

e
-""\J

0.65 N\ J

1 L 5 |
0.5 1 1.5 2 25 3 35
angle d'ouvertue (radians)

Fig. 2.2 : Evolution du rendement en fonction de I’angle d’ouverture
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2.3. DISTORSION DANS LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

En plus de la présence de bruit dans une large bande des systémes de communication,

une distorsion du signal dite linéaire y est aussi présente quand I’amplitude \H(jw )\ et la

phase ¢(w) de la fonction de transfert H( jow )=\H( jo )\exp[jga( 0] )] sont des fonctions

dépendantes de la fréquence. Par contre, il n’y a pas de distorsion si le signal de sortie y(t) en

fonction du signal d’entrée x(t) est :
y(t)=Kx(t-1,)
ou tg est le temps de retard.

Ce qui implique que la fonction de transfert H (jo) doit étre :
H( jo)= Kexp(-jot,)

D’autres types de distorsion, appelés distorsions non linéaires, peuvent €tre presents
dans un systéme possédant des éléments non linéaires. Dans ce cas, le systéme ne peut pas
étre décrit par une fonction de transfert unique comme pour le cas linéaire ; au lieu de cela, la
sortie est souvent exprimée comme une fonction non linéaire de I’entrée y(1)=g(x(1)) (figure
2.3). La caractérisation de cette distorsion est trés importante puisqu’elle permet d’eévaluer

I’étendu dynamique du systeme.

YQ

> x(1)

Fig. 2.3 : Caractéristique de transfert d’un systéme non linéaire

La distorsion d’amplitude résulte de la non linéarité des systémes, qui peut se traduire,
dans le cas ou la non linéarité est faible, par le développement polynomial de la tension de
sortiee, (1), en fonction de la tension d’entrée ¢;(7) :

e, =ke;+ kel +hsel oo (2.22)

Dans cette expression, la phase n’est pas prise en compte.



Chapitre 2 Analvse des amplificateurs de puissance

2.3.1. Gain et puissance a 1 dB de compression :
En considérant un quadripdle Iégérement non linéaire tel que le développement

polynomial de e, s’étende jusqu’au troisiéme ordre
= 2423 5
e, = kje; + kye; + kse; (2.23)

En posant e; = Acosw,t, alors e, s’écrira :

ey = kjAcosw, t + kyA? cos® w; t +k;4° cos’ wy t
/ 3 / 1 (2.24)
= Eszz +(kA+ ;ijj)cosa)‘, [+ ;szg cos 2wyl +}-k3A5 cos3w; 1

De la relation (2.24) on remarque que le signal e, résulte de la superposition de :

- 1
e la composante continue Eszz

3 5
* la composante fondamentale kA + ZkSA"

2

e [I’harmonique d’ordre 2 —k,A

| —

1
¢ [’harmonique d’ordre 3 Zk3A3

La plupart des dispositifs usuels sont compressifs [9], c¢’est-a-dire ky;<0 et leur

puissance de sortie est caractérisé a 1dB de compression. Le gain 4 la fréquence fondamentale

est donné par :

: -
ki A+ kA’ 5
G= ZOIog——j— = 20l0g (k; +~ ks A’ (2.25)

Comparé au gain linéaire qui est défini par :
3 kA
G,= 20!0g—A- = 20log k, (2.26)

Le gain a 1dB de compression est défini comme suit [9] :
GIdB = G@ -1 daB (227)
En combinant les relations (2.25), (2.26) et (2.27), ’amplitude A correspondant au gain a 1

dB de compression est :

k
A’ =0.145 ﬁ k; <0 (2.28)
%
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Si les impédances d’entrée et de sortie du quadripdle sontZ;, =Z.,; =R , les
puissances d’entrée P, et de sortie P, a la fréquence fondamentale o, s’écrivent :
P. = 10log ( 4 ) 10 dB (2.29)
=10log (—= ) — m .
2.,
k‘;A T —kgA' 3
! 4 7 0
Fy=10log ( 7 ) z dBm (2.30)
=G+P, dBm
La puissance de sortie au point a 1dB [9] du gain de compression (figure 2.4) est:
Pde: Ide+})I'=Gﬁ_]+'})f' (231)
En remplagant (2.28) et (2.29) dans (2.31), on trouve :
0.145k, 10°
P =Gy-1+10log——— — dBm
1dB = Y0 4 2! 1‘31 R
(2.32)
sz K10
=fﬂfog——‘f+]01(Jg—17— dBm
k| 17.33ks| R
Pour R=50Q on a :
Kk’
Pag = !Ologm+0.62 dBm (2.33)
3
A P.x
fdB G déal {(Iinéaire
W
Crain réel
p L
F. 1dB

Fig. 2.4 : Point de compression a 1 dB
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2.3.2. Intermodulation d’ordre trois
Dans ce cas, on excite I’entrée par un signale; = Afcosw,; t +cosw, t), ou les pulsations

o, et o, sont différentes. Le développement (2.23), donne le résultat suivant :
2 2 Rialan
ey = kA" +k,A" cos(w; -y )t +(k A+ jk3A )(cosw;t +coswyt )

3 )
+ ;k3A3[cos(2w} -y )t +cos( 2w, - )t | + kA7 cos(w; + wy )t

f % (2.34a)
+ Ek;A‘?(cos'Zw;{ +cos2wyt )+ ij«Aj{cos(Zwl +wy )t +cos(wy + 2w )t ]

q 2
+ jk 3 A’ (cos 3yt + cos3wm,t)

qui peut s’écrire[1] dans le cas général :

0f 0%
e=1TTkK, cos(nw;f +m(0;)f) (2.34b)
n=Im=1

De la relation (2.34a) on voit que le signal e, résulte de la superposition de :

- 2
e la composante continue k,A

9
les composantes fondamentales 4;4 + :k 3
; 1. 2
e les harmoniques d’ordre 2 Ek:,A‘

AN
e les harmoniques d’ordre 3 jk_;AJ
o les produits d’intermodulations d’ordre 2 k,4 2

: 3. .3
e les produits d’intermodulations d’ordre 3 :k3A’

Le point d’interception est défini comme le niveau de la puissance de sortie Py pour
lequel P, _,, a la fréquence 20, -, intercepterait la puissance de sortie F, (figure 2.5).
quand le quadripdle est linéaire [9], avec:

% S
P, =10log (—= )’ dBm
g J2 R (2.35)
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3

PZG;I w2 }Olog ( \/_ ) dBm

Py

|

|

|
Zaa |
]

i— Fondamental (dBm)

‘— Intermodulatioin d'ordre 3 (dBm)

Puissance d'entrée (dBm)

Fig.2.5 : Point d’interception

(2.36)

En égalisant ces deux dernieres expressions, on obtient I’amplitude théorique A a P; comme :

et par conséquent

Si R=50Q

4K
A (perP,) |k |
3
k3 10°
Pr= 10!og(’ dBm
3 k| 3|
k 3
P = 1010g|k¢+11.25 dBm
3

En comparant (2.32) et (2.39), une relation entre P; et P, ;5 est donnée par :

P, = Py +10.63 dBm

28

(2.37)

(2.38)

(2.39)

(2.40)



Chapitre 2 Analyse des amplificateurs de puissance

On note que la réponse de P, coupe la réponse de P, ., au point P, (figure 2.5). Aux

faibles niveaux de puissance(k;A >> k;A ), la réponse de P, a o coincidera avec la
réponse de P, a®; (quadripdle linéaire). Aux niveaux de puissance élevés, la réponse de

P, sera compressée et déviée de la réponse de P, avec:

9
=10 5 ;
wj' Og( ﬁ ) R Bm (2 41)

En égalisant cette fois, (2.41) et (2.36), I’'amplitude A correspondant a Py’ sera :

2 k;
A?( pour P; (2.42)
.“ 3
Dela:
1 k7 10°
P = 10log (_ﬂ) dBm
(2.43)
=P;-9=.F}d3=1.63 dBm

2.4. CONFIGURATION DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

La figure 2.6 décrit le schéma synoptique d’un amplificateur. Les quadripoles d’entrée
Q1 et Q2 sont utilisés pour fournir les impédances de source et de charge voulues.
Cet amplificateur est constitué de :
e un transistor qui peut étre bipolaire ou a effet de champ ;
e deux circuits d’adaptation, I’'un a I’entrée (Q1) et I'autre a la sortie (Q2), qui sont
passifs et non dissipatifs ;
e deux circuits de polarisation ;

« deux condensateurs de liaison.
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I'
500 € i I c
I
=« Q@ [
St 5 TR » +
polarisation | —»l polarisation 50Q
I'e Ig

Fig. 2.6 : schéma synoptique de I’amplificateur microonde

2.4.1. Définition du gain en puissance

Dans les amplificateurs de puissance (figure 2.6), on cherche une désadaptation a la
sortie ( [ [ /f) et une adaptation a I’entrée ([, = I g* ). On congoit un réseau de sortie pour

avoir une puissance maximale de sortie et un minimum de distorsion ; par contre, en entrée,
on réalise un circuit d’adaptation pour un maximum de gain. Le gain en puissance est défini

par :

puissance délivrée a la charge ~ Ps

=— 244
2 puissance entrante Pe )

11 peut étre exprimé en fonction des paramétres S et des coefficients de réflexion comme suit :

e Al
Gp,= (1| ) 8o > (2.45)

- 2
(1-\L|°) |1-8503

2.4.2. Etude de la stabilité

Les types d’instabilité petit signal d’un transistor a effet de champ peuvent étre
regroupées en deux catégories distinctes [10 ] :

e Les instabilités externes : elles proviennent des impédances de fermeture
présentées au transistor. Les valeurs de ces impédances associées aux valeurs des
impédances d’entrée et de sortie du composant génerent dans les plans d’entrée et
de sortie des impédances a partie réelle nulle ou négative. Ceci représente une
condition suffisante de démarrage d’oscillations. Ce type d’instabilité est

classiquement mis en évidence par |’étude du facteur K.
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e Les instabilités internes : elles sont toutes trés liées a la géométrie méme du
transistor. Il est clair qu'un modéle localisé, dont la topologie est indépendante
de la géométrie spécifique de chaque transistor, ne peut pas rendre compte de

la stabilité interne du composant.

Le critére de stabilité du facteur K étudie la stabilité d’un quadripdle vis a vis de ses
conditions de charges extérieures (entrée et sortie). Ce facteur est obtenu a I’aide des
parametres S du circuit.

Dans le cas général, d’'un quadripdle linéaire décrit par ses paramétres S (figure 2.7).
Les coefficients de réflexion d’entrée et de sortie s’écrivent :
S1282117,

=8+
N

(2.46)

I's =S+
SEenty o

(2.47)

et doivent vérifier |Fe| <7 et |FS‘ <1

Fig. 2.8 : Quadripdle linéaire

A partir des parametres S du quadripdle, le facteur K est défini par I’expression
suivante :

9

K 1+4)? '|Sui2 g
2822 | IS 2|

S 22

(2.48)
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ou l4] = |S” S5 -81585 (Aest le déterminant de la matrice S)

Suivant les valeurs de K et A | il existe deux notions de stabilité :

o La stabilité inconditionnelle : lorsque K>1 et |A| <I, le circuit est
inconditionnellement stable. Aucune impédance de fermeture ne pourra le rendre
instable.

e La stabilité conditionnelle : lorsque K<I et |A| <I, on parle de stabilité
conditionnelle.  Certaines impédances de fermeture seront susceptibles
d’engendrer une instabilité du circuit. Ces impédances sont déterminées par

1’étude des cercles de stabilité (Annexe A).

2.4.3. Circuits de polarisation [11]

Il existe de nombreuses configurations possibles pour polariser un transistor en HF,
parmi lesquelles les circuits a constantes localisées, les circuits a lignes quart d’onde et les
circuits a stub radial.

2.4.3.1. Circuits a constantes localisées

Le circuit le plus utilisé est représenté par la figure 2.9. Son principe est d’isoler les
signaux continus de ceux HF avec une inductance. Comme cette derniére n’est pas idéalement
un circuit ouvert, elle est accompagnée d’une capacité de découplage reliée a la masse pour
évacuer les signaux résiduels. Le role de la résistance est de fixer le point de repos.

Les valeurs de L et C sont choisies de telle maniére a avoir Z;, trés grand a la fréquence

1
de travail, et R doit étre telle que son bruit soit négligeable, ce qui se traduit par : R > Co

[0)]
Avec 7 T R'Coy (2.49)
Y e | e B e 3
n Y I RCw I+(RCw)’
Coté & L P
transistor : \=/V
[ ; W

Z

in

Fig. 2.9 : Circuit de polarisation a constantes localisées
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2.4.3.2. Circuit de polarisation 2 lignes quart d’ondes

[I' comprend deux lignes quart d’onde sans pertes, d’impédances caractéristiques

Z, et Z,de valeurs trés différentes ;

2.10).

I’ensemble étant terminé par un circuit ouvert (figure

Zin

~ Tension de polarisation

Fig. 2.10 : Circuit de polarisation a lignes quart d’onde microruban

2.4.3.3. Circuit de polarisation a stub radial
Il est constitué d’une ligne microruban quart d’onde suivie d’une portion de ligne
ouverte de forme V ; R;etR, sont respectivement le rayon intérieur et extérieur de cette

portion et § son angle d’ouverture (figure 2.1 1).

» =W Tension de polarisation

Coié transistor

Fig. 2.11 : Circuit de polarisation a stub radial
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Ces grandeurs doivent vérifier [12] :
W
Rj=———""
2sin(6/2)
9° <9 < 160° (2.50)

2.4.4. Quadripdles d’adaptation
Les quadripdles Q; et (O, (figure 2.6) doivent étres sans pertes et consistent a

transformer les impédances de valeurs 50 ohms en des impédances désirées selon I’objectif

recherché. Dans les amplificateurs de puissances, Q1 doit présenter le conjugue de
I’impédance d’entrée du transistor (Z:_ ) et Q2 la résistance optimale (1/G,y ) en parallele

avec une inductance qui résonne avec la capacité drain-source du transistor. En
hyperfréquences, les quadripdles peuvent étre constitués de circuits distribués a constantes

localisées, ou réparties.

2.4.4.1. Quadripdles a constantes localisées

Les éléments a constantes localisées L et C (figure 2.12) sont surtout utilisés pour
I’adaptation aux radio-fréquences (RF), et pour les faibles (basses) fréquences micro-ondes.
Comparativement aux éléments a constantes réparties, ces éléments sont de taille tres réduites

et possédent une bande passante plus large.

E I
B ——— ——— 0§ =
| ] ‘ m

c— ) o> 500
. r — [ Z=R+jX l_' = |
Z=R+jX __| \ ~|
IS T S )
(a) (b)

Fig. 2.12 : Cellules d’adaptation réalisées a base d’éléments a constantes localisées LC

Pour R<50Q on utilisera la cellule représentée par la figure 2.12a avec :

J50-R L:x+,/R(50-R)

C=——F t 2.51
SOmx/E ¢ ® ( )
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Pour R>50Q on utilisera la cellule représentée par la figure 2.12b avec :

1 1

C= T et L= 1 (2.52)
m1/50(a—50) m(JG(—SO—-G) -B)

ou Y=1/Z-G+jB

2.4.4.2. Quadripéles a constantes réparties

Les €léments constitutifs de ces quadripdles sont des lignes de longueurs non
négligeables devant la longueur d’onde 4. On peut dénombrer différentes structures parmi
lesquelles, nous exposerons le cas d’une ligne seule et celui d’une ligne quart d’onde associée

a un stub.

a) Adaptation a Paide d’une ligne seule

Cette structure est constituée par une ligne sans perte d’impédance caractéristique Z et

de longueur ¢ (figure 2.13) données respectivement par les expressions suivantes

Xiapbop 7
T =l % (2.53)
2 2
Z.=R X“+R°-RZ,
pl = arctg ZX VJZ, _——th—— (2.54)
ol Z=R+jX
<« 4 —
e
Zc ¥

Fig. 2.13 : Adaptation a I’aide d’une ligne

b) Adaptation a I’aide d’une ligne quart d’onde et d’un stub
Ce type de montage (figure 2.14) est constituée par une ligne quart d’onde d’impédance

caracteéristique Z, et d’une ligne ouverte de longueur 7, et d’impédance caractéristique
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Z, Dans ce dernier cas il s’agira de déterminer Z et ¢,, connaissant Z , et Zpar les

!
2= JZOE (2.55)

relations suivantes :

1
l,= Earctg(BZC_?) (2.56)
ou Y=1/Z=G+jB.
i{]
4 4
G r
Z‘cl
—> Lo
O

Fig. 2.14: Adaptation a I’aide d’une ligne quart d’onde et un stub
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Chapitre 3 Conception d amplificateurs de puissance

CONCEPTION D’ AMPLIFICATEURS
DE PUISSANCE

3.1. INTRODUCTION

Pour concevoir un amplificateur de puissance, il faut suivre des étapes bien précises, a
Savoir :

e le choix du transistor ;

e |'étude de la stabilité :

e [’évaluation des parametres de conception ;

e la conception des circuits d’adaptation ;

e la conception des circuits de polarisation et des condensateurs de liaison ;

e la synthése de I’amplificateur selon la technologie adoptée.

L’objectif de notre travail consiste a réaliser deux amplificateurs de puissance en classe
A a bande étroite a la fréquence 1 GHz, I'un en topologie cascade (figure 3.1), 'autre en
topologie diviseur/combineur (figure 3.2). Le diviseur/combineur retenu est le diviseur

hybride de WILKINSON.

50Q C C
- HHH Potari- Polari- |—]| [ —
sation sation
+ -
adapta- adapta- 50Q
tion tion L4
50Q C -

— )
Q 50Q

l JSis2

Fig. 3.1 : Amplificateur en topologie cascade
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Fig. 3.2 : Amplificateur en topologie diviseur/combineur

Diviseur de Wilkinson
Le diviseur de Wilkinson est une structure a trois acces adaptés, grace aux lignes quart
d’onde (figure 3.3). Le principe de ce diviseur consiste a placer une charge résistive 2Z entre

les sorties (2) et (3) pour absorber I’énergie de retour, si une désadaptation venait a se

produire entre les deux bras de sorties. Cette résistance permet aussi d’isoler les acces (2) et

(3).

£, =N4
b !—‘—}
70.7Q s)0 w @)

f

(1) 100Q

(
]

7
;

70.7Q 50Q w 3)

M4

|

Fig. 3.3 : Diviseur/combineur de Wilkinson en technologie microruban
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La matrice de dispersion a la fréquence centrale s’écrit [9] :

Galy 5
[81=:}; 400
3.0 0

Celle ci verifie les caractéristiques suivantes du diviseur de Wilkinson :

- I’adaptation des trois acces ;
- I'isolation entre les acces (2) et (3) ;

- répartition équitable de puissance entre les acces (2) et (3).

C’est grace a ces caractéristiques que le diviseur de Wilkinson peut étre utilisé dans les

amplificateurs de puissance.

Les avantages de cette topologie (figure 3.2) sont nombreux, on peut citer [14] :

e la réduction des effets de dissipation apparaissant surtout a la sortie ;

e un degreé de stabilité plus élevé ;

e la puissance de sortie est doublée par rapport a un seul amplificateur (une puissance
supérieure a la puissance limite de chaque transistor) ;

e si I'un des amplificateurs fait défaut, I’autre continuera a fonctionner, mais le circuit
aura bien sur un gain réduit.

Son seul inconvénient réside dans le fait que deux transistors sont utilisés, d’ou la

consommation d’une puissance continue plus élevée.

3.2. CONCEPTION

Comme dans la topologie diviseur/combineur, les deux branches sont constituées de deux
amplificateurs identiques a celui du montage cascade. La conception concernera donc

seulement I’amplificateur en topologie cascade.

3.2.1. Choix du transistor

Le transistor utilisé est I’ATF-34143, ce choix fut imposé par sa disponibilité au
laboratoire de télécommunications de I’ENP d’une part et par ses potentialités du point de vue

puissance d’autre part.
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3.2.2. Etude de la stabilité

Du fait que les circuits soient associés en cascade, I’étude de la stabilité de I'amplificateur

portera alors sur celle du transistor. Pour les conditions de polarisation
V=4V etl;=60mA, qui correspondent a une puissance €levée, les parametres S;
caractérisant I’ATF, sont données par le tableau B.1 (Annexe B). L’étude de la stabilité
s’appuie sur I’évaluation des paramétres K et |A| (2.48) et doit se faire sur une bande de
fréquence relative d’au moins 10%. Dans notre cas, on calcule ces deux paramétres dans
I’intervalle de fréquence 500 MHz-2 GHz (figure 3.4), le résultat montre que le transistor

utilisé est conditionnellement stable (K<1 et |A|<1).

1 — — - F | _— b

T |

| | Delta | ; !: |
' ‘1 GHz |
. | | 0.3304
| 05 — | | sl
A |
B Vo e &

| | = T ‘/‘/ "’f"r-’ i .. " i :I G HZ
P | 0.3003 | |

| e |

0 — | i J
| 05 1 ar 2

| Fréquence (GHz)

Fig. 3.4 : Evolution des paramétres K et |A| en fonction de la fréquence

Il faut donc s’assurer que les coefficients de réflexion [/ er I, soient a I'intérieur des

régions délimitées par les cercles de stabilité d’entrée et de sortie sur I’abaque de Smith

(Annexe A).

3.2.3 Détermination des paramétres de conception

La conception de I’amplificateur de puissance doit répondre aux deux critéres suivants :

e Entré adaptée : se traduit par la condition Z = Z: (ie I, = F,: 15
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e Puissance maximale a la sortie sans distorsion : obtenue en utilisant une charge
particuliere Z;, = R, + jLyw, ou la résistance R, est telle que les excursions de
composantes fondamentales Vdsl et Idsl soient maximales et I'inductance L,
résonne avec la capacité C 4 du transistor.

Pour aboutir a la conception de I’amplificateur, la détermination préalable des paramétres de
conceptionR,,,,, Lg et Z, est impérative. Pour y arriver, R,, peut étre calculée soit

analytiquement par la relation 2.17, soit graphiquement a partir des caractéristiques statiques
de ’ATF [15] (figure 3.5). Les limites inférieures et supérieures de Vy ef /5, que nous nous

sommes imposés sont :

€ 'Ta's i Vet Vigna=6V
o  Laomin—0mA et 1igna—120mA (PO?H‘ vgs 0V)

Ce choix est dicté par ['obligation de faire fonctionner le transistor dans la zone de saturation.

Ainsi, nous obtenons R,, =33 ()

250
["‘——__‘__-___‘_‘_‘-‘ 06
200 o
g
= 0y
@ e
50 peatl
6%
0] 2 4 & 2
Vps (V)

Fig. 3.5 : Caracteéristiques statiques I, = (V) de ’ATF-34143

Pour trouver Z, et L , paramétres indissociables, une approche itérative est proposée et

dont le principe est de minimiser I’écart des coefficients de réflexion /7 obtenu entre deux

itérations successives. De plus, ce coefficient de réflexion doit assurer la stabilité. Cette

méthode est définie par I’algorithme ci-dessous oti les données a introduire sont les valeurs

des parametres ts}j (a la fréquence de travail), deR,,, et de I'erreur tolérée €. Les grandeurs
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de sortie sont le coefficient de réflexion de charge I et le coefficient de réflexion de source

L.
1 Iy(n)=2L22C  (Valeur initiale pour Z; = Ry =——)
(1) (n)= Z, + 7, (Valeur initiale pour Z; =G,
S1282111.(n)
2 =8, 1A L o
& L) =S S, I (n)
3) Iy(n)=1Iy(n)
S128211g(n)
T(n)=8;+—5—
1 1-Is(n) .
- e = + B.
(5) Ys(n) Ze 1+ To(n) Gg(n)+ jBs(n)
(6) Y,(n)=Gy - jBg(n)
1
-Y(n)
(7) Tt~ s
7 +tY(n)
(8) si la condition | 7 p(n+1)-1;(n) | <& nest pas réalisée retour a I’étape (2)

En poussant I'erreur € a 10 pour améliorer la précision, les résultats obtenus font de
I’amplificateur un dispositif instable. La solution alternative demeure dans la création d’une
contre-réaction de type série-série par [’association d’un quadriple constitué d’une
impédance shunt. A ’aide du logiciel, nous avons pu déterminer la nature de I'impédance, en

I’occurrence une inductance (figure 3.6).

Port 50Q

o]
Port 50Q vl

Fig. 3.6 : Contre réaction série-série utilisant une inductance
L’avantage de ce genre de structure est de rendre le transistor stable voire

inconditionnellement stable, mais comme la stabilité et le gain sont deux performances

antagonistes, ce dernier sera inéluctablement plus faible (figure 3.7).
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25
| | — Transistor seul
|
|“-~=h—=_,q \L — Transistor avec L=1nF
l T
—_—— 20 = =
m D
E [l \H\\ _\_L\""—h—_\___‘_\_\_%h |
= | o | o
‘ (4} ;\x |
O s ' e, VNS £la b¥ 28 |
| | ﬂ"‘mh L |
| b A0
""---\.\_\_‘_\_‘_H-’
| |
0 —=r 7 oo s e
| 05 1 15 2
| Fréquence (GHz)

Fig. 3.7 : Comparaison des gains du transistor seul et du transistor avec une contre réaction

L’objectif consiste donc a rechercher un compromis entre un gain appréciable et une

stabilité conditionnelle du transistor. Pour cela, nous avons calculé et tracé le gain intrinséque

2 : s
‘SQ I| et le facteur de Rollet K de ce nouvel élément actif, pour différentes valeurs de L
(figure3.8).

21 T T T T T |
| — —» L=0nH (ATFseul) |
20+ e e &)
| l T et
19+ I e _
18 L - L choisie=0.4nH ]

17

4
===

Gain transducique (dB)
>

IIII _]

\ i

15 IE III —]
14| \H |

|

13+ L= 1.5nH < | _!
(inconditionnellement stable) | |

12 | .
i | |

11 | I L I I I if =l I |
0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1:1

Facteur de Rollet

Fig. 3.8 : Evolution de G et de K pour différentes valeurs de L

45



Chapitre 3 Conception d’amplificateurs de puissance

En choisissant L=0.4nH, valeur donnant le meilleur compromis, et en réutilisant la

méthode itérative pour le calcul de /7 et I', (T, =- 0. 34+ 0. 3jet T,=0.35+0.7 ) dont les

valeurs obtenues assurent la stabilité et un gain relativement élevé (figure3.9).

Les cercles de stabilité constituent les frontiéres délimitant les régions de stabilité et
d’instabilité du transistor (Annexe A). Ces régions représentent soit les valeurs des

coefficients de réflexion de source, soit celles de la charge.

S
3l
| ~

~.__ Cercles de stabilité

| g e

—— de sortie

—— d'entrée
Swp Min

Fig. 3.9 : Vérification de la stabilité de I’élément actif

La méthode itérative proposée, avec comme vecteur initial le coefficient de réflexion /7
correspondant a R, , se distingue par une convergence rapide (quelques itérations) méme

dans le cas ou I’erreur admise est trés faible (figure 3.10).
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046_ == =y T —e T T T

0.45\ 08 -8 = 4
0.44 -
0.43 - 1

0.42" i

Module de GammalL
(=]
et

0o 2 4 6 8 10 12
Nombre ditération

Fig. 3.10 : Convergence de ‘F L‘ par la méthode itérative

3.2.4. Conception des circuits d’adaptation

3.2.4.1. Circuits a constantes localisées

A partir des valeurs de /] et/’ > Nous déterminons celles des impédances de source et

I+,
de charge: Z,.=50——=22+77]
8 1 '
Iy
Z; =350 =2]+16j
L I-T J

Comme ces impédances sont toutes les deux a partie réelle inférieure a 50Q, la cellule

d’adaptation de la figure 2.12a est la plus appropriée, I'utilisation des relations 2.51 donne :

=  Cellule d’entrée : L, =1625nH C,=3.61 pF
=  Cellule de sortie : L, =648 nH C;=368pF

Ces valeurs risquent de ne pas étre normalisées (standard) et pour éviter cela, la solution

consiste a utiliser des circuits a constantes semi localisées qui n’admettent pas justement ce

type de contraintes.
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Ces circuits sont réalisés a I’aide de lignes sans pertes. Ils doivent étre de longueur trés faible

par rapport a la longueur d’onde ( # <<M) et vérifient les conditions suivantes [16] :
e pour une self d’inductance L, I'impédance caractéristique Z_ de la ligne doit étre tres
grande comparativement aux impédances qui lui sont connectées. L’expression de la

self est donnée par :

(Z
L: C

Vv

(3.1)

e pour un condensateur de capacité C, 'impédance caractéristique Z_. doit étre, par

contre, tres faible par rapport aux impédances qui lui sont connectées L’expression

de la capacité est donnée par :

/
Y o 5-2
( 7 (3.2)

ou v est la vitesse de propagation de I'onde dans la ligne.

Pour la synthése des lignes, il est plus commode d’utiliser les longueurs électriques

0 = pl, qui s’expriment différemment selon que I’on désire avoir une self ou une capacité :

_2nfL "
pt= Zc (3.3)
pl=2xfCZ- (3.4)

Les impédances caractéristiques des lignes, réalisées en technologie microruban, varient
entre 10 ohms et 120 ohms environ [16]. En tenant compte des contraintes dues a la
réalisation des lignes microruban et en évitant I’apparition des modes supérieurs, nous avons
retenu les valeurs de 100 Q pour ’inductance et de 15 Q pour la capacité. Avec ces valeurs,

les équations (3.3) et (3.4) conduisent a :

= Cellule d’entrée : pli(L;)=58.5° Bt (C;)=19.5°
= Cellule de sortie : Ply(Ly)=233° Py (Cy)=19.9°

En ce qui concerne la self de la contre réaction on aura : B¢ =1.44° pour Zc=100Q

3.2.4.2. Circuits a constantes réparties
Nous avons également décidé d’effectuer une troisiéme conception avec des circuits a

constantes réparties. Par souci de simplicité, nous avons opté pour une seule structure,
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constituée d’une ligne quart d’onde et d’un stub (figure 2.14). Les expressions 2.55 et 2.56

nous permettent de calculer les grandeurs inconnues Z et B/, :
= Cellule d’entrée : Zoy =120 pt, =150°

=  Cellule de sortie : Zoy =412 pt, =131.5°

3.2.5. Conception des Circuits de polarisation et des condensateurs de
liaison
e Dans la figure 2.9, les éléments réactifs n’interviennent pas, on peut donc écrire :
Va = Ral g5 + Vg
Ve = Ryl os + Vs iOV s (I trés faible)
ou Ry et R, représentent respectivement la résistance de drain et la résistance de source.
En prenant R; =R,= 1092, L=5000nH et C=500pF, les conditions citées dans la partie
2.43.1 seront satisfaites. Pour les conditions de polarisations Vy=4 V, I;=60 mA et
Ves=-0.5V, on trouve donc : Vi=4.6V
Ve=-0.5V
Pour le circuit a ligne quart d’onde on prendra Z; = 100Q et Z>= 15Q, et pour celui du stub

radial, on prendra I’impédance caractéristiques de la ligne quart d’onde égale a 15Q.

e Comme le montre le schéma synoptique de I’amplificateur (figures 3.1 et 3.2), il existe
deux condensateurs de liaison, I’un connecté a ’entrée et I’autre a la sortie, vérifiant

la condition :

1
— << 500 (3.5)
Co

Pour f =1GHz, on trouve C >>3.2 pF. Nous avons pris C= 100 pF, valeur généralement

utilisée.
3.2.6. Synthése de amplificateur :

Dans le but de dimensionner les circuits d’adaptation et de polarisation, le diviseur de

Wilkinson et la self de stabilisation du transistor (contre réaction série), en technologie
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microruban (figure 3.11), nous avons utilisé un logiciel de synthese. Les caractéristiques du
substrat utilisées sont :

e la permittivité relative du di€lectrique &, =3 ;

e la hauteur du diélectrique h=1,524 mm ;

e I’épaisseur du conducteur t =17 um ;

e les pertes du diélectrique 6=0.002 ;

e la bande métallique en argent.

Cette procédure consiste a calculer la longueur / et la largeur W de la ligne a partir de

son impédance caractéristique Zc¢ et de sa longueur électrique 6 = S/ (tableau 3.1 et 3.2).

|-<—w—>| Ligne de

transmission

h Diélectrique
I 8¢ Plan de masse

Fig. 3.12 : Ligne microruban

Pour le circuit de polarisation a stub radial, les résultats du tableau 3.2 associés a la

relation 2.50 nous donnent pour #=60° : R=0.5 mm et on prendra R,= 10 mm.
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Circuits DONNEES RESULTATS
d’adaptation 0 (°) Zc (Q) L (mm) | W(mm)
3z Lignel (Ly) 58.5 100 32.525 | 1.0031
; g 2 & Lignel’ (Cy) 19.5 15 9.7655 | 18.639
g g ié 2 Ligne2 (L) 233 100 12.954 | 1.0031
2 | A Ligne2’ (Cy) 19.9 15 9.9658 18.639
3 Ligne quart d’onde (A/4) 90 120 50.586 0.5919
% % 8 = STUB 150 50 79.876 | 3.8428
t% g zcg. 2 Ligne quart d’onde (M/4) 90 41 47.359 | 3.1795
3 STUB 131.5 50 70.024 3.8424
Tableau. 3.1 : Dimensionnement des circuits d’adaptation
DONNEES RESULTATS

0 (°) Zc (Q) L (mm) W (mm)

a lignes Ligne 1 90 100 50.038 1.0031

g % o Ligne 2 90 15 20072 | 18.639

é "é a stub Ligne quart
C 8| radil d’onde 90 100 50.038 1.0031
Lignes quart
Diiseun e d’onde 90 70.7 48.98 2.1229
e e Lignes d’acces
1,2et3 50 3.8428
Self de la contre réaction 1.44 100 0.8 1

Tableau. 3.2 : Dimensionnement des circuits de polarisation, du diviseur de WILKINSON

et de la self de la contre réaction
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Chapitre 4 Simulation des amplificateurs

SIMULATION DES AMPLIFICATEURS

4.1. INTRODUCTION :

L objectif de la simulation est d’analyser les deux amplificateurs de puissance que
nous avons congu pour évaluer leur performance.
Le simulateur non linéaire dont nous disposons, utilise les techniques d’analyse les plus
répandues a savoir :

e la technique basée sur la série de Volterra :

* la technique de I’harmonique équilibrée (Harmonic balanced)

Nous avons opt€ pour la technique de I’harmonique équilibrée car elle peut s appliquer a
n’importe quel dispositif et ce quelque soit le degré de la non linéarité de ses éléments
constitutifs.

Les performances que nous devons évaluer sont :

e les caractéristiques statiques I/V ;

* le gain en fonction de la fréquence :

e legaina | dB de compression ;

* la puissance de sortie et le rendement en fonction de la fréquence;

* le produit d’intermodulation d’ordre trois et le point d’interception.

Pour reéaliser ces simulations, nous devons attribuer un modéle au transistor. Dans notre
cas, il s’agit du modele de Statz présenté dans la partie 1.3.2.

Les résultats obtenus aprés analyse concernent pour la topologie cascade, aussi bien les
amplificateurs a constantes localisées que les amplificateurs a constantes semi localisées et

réparties, et pour la topologie diviseur/combineur les circuits a constantes réparties.

4.2. SIMULATION DES GRANDEURS STATIQUES

A T"aide des parametres du modéle de Statz fournies par le constructeur (Annexe B), et

apres avoir réaliser le montage des figures 4.1 et 4.3 nous avons tracé les caractéristiques

statiques /5 = f(V;,) (figure 4.2) et 1, = J(Vy) (figure 4.4).
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| o B
AR
‘ 1 e 1|

l\l |I L

Sw

(| e

Fig. 4.1 : Montage pour la mesure de 7, = f(Vy)

300 a
S0 Lr2op
| <
E
2]
o
100
\ 0
“| Vds (V)

Fig. 4.2 : Caractéristique [, = f(Vy,) pour -0.6 < Vg (V) <0.6

Fig. 4.3 : Montage pour la mesure de I, = (V)
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—— (—— — e 160
\ '
o] o
. — 120
|
| |
<
. | : = mat
| | =
| L_ — ! 40
| e
| ‘ = B ‘ "o
(N 0.8 06 0.4 02 0
Vgs (V)

Fig. 4.4 : Caractéristique Iy, = f (Vgs) pour Vu=6V

Ainsi, en comparant les caractéristiques I;, = f(Vy,) obtenues par analyse a celles données par
le constructeur [15] (figure 4.5), nous pouvons dire qu’il y a accord seulement pour V faible.
Nous pouvons imputer I’écart observé pour V élevé aux :

* parametres de Statz fournis dans la fiche technique qui ne sont pas complets ;

e erreurs expérimentales ;

250
f """-'---..___‘ +HLE Y
260 s
g 150 W T W
= it | ay
E -"'".'-'-F
= 00 | f] e
=0
e L5 Y
___.-l-"—'-’_‘
_[] r——
0 2 4 & g
Vo (V)

Fig. 4.5 : Caractéristique Iy, = f(V,,) mesurée par le constructeur
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Chapitre 4

4.3. SIMULATION DES AMPLIFICATEURS

4.3.1. Topologie cascade
Dans la figure 4.6, tous les éléments constituant ’amplificateur sont des circuits a

constantes localisées.

Fig. 4.6 : Amplificateur a constantes localisées

Quant a ’amplificateur schématisé par la figure 4.7, ses éléments sont & constantes semi

localisées, mise & part la résistance de polarisation et les condensateurs de liaison.

Fig. 4.7 : Amplificateur a circuits a constantes semi localisées
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Il en est de méme pour I’amplificateur a circuits répartis (figure 4.8).

L
:
Jﬁ?

Fig. 4.8 : Amplificateur a circuits & constantes réparties

A T'aide du logiciel de conception, nous avons tracé le gain en fonction de la fréquence
(figure 4.9), et ce pour une puissance d’entrée de -30 dBm (faible signal), autrement dit, pour
laquelle le transistor n’a pas encore un comportement non linéaire.

Les bandes passantes a — 3 dB trouvées, sont :
* pour I"amplificateur a circuits a constantes localisées, Af= 0.25 GHz
e pour I"amplificateur a circuits a constantes semi localisées, Af= 0.35 GHz

® pour I"amplificateur a circuits 4 constantes réparties, Af= 0.07 GHz

@ 1
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| 30 : | — a constantes localisées

| [ T4 GHz'j
I ‘ i 25-88,Md3 EHT ! ~ aconstantes semi localisées
| et T
| i .
99 ” . AR —— a constantes réparties
% 1 GHz Y :
= 22.22 dB
© o
O |
10— S e
/" 1GHz SN
‘ /1 22.36dB
el 1 i, N
| 0.6 1 1.4 1.6

Fréquence (GHz)

Fig. 4.9 : Evolution du gain en fonction de la fréquence

La différence constatée aussi bien pour la valeur maximale du gain que pour la courbe de
réponse peut s’expliquer par :

e les pertes du substrat (6=0.002) et du conducteur (o) ;

e ['imprécision de la synthese de la ligne microruban ;

e et notamment par le comportement fréquentiel plus sélectif des circuits a constantes

réparties par rapport aux deux autres types de circuits.

Quant aux variations du gain et de la puissance de sortie de la fréquence fondamentale en
fonction de la puissance d’entrée, elles sont représentées respectivement par les figures 4.10,
et par la figure 4.11. Elles nous permettent de déterminer le gain a 1 dB de compression qui
nous enseigne sur I'importance de la distorsion non linéaire.

De I’ équation (2.25), on déduit que le degré de la non linéarité augmente avec la puissance
d’entrée. On peut donc, de ce résultat, dire que la non linéarité est moins accentuée pour les

circuits a constantes semi localisées. A 1’aide de la puissance d’entrée correspondant a G5,

on peut déterminer la puissance de sortie P,z surla figure 4.11.
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(2) Cas localisé
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[
-2.237 dBm &
o 15 21.22dB >
=2
£
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o
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5
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-30 -20 -10 0 10 20
Puissance d'entrée (dBm)

Fig. 4.10 : Gain en fonction de la puissance d’entrée
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2 = :
{ -2.26 dBm E Ll

e it o 15.2dBm T 7 | —~
| 5 R L sl |
L8 ~ "/ ~_||-4.475dBm |
| % | 71K |16.88dBm |

8 ' / | / |~ a constantes localisées (dBm)
‘ E i T 7 / | =

- — ._-' |

E / / | |— a constanes semi localisées (dBm)
| 5 — 7 _4|
| '/' | ‘— a constantes réparties (dBm)
| 0 v Sl o
| #Y 0 -10 0 10 20

Puissance d'entrée (dBm)

Fig. 4.11 : Détermination de la puissance de sortie a 1 dB de compression

Pour soutirer des amplificateurs un rendement élevé, la puissance envoyée a I’entrée du

transistor est:

1 iy Vgs.
Pc = ERe(Vgslgs ) = ER&(VgS "ZT)
e (4.1)

1
Voo
2 B

2
Re(Y,)

Ol |Vgs|= -Vgo=0.5 V, et Y,=0.0034-0.012j (admittance de source calculée dans le chapitre 3)

On obtient alors P, = -3.7 dBm . Cette valeur est utilisée pour le tracé du rendement électrique

en fonction de la fréquence pour les deux topologies (figure 4.12).
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Fig. 4.12 : Rendement électrique en fonction de la fréquence

Les relation (2.16) et (2.20) nous montre bien que le rendement maximal dans notre cas
(classe A avec Visma= 6V et Vimin= 2V) ne peut dépasser 25% pour le modéle linéaire . et
33.33% pour le modéle non linéaire. Les résultats obtenus sont trés proches de ces valeurs et
nous laissent dire que le modéle de statz a un rendement acceptable comparé aux deux
modéles étudiés dans le chapitre 2 (équations 2.5 et 2.10), et ce quelque soit la nature des

circuits utilisés.

Pour I’étude du produit d’intermodulation d’ordre trois, nous devons d’abord fixer deux
fréquences différentes, situées de part et d’autre de la fréquence centrale, telles que leur écart
n'excéde pas une octave [9]. Nous avons choisi des écarts appropriés tels que
2w; -, el 2w, -, soient a I'intérieur de la bande passante, autrement dit -

(2F2-11)-Cfi-f2)< A OBy~ f; < Af /3 (42)
On prendra donc :
* pour I"amplificateur a circuits a constantes localisées, f>-f;,~ 0.08 GHz
* pour I"'amplificateur a circuits & constantes semi localisées, f>-/;= 0.1 GHz

 pour "amplificateur a circuits a constantes réparties, f>-f; = 0.02 GHz

Pour évaluer, dans ce cas, 'influence de ce type de distorsion sur le signal, nous devons
relever a partir des figures 4.13 le point d’interception P;" (décrit dans la partie 2.3.2 de ce

mémoire par la figure 2.5).
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Fig. 4.13 : Comparaison des niveaux du fondamental et du produit d’intermodulation d’ordre3
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Dans la plage de variation choisie pour la puissance d’entrée (-30 dBm a 20 dBm), le
niveau de produit d’intermodulation 2a, -, n’atteint jamais celui du fondamental, et ce
quelque soit la nature des circuits. Par conséquent, le point d’interception P;" existerait pour

une puissance d’entrée supérieure a 20 dBm. ce qui indique un faible degré de distorsion, on
peut donc dire que la self de résonance placée a la sortie du transistor a bien eu I’effet
escompté.

Les spectres des puissances de sorties pour une puissance d’entrée égale a P, sont

représentés dans les figures 4.14. Elles nous montrent que pour le premier cas les raies aux
fréquences moins élevées (a gauche de 1 GHz) sont inférieures a celles aux fréquences plus

élevées (a droite de 1 GHz), contrairement aux deux autre cas.
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(¢) Cas réparti
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Fig. 4.14 : Spectre de la puissance de sortie

4.3.2. Topologie diviseur

La figure 4.15 montre un amplificateur de puissance en topologie diviseur/combineur. Il
est constitué de deux amplificateurs & éléments a constantes réparties, associés grace au
diviseur de Wilkinson. Ce type de dispositifs posséde deux avantages ; chaque avantage peut
étre mis a profit selon que 1’on désire réduire la non linéarité ou doubler la puissance. Mais il
est préférable de combiner deux transistors moyenne puissance, que d’utiliser un seul

composant surdimensionné, et c’est en cela que réside I'un des avantages de la combinaison

des puissances.

Fig. 4.15. Amplificateur en topologie diviseur/combineur a circuits a constantes réparties
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La figure 4.16 illustre les gains en puissance en fonction de la fréquence des deux

amplificateurs a topologie cascade et diviseur/combiné constitués de circuits a constantes

réparties.

On voit bien que pour les deux topologies, les courbes des gains sont
confondues, sauf au dela de 1.3 GHz ou les courbes s’éloignent au fur et a mesure que la
fréquence augmente. De plus, il y a une légere différence entre les valeurs maximales a la
fréquence 1 GHz (22.39dB pour la topologie cascade et 21.64 dB pour I’autre topologie), qui

peut s’expliquer par les pertes dues au diviseur de Wilkinson. Pour justifier ceci, il faut

simplement remplacer ce dernier par un diviseur idéal (figure 4.17)

Gain (dB)

25 = T
A |
20 e |
' / | \
\ _.;f'f |
Y L S TR B U
L= & -LPRE .,
10 = r 2 Yot 'q%‘}hﬂ- |
— Topologie diviseur/combineur ==
~_
5 !
—— Topelogie cascade '\ |
0" !'
06 1 1.4

Fréquence (GHz)

Fig. 4.16 : Gain en fonction de la fréquence pour les deux topologies
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Fig. 4.17 : Gain en fonction de la fréquence pour un diviseur idéal
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On fait maintenant varier la gain en fonction de la puissance d’entrée pour la méme plage
(-30dBm a 20dBm) (figure 4.18). L’analyse nous donne un gain a 1 dB de compression de

valeur 20.64 dB pour une puissance d’entrée de 0.14 dBm.

25 ,'— | e
0.1416 dBm}
‘, | | |2084dB |
20 — | ! T
|
) | ‘
) \
[ e 15 = | = N,
O
10 S = 4‘ = | '
| N |
| | |
5 . ]
-30 -20 -10 0 10 20
‘ Puissance d'entrée (dBm)

Fig. 4.18 : Evolution du gain en fonction de la puissance d’entrée

Si I’on compare cette derniére figure a la figure 4.10c, on remarque que la puissance

d’entrée correspondant & Gygpest plus élevée, ce qui traduit un degré de non linéarité

moindre.

La valeur P, =-3.7 dBm est utilisée pour le tracé de la puissance de sortie en fonction de

la fréquence pour les deux topologies (figure 4.19). On constate que tout comme pour les

gains, les puissances de sortie sont quasiment €gales.
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Fig. 4.19 : Evolution de la puissance de sortie pour une puissance d’entrée du transistor

maximale

Puisque le diviseur de WILKINSON sépare et combine les puissances en deux parties
égales, il est possible que le générateur fournisse a cette topologie une puissance double

2P, =-0.7dBm. Dans ce cas, la puissance de sortie va donc doubler comme le confirme la

figure 4.20 ou la puissance de sortie 4 la fréquence 1 GHz vaut 20.12 dBm. Cette valeur peut
s’écrire 20.12 dBm =(17.12+3) dBm.

30 -
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fra) L e
Z ) s |
P ' e
5 | i
@ |
(o) 0 — - — |
o .f.'l |
= : ,
3]
] / ‘
e |
E ‘
| ; _ ,
30 i —
06 1 14 15

Fréquence (GHz)

Fig. 4.20 : Puissance de sortie en fonction de la fréquence pour une puissance d’entrée égale a

2P,

emax du transistor (topologie diviseur/combineur)
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Pour une puissance moitié, on a trouvé auparavant Ps=17.48 dBm, ce qui montre
qu’effectivement ce type de topologie double la puissance. Ainsi, I’on constate I’avantage le
plus important de cette topologie, elle permet d’obtenir le double de la puissance que peut

fournir un seul transistor.

Quant au rendement (figure 4.21), il est légérement inférieur pour la topologie
diviseur/combineur. Ceci peut étre expliquer par la méme raison qui a influé sur le gain,

autrement dit les pertes dues au diviseur de Wilkinson.

2ol i - i Ly Tpologie cascade
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5 15 | e
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| 0.8 09 1 1.1 1.2
- Fréquence (GHz)

Fig. 4.21 : Rendement électrique en fonction de la fréquence
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CONCLUSION

Afin de déterminer les paramétres de conception de deux amplificateurs de puissance,
I’'un en topologie cascade et I’autre en topologie diviseur/combineur, une méthode itérative a
¢té proposée et mise en oeuvre. Les résultats obtenus indiquaient que le transistor choisi
oscillerait si nous adoptions les valeurs trouvées. La solution alternative consistait donc a
stabiliser le transistor en y adjoignant un quadripdle de retour, formé d’un dipdle shunt, tel
que la contre réaction créée est du type série série. A I’aide du logiciel, nous avons pu
déterminer la nature du dipdle et sa valeur optimale donnant le meilleur compromis gain-

stabilité.

Apreés avoir dimensionné les différents éléments constitutifs de I’amplificateur suivant
leur nature, nous avons simulé les principales grandeurs caractérisant I’amplificateur de
puissance. Les résultas trouvés ont permis de mettre en évidence la supériorité des circuits a
constantes localisés et semi localisées sur ceux a constantes réparties, notamment du point de

vue du gain,de la bande passante et du rendement.

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, bien que le
diviseur/combineur utilisé, en ’occurrence le diviseur de Wilkinson ait entrainé quelques

pertes dues a sa technologie.

En conclusion, il apparait donc que pour soutirer des transistors un maximum de
puissance, la meilleure conception est celle d’un amplificateur a topologie diviseur/combineur
associant des circuits a constantes localisées, si les valeurs trouvées sont standards, ou semi
localisées dans le cas contraire. Ce travail nous a permis aussi de maitriser et la conception

des amplificateurs de puissances et leurs performances.
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Annexe A Cercles de stabilités

ANNEXE A

CERCLES DE STABILITE

L’étude de la stabilité consiste & chercher le lieu des valeurs de /;(coefficient de

réflexion de charge ou de source) donnant la valeur critique }Fjl =1 (coefficient de réflexion

d’entrée ou de sortie), tel que

I-=d+t——=—— Al
" 1-B1I; Wb
Avec:si A=S8;,0B=S8,,1=I, et I;=1]
s A:S’_‘_}gm@:S”,]} :FS el I:':rg
Ce lieu correspond a un cercle de rayon R; et de centre £, ou :
LS‘ Lg'
R, = ,'j 2.'?
1B -|47]
, (A2)
(B-44")
Q===
1B -4

e Sile cercle 2 ne contient pas le centre de I’abaque de Smith le domaine qu’il délimite
correspond a des valeurs deI; engendrant I’instabilité. Pour éviter toute instabilité, il

faut donc repousser ce cercle d’instabilité en dehors de I’abaque de Smith (figure A.1),

soit respecter la condition :

|Q,|-R, > 1 (A3)

La stabilité est alors inconditionnelle.
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Fig. A.1 : Lieu du cercle représentant le lieu de I'; dans le cas d’une stabilité inconditionnelle.

La figure A.2 montre le cas d’une stabilité conditionnelle. La zone d’intersection des
deux cercles définit la zone d’instabilité. Dans ce cas n’importe quelle charge passive ne peut

pas étre choisie.

Zone d'instabsihie

Fig. A.2 : Lieu du cercle représentant le lieu de I, dans le cas d’une stabilité conditionnelle.

e Sile cercle 2 contient le centre de ’abaque de Smith, c’est alors le domaine qu’il
délimite qui est une zone stable. La figure A.3 montre un cas de stabilité

conditionnelle.
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Zane dmstabilié
Fig. A3 : Lieu du cercle représentant le lieu de T, dans le cas d’une stabilité conditionnelle.
Dans le cas de la figure A.3, pour éviter qu’il y ait une zone de Z; interdite il faut satisfaire :
R;- i—Qz‘ >1 (A.4)

En regroupant les deux inégalités (A.3) et (A.4), la stabilité est inconditionnelle si :

IR, -|25]| > 1 (A5)
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Annexe B Le transistor ATF-34143

ANNEXE B

LE TRANSISTOR ATF-34143

L’ATF-34341 est un transistor PHEMT de largeur de grille de 800um, il est a boitier
plastic type SOT-343 a quatre pattes (figure B.1)

oraim [[ ] < [ ] source
(a8
SOURCE T ([one
Pattes de connexion Boitier SOT-343.

Fig. B.1: Transistor ATF-34143.

Ses paramétres S mesurés pour le point de polarisation Vi = 4 v, las = 60 mA, dans la

bande de fréquence [0.5 - 5] GHz, sont représentés dans le tableau B.1

f S S, NP Sy
(GHz) | module phase | module phase | module phase module  phase
0.5 0.95 -41 12.454 150 0.028 68 0.29 -41
0.8 0.89 -65 11.654 134 0.039 57 0.24 -67

10 | 085 | -83 | 10549 | 123 | 0.047 49 0.23 -84
15 0.78 -111 8.646 103 0.060 38 0.21 -114
1.8 0.75 -122 7.873 95 0.065 33 0.21 -125
2.0 0.73 -133 7.207 87 0.069 29 0.20 -136
2.5 0.69 -151 6.149 73 0.076 22 0.19 -155
3.0 0.67 -168 5.345 60 0.083 15 0.19 -171
4.0 0.64 161 4232 37 0.094 3 0.18 162
5.0 0.63 134 3.501 16 0.105 -10 0.19 135

Tableau. B.1 : Parametres de répartition de I’ATF-34143 pour Vs, = 4V, Lss = 60 mA
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Le transistor ATF-34143

Les caractéristiques de son modéle de Statz sont données par le tableau B.2

Nom Description valeur | Unité
o Parametre de claquage du drain 4 V'
B Transconductance 0.24
b Parameétre de controle de transition 0.8
A Conductance de sortie 0.09
Cas Capacite drain-source 0.04 pF
Cea Capacité grille-drain 0.16 pF
Css Capacité grille -source 0.8 pF
Lsg Inductance de source 0.0025 nH
La Inductance de drain 0.0075 nH
Lg Inductance de grille 0.0075 nH
FC Capacitance de déplétion de grille (du modéle de diode) 0.5
Vi Tension de jonction interne de grille 0.7 \%
V7 Tension de pincement du modéle -1 \'%
Ay Paramétre de capacitance 02
Ay Parametre de capacitance 0.2
FNC Coefficient de bruit 10°

L’expression mathématique pour ce modeéle, dans la zone de saturation, devient :

Tableau. B.2 : Paramétres de Statz de I’ATF-34143

0.24(V (1) +1)?
CIH08(Vy(1)+1)

](f.s'(")

(1+0.09V,(1)) pour Vy

5= 0.75 1V



