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Résumé

L’amplification & large bande est un probléme important dans la conception des systémes de
communications a haut débit et de guerre €lectronique. Nous présentons, dans ce mémoire, certaines
méthodes de conception d’amplificateur petit signal & large bande. Nous illustrons avec des
exemples les procédures de synthése des circuits d’adaptation pour les amplificateurs a large bande
a gain élevé ou a faible bruit, Nous présentons aussi I’amplificateur distribué conventionnel (ADC).
Ce dernier est considéré parmi les dispositifs les plus attractifs pour les systémes qui exigent de la
bande ultra large. Malgré qu’il soit important, le produit gain-bande passante de I’ADC est limité.

Notre contribution, dans ce meémoire, est de proposer des techniques pour franchir cette limitation.

Mots clés : amplification a large bande, adaptation d’impédance a large bande, produit gain-

bande passante, amplificateur distribug.

Abstract

The broadband amplification is an important probléme in high speed communication and warefare
system design. We introduce, in this dissertation, some techniques of broadband small-signal
amplifier design. We show with examples the procédures to design wideband amplifiers for high
gain or low noise process. We introduce, also, the conventionnel! distributed amplifier (CDA) witch
is considered among the the most attractive devices to operate in ultra large band. Despite it’s great
quantity, the gain-bandwidht product of the ADC is limited. Our contribution, in this dissertation, is

to propose some techniques witch overcome this limitation.

Key words : broadband amplification, broadband impédance matching, gain-bandwidht product,

distributed amplifier.
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Glossaire

Ga : gain en puissance disponible
Gy, : gain en puissance
Gr : gain en puissance transducique

Zy : impédance de normalisation

Z.: impédance caractéristique

[y @ coefficient de réflexion d’entrée

[out : coefficient de réflexion de sortie

[y : coefficient de réflexion du générateur

'L : coefficient de réflexion de charge

f; : fréquence de coupure

o : pulsation de coupure

Zs: impédance caractéristique de la ligne de grille

Z4: impédance caractéristique de la ligne de drain

Zog : impédance caractéristique de la ligne de grille en basse fréquence
Zpq : impédance caractéristique de la ligne de drain en basse fréquence
Zin - impédance d’entrée

Zout - impédance de sortie

Y, : admittance d’entrée

Yout : admittance de sortie

Sij : paramétres de répartition

Yjj : parameters admittance

FET : transistor a effet de champ

MESFET : transistor a effet de champ métal-silicium

MOSFET : transistor a effet de champ métal-oxyde-silicium
HEMT : transistor a effet de champ hétrojonction

finax : fréquence maximale d’utilisation (d’oscillation)

gm : transconductance

gmeq © transconductance équivalente

GBP : produit gain-bande passante

ADC : amplificateur distribué conventionnel

ADE : amplificateur distribué effilé

ADSTC : amplificateur distribué avec sections a transistors en cascade
CADSS : cascade d’amplificateurs distribués a une seule section
ADLA : amplificateur distribué a ligne active

F : facteur de bruit

Frin : facteur de bruit minimum

Yopt : admittance optimum pour le minimum de bruit



Sommaire

Introduction ...........oooooiiiiiiii 1

Chapitre 1 Généralités sur "amplification en micro-ondes

LT INroduCHioN ......vveivsies it e .3
1.2 Configuration d’un amplificateur en micro-ondes ......................ooooii 3
1.3 Définitions des gains en PUISSANCE ... ...vvvirneeneeeineitee e 3
IR s - S ————————————— 3
1.3.2 Gain disponible de PUISSANCE .. vuvvvivinineiiiiet e 4
1.3.3 “Galty SIPUISSIMICE sussis sodies 65550550 AaHi siomnmnnoms nesimssn sisisns s soaien sosissisnms /o ess s s sy FEpipes 5
(IR0 R ———————————————————————————————— 5
L5 BIUIT oottt e e 7
1.5,1 FRCIBUL T8 BIUIL 546 55 60 simesmoms 1amss rommmnsmsns nmsam asnmams snommsammas s amsnisss 5o s ssssiss s sss s ¥
1.5.2 ‘Casd un ampPIIFICHIEUNT v suonvens 5556 555 565 s rmnsassassmms st eome s oo e 2 G 7
1.5.3 Cas:d amplificateurs: reaseatle) .. mumum: wevs s 55ia o momns sams ses s o samme comos e 7

Chapitre 2 Conception d’amplificateur a large bande

2.1 Adaptation d’impédance a large bande ..............coooiiiiiii 9
2.1.1 Notion de I’adaptation d’impédance a large bande ............covueeevrenevrineaniiienin, 9
2.1.2  Approche analytiqUe ........c.oiuiiniiiiiieiie e e 11

2.1.2.1 Procédure basée sur la théorie générale d’adaptation a large bande ....................... 11

2.1.2.2 Procédure directe de GIannini ...............ooooiurornoiesisieeie e 14
2.1.3 Approche numérique (itérative) ................. OB S S S i e 19
SN T G L R —————————————— RSO 19
2.1.3:2 Approche GRABIM . icouecussivss siosnnse snesnnon nnsonsnennms « semas sooss samss soess s swsns s50 19
a) Premiére dtape : recherche & quadrillage u: svvvvimivesmiiinimses sismmensmsssnsasemrasnsssmmmmsesn. 20
b) Deuxiéme étape : RaffINemMent ............oooiiiiiiiiiiiio e, 21
2.2 Procédures de conception d’amplificateur a large bande ...............c.ooviiiiniiiiiininn., 23
22,1 INErOQUCTION L.ttt e e e e, 23
2.2.2 Cercles de gain CONSIANT .....uivuirniiriiieiteiiee et e, 24
a) Cercles de la désadaptation CONSLANTE ........ouvveuniiniie i, 24
b) Les cercles du gain en puiSSance CONSIANT .. ....uvvuirvsisin ettt eie e eeeeeee e 25
¢) Cercles de facteurdebrulteonStant ; iy sesvsesrsyennom o6 550,565 fosine rmmms somms rresesmmmemmm 26
223 LegBauivalontss yemem seusm auseans im0 538 G0 s v o camme s namms o 26
2.2.4 Procédure basée sur le gain en PUiSSANCE ..........oveerninee e 28
2.2.3 Procédure bas€esur la Fasteur du Uil cooovism srome sun s o5t rasss weonsansstensnsoms tress o 28
2.2.6 Exemple de conception d’amplificateur a large bande et 4 gain élevé ...................... 29
2.2.7 Exemple de conception d’amplificateur a large bande et a faible bruit .................... 32

Chapitre 3 Amplificateurs distribués

Bl TInboduetien. . pewss sesenms memome s we RS ATRS I SR ST SRS ISR RS 35
32, CRigSEHSTqHEs PENBIIBIEE v omomssmmsmpannommns s wmm eemssmesms Raswsossms wme 37
a) Gain en PUiSSance ..............ceceeenivnernnnnn. e 37
k) Produitigaih— hande pasSeitei. . ovmmw smvwm semmms yiae sosssnsmsss 8o Ho8sewwen s eivs 38
C) BIUIt oot e 39
3.3 Compromisidans la coneeplion des ALC siouinssmesson snmsveon wesmess sons sive s iiese 41

3.4. Amplificateur distribué passe-bande ............ccooiiiiiiiiiiiiis e 44




Sa I N g
IMLMMEQUE — i“a*“
{ i) |
Ecole Imwnalo Polytechnlqus /

Chapitre 4 Configurations a base d’amplificateurs distribués

e e 49
4.2 Amplificateur distribug effijé ( Tapered distributed amplifier) ..., 49
497 DIOMUGHIN woocvvescvicsvestorscereesmvsstessoem s 49
4 Bl 00 18 SHUGRLE v 49
4.3 Amplificateur distribué avec sections & transistors en cascade .......... . 56
43y TOROR wecsioroosnsnrovmbenicomoosns 56
4.3.2 Analyse de PEIPIHORIEUT ottt 57
4.3.3 Exemple de COROEPHON AUN ADETC oot ssmrnsmssarens e 58
4.4 Cascade d’amplificateurs distribués a une Seule SeCtion ...........o.ovvueveereirss 62
R 62
4.4.2 Analyse de VAMPUFCRIEUT oo vvoeeiceeeavenms oo 63
15 IO 1o ssosressoson 64
4.5 Amplificateur distribué 4 compensation par ligne active...................... .. " 66
4y DOBOON s vt 66
4.5.2  Description et N 66
4.5.3 Exemple de CORCEPHON AW ADLA «...ooovvvvvorsrroosssooni 70
COBCSION ..ot 73
Annexes
e B 018 3t 58 845 e 18 s 8551 s 75
Annexe A2 ... BT s e AR SSSATEGT B S B s v s S5 e 76
o A S e s s e s e ot e S 79
B 81
86

Bibliographie ...



Introduction

Introduction

Durant ces deux derni¢res décennies, le domaine des télécommunications a
colossalement évolué. La demande, de par le monde, en la matiére de transfert
d’information avec grande vitesse constitue un  véritable souffle pour
I’épanouissement de ce secteur. Aidés par le progrés de la technologie des semi-
conducteurs, des spécialistes ont investi les micro-ondes pour atteindre des bandes
passantes de plus en plus larges [1,2].

Dans les équipements de réception ou d’émission, les amplificateurs ont un role
capital. Nous abordons, dans ce présent travail, certains problémes liés a ces
dispositifs en fonctionnement linéaire et 2 large bande.

Apres un bref rappel, en premier chapitre, de quelques notions sur I’amplification
en micro-ondes, nous abordons, dans le deuxiéme chapitre, certaines techniques
rencontrées dans I’amplification a large bande. Dans cette derniére, le probléme est
généralement ramené a celui d’adaptation d’impédance a large bande dont nous
présentons, a cet effet, quelques approches utiles. Certaines de ces derniéres sont
analytiques et reposent sur la connaissance du modéle de I"impédance & adapter et de
la réponse du gain du circuit d’adaptation. Elles sont donc simplificatrices et
approximatives quant a leurs applications en monde réel. Les autres méthodes sont
numeériques (itératives). Elles s’appliquent sur les valeurs discrétes des impédances a
adapter qui peuvent étre extraites a partir des parametres de répartition S. Parmi ces
méthodes, nous citons la technique de la fréquence réelle (real frequency) [3] et
I’approche & quadrillage GRABIM (grid approach to broadband impedance
matching) [4]. La premiére, certes la plus ancienne et la plus populaire, repose sur
une problématique mathématique compliquée et fait appel a une optimisation moins
stre. La seconde, par sa simplicité et son efficacité, peut présenter une alternative a
cette technique. Dans ce mémoire nous développons la méthode GRABIM et nous
I"appliquons dans la conception d’amplificateurs a large bande soit a gain élevé ou a
faible bruit.

Dans le troisiéme chapitre, nous présentons 1’amplificateur distribué

conventionnel (ADC) a base de MESFET. Celui-ci permet de travailler sur de trés
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larges bandes, qui peuvent s’éfendre du continu jusqu'da quelques dizaines de
gigahertzs. L’idée dans un tel amplificateur, est de permettre ’addition des
transconductances des FET en séparant leurs capacitances au moyen des lignes de
transmission artificielles. L’ADC permet d’avoir, en outre, un produit gain-bande
passante important avec de faibles VSWR et & I’entrée et 4 la sortie et un facteur de
bruit acceptable [5]. Ce qui fait de lui I"'un des amplificateurs les plus attractifs dans
les systémes exigeant de larges bandes.

Bien que ’ADC posséde des caractéristiques intéressantes, son produit gain-bande
passante est limité [6]. Le quatriéme chapitre, ou se trouve I’essentie] de notre
contribution, est consacré a 'quelques configurations, a4 base d’amplificateurs
distribués, qui permettent de surmonter cette limitation. Parmi ces derniéres, une
structure appelée amplificateur distribué effilé ADE permet théoriquement de
doubler le gain en puissance. Nous montrons que certains transistors ne peuvent pas
ctre utilisés, car ils ne vérifient pas les équations qui régissent le fonctionnement de
ADE. Notre premiére contribution consiste alors & apporter une modification 4 la
structure de 'ADE avec I'établissement d’une nouvelle formulation pour répondre &
ce probléme de faisabilité.

Notre deuxiéme contribution consiste & concevoir une nouvelle configuration,
permettant I’amélioration des performances de I’ADC en augmentant le gain de
chaque section constitutive de I’amplificateur par une cascade de deux transistors
connectés au moyen d’une ligne de transmission artificielle [7]. Nous montrons et
nous illustrons avec un exemple que notre configuration permet d’avoir un produit
gain-bande passante bien supérieur & celui de PADC pour le méme nombre de
transistors utilisés.

Notre troisiéme contribution porte sur le probléme de la compensation des pertes
responsables de la détérioration du gain et de la bande passante. Nous proposons, &
cet effet, un circuit actif convenable et capable d’opérer effectivement sans altérer ni
le gain ni la bande passante de ’amplificateur.

Nous terminons notre travail par une conclusion et des perspectives.

e
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Chapitre 1 Geénéralités sur I’amplification en micro-ondes

Chapitre 1

Généralités sur Pamplification en micro-ondes

1.1 Introduction

L’amplificateur combine un ou plusieurs éléments actifs avec des circuits passifs. En
micro-ondes, les techniques de conception des amplificateurs utilisent pleinement les
concepts développés dans I’étude des lignes de transmission, des quadripéles, et I’abaque
de Smith [8 ~16]. Le développement du concept des matrices de répartition S est aussi

I"une des clés dans la conception des amplificateurs micro-ondes.

1.2 Configuration d’un amplificateur en micro-ondes

La figure 1.1 montre la configuration de base d’un amplificateur micro-onde,

T g rDul
Zy
E, e < Z
. M y - Q . o M, "
] L | E—
1 rL
Pan P in Pavc | PL
Disponible Effective Disponible Effective

Fig. 1.1 Configuration d*un amplificateur micro-onde

-L’amplificateur est constitué d’un transistor (Q) et des réseaux passifs sans perte a
Fentrée (M) et 4 la sortie (M,). Ces derniers doivent permettre  la production des

coefficients de réflexion I, et I" L.

1.3 Définitions des gains en puissance
1.3.1 Gain transducique

Le gain transducique est défini comme le rapport de la puissance absorbée P par

la charge a la puissance disponible Pavg au générateur (B, Z,)

3
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o Bf
TP > Ou avg 87,

avg

Le gain transducique Gr est le plus utile car il tient compte des pertes d’adaptation aux
acces d’entrée et de sortie dans le circuit. Il s’exprime en fonction des parametres S du

transistor normalisés & 50 Ohm et des coefficients T ¢ €t I}, comme suit [8]:

AL Pl a-Ig .
[(1”Surg)(l_Szer)_SlemrgrLr |

Gy =

Cette expression indique que les parametres de conception sont I” ¢ et [ qui s’expriment

respectivement : ‘
s (1.2)
7 +Z, '
Z -z
=ZL %o o
TL_ZL+ZO (1.3)

ol Zg et Z;, sont respectivement les impédances de source et de charge vues pas le

transistor. i

Gr peut aussi s’exprimer en fonction des coefficients de réflexion d’entrée TGy et de
sortie I'yy par les expressions suivantes :
=[S, Fa-In )
_a-lr] lole Ll (1.4)
leI}anJEII—SZZFL! |

G

B (1~J1“g]'>lf’zrl - 2") (1.5)
)] _Sllrgl- [l - l_‘ou!rL

G,

Le gain transducique est maximum lors u’on a une adaptation conjusuée aux deux
Jug

acces de I’amplificateur ou & Pentrée et a la sortie du transistor. Ceci correspond & la
D D

conception d’un amplificateur & gain élevs,

1.3.2  Gain disponible
Dans la conception des amplificateurs a faible bruit, le facteur de bruit F est

principalement déterminé par I'impédance d’entrée. En geénéral, on utilise un réseau a

Ientrée pour un minimum de bruit et un résean de sortie pour un maximum de gain.
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L’admittance Yopt correspondant au minimum de bruit coincide rarement avec le
conjugué de I’admittance d’entrée, causant ainsi une désadaptation a I’entrée.
Le gain disponible est défini par :

puissancedisponible dlasortie P

G = avo

4 . . ; T 7 =
puissancedisponibleau générateur P{wg

Le gain disponible G, est un cas particulier du gain transducique et peut étre donné, en

remplagant I, par le conjugué de I” (I, ) dans l’expression (1.5), par :

our

(]“If g{ 2)!‘921J2

A 2 2 (1.6)
=S, )

1.3.3 Gain en puissance

Dans certains circuits, on cherche une désadaptation a la sortie et une adaptation a
Pentrée. Pour un amplificateur de puissance, par exemple, 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

G Puissance délivrée alacharge: P

» puissance entrante P

in

G, est aussi un cas particulier du gain transducique lorsque ’entrée est adaptée (I, =T7).
On obtient ainsi & partir de I’équation (1.4) :

G = (I_JFL[z)'Szi.z (1.7) : '

’ a“fl—;nr)'l*Szer

2

1.4 Stabilité

A une fréquence donnée, un quadripdle est stable si les conditions suivantes sont

satisfaites :

+TL Sl2 SZ]) (18)

llﬁmI :IS“ 1_"1—1; Szz

et
Fg Sl’.l SZI

iy <1 (1.9)
| 1T, 3,

out

o
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Sur I’abaque de Smith, les zones de stabilité sont limitées par les cercles décrivant
=1. Les rayons R; (i=1, 2) et les centres (; de stabilité d’entrée et de

IT,|=1 et [T,
sortie sont donnés, respectivement, par [8]
Q = (Su "AS2*2)$
2 2
[Sul” 14| o
R = ‘S 2] || (1.10
Jsul” -1
( , = (Szz ﬁASI*l)*
) rSzz i HIA ) g
/1S (111
Tl 14
ou A HSH S, =S, S, ' <l (Aestle déterminant de la matrice S)
Un exemple de cercles de stabilité 4 ’entrée est montré par la figure 1.2
‘/’ﬁ_-ﬂ\‘.
- / \'«
/ 3
|
| )
. f"—wTJTE ?"“-.“ ,/‘J
S R
I# / ,}v ‘:,r—ﬂx_,\-:::;‘ Irinl > 1
[ (o~
| =
g ' ‘.\\ - J!?
k! P
Y A
-~

Fig.1.2 Exemple de cercles de stabilité

Un quadripdle est dit inconditionnellement stable s’il est stable quelles que soient les
charges passives placées & I’entrée et 4 la sortie. Il est conditionnellement stable s’il

o
existe des charges passtves a ’entrée et & la sortie qui le rendent stable
En combinant les expressions (1.8) et (1.9), les conditions de stabilité peuvent étre

reformulées sous le critére suivant
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-
&

:H]A]z_"gnll_ L >1 - , (1.12)

2515

S22

ou

K est un nombre réel appelé facteur de stabilité de Rollet.

1.5 Bruit
1.5.1 Facteur de Bruit

On définit le facteur de bruit F & partir des rapports ‘signal / bruit’ calculés ou mesurés
a I’entrée et a la sortie & la température normalisée Ty = 290° K -

S/N
[ e

entrée

S/N

sortie
En pratique, fout les circuits générent du bruit. Ce qui fait que ce facteur est toujours

supérieur a I'unité. En général, il est exprimé en dB.

1.5.2 Cas d’un amplificateur

Le facteur de bruit est généralement donné par :

2

(1.13)

Y Y

opt

F:Fmin+RH
G

5
ou :
- Fpu est le facteur de bruit minimum du transistor.

- Yop est 'admittance 4 présenter a I’entrée du transistor pour obtenir le facteur de

bruit minimum.
- R, estlarésistance équivalente de bruit.

- Gy et Y, sont respectivement la conductance et [’admittance vues de ’entrée du

transistor.
1.5.3 Cas d’amplificateurs en cascade

Une chaine de n amplificateurs caractérisés par leurs gains disponibles Gai (1= 1,2 ..n)

et leurs facteurs de bruit F; est représentée en figure 1.3.
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Fig. 1.3 amplificateurs en cascade

Le facteur de bruit de I’ensemble est donné par expression :

Fyl  Fol F -]

ZA S e C formule de Friis 1.14
C’AJ GAJGA2 Gu@;z"'@x(n—z) ( ) ( )

F=F

Draprés cette expression, on a towjours intérét & placer en début d’une chaine un

amplificateur & faible bruit et & gain &levé autant que possible pour masquer I’effet du
| bruit apporté par les étages suivants.
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Chapitre 2
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d’amplificateur 3 large bande.

2.1 Adaptation d’impédance 3 large bande

2.1.1 Notion de Padaptation d’impédance 3 large bande
Le probléme de "adaptation d’impédance a large bande differe de celui de I’adaptation
a bande étroite qui consiste & transférer Je maximum de puissance autoyr d’une certaine
fréquence. Dans le premier, le gain et Ia largeur de la bande bassante sont directement
liés et présentent deux parametres antagonistes. Fp effet, comme le montrent Bode et
Fano [10,17], 11 existe une limitation due 3 Ia dépendance de Uimpédance & adapter de Ié
fréquence. Dans le cas de PPexemple on Ia charge & adapter egt constituée d’une capacité
. en paralléle avec une résistance ( figure 2.1), et si I" egt le coefficient de réflexion a

Pentrée du circuit d*adaptation, la limitation fondamentale prend alors Ia forme :

v 1 .
J Log, ( %Jda) SEEE (formulation de Bode) (2.1

=

Circuit
d’adaptation

(réactif)

Fig.2.1 Exemple d’adaptation d’impédance

Une représentation illustrative de la relation (2, 1) est donnée par Ia figure 2.2.
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A

=7/ (RC
N

®c ®

Fig. 2.2 Représentation illustrative de 1’équation de Bode.

Le sens de I’équation de Bode est que ’aire S sous la courbe (figure 2.2) ne peut pas

étre plus grande que 7 RC Ainsi, si une adaptation est exigée A travers une certaine

largeur de bande, ceci ne peut se faire qu’au détriment du fransfert de puissance dans la
bande.

La meilleure ufilisation de la surface S est obtenue iorsque, évidemment, 7] est
maintenu constant sur la bande désirée limitée par o, et mis égal & I'unité dans le reste
du spectre. Ce qui donne

7/ C
\[[=e”forc 5 @< (2.2)
0 ' ailleirs -

Un circuit qui remplit exactement ces conditions ne peut &tre obtenu en pratique vu le
nombre infini d’éléments que cela exige.

La figure (2.3) illustre la forme générale de ’atténuation dans la bande passante, pour
un circuit d’adaptation d’impédance passe-bas, en fonction de 1/Q (Q est le facteur de
qualité¢ de I'impédance passe bas a adapter), pour différents nombres d’éléments réactifs
du circuit [12]. Pour une fréquence de coupure donnée, I’atténuation diminue lorsque le
nombre n d’éléments utilisés augmente. Mais au dela d’une certaine valeur de n

(généralement égale & 4) [10], ’amélioration obtenue est faible, voire négligeable.

£ -
.3 q pick

Fig. 2.3 atténuation (pertes par réflexion) en fonction de 1/Q [12 ]

L)

10



Chapitre 2 Conception d’amplificateur & large bande

Les réseaux d’adaptation & large bande peuvent €tre congus analytiquement ou
itérativement (numériquement). Parmi les méthodes de synthése analytiques, il v a
I'approche classique de Fano et Youla , I'utilisation des transformateurs en lignes de
transmission, synthese directe de Giannini , etc. Les méthodes numériques les plus
usuelles sont : la fréquence réelle, la synthése par I’approche & quadrillage, la technique

de la transformation Q , etc.

2.1.2 Approche analytique
Dans la méthode analytique, le transistor est supposé unilatéral. Ce qui permet de
concevoir les circuits d’adaptation d’entrée et de sortie séparément, Pour évaluer
P'unilatéralité du transistor , le facteur suivant peut étre utilisé :
o 1S, 118 ]IS 1S
(1~[S”lz)(1-—[52212)

Tant que ce facteur est proche de zéro, le gain transducique peut étre confondu avec le

21

(23)

gain unilatéral correspondant a [S), |=0.

Dans le cas du MESFET en général, si celui-ci est considéré unilatéral, I’impédance
physique d’enfrée est approximée par un circuit RC série et celle de sortie par un circuit
RC paralléle.

Comme méthodes analytiques d’adaptation d’impédance a large bande, nous
- présentons dans ce qui suit ’approche basée sur la théorie générale d’adaptation & large
bande de Fano et Youla et I’approche directe de Giannini,
2.1.2.1 Procedure basée sur la théorie générale d’adaptation 2 large bande

Considérons le probléme d’adaptation & large bande représenté par la figure 2.4,

ou M représente un circuit passif sans pertes et sert 4 adapter Z; a R,

M

R, = HE?

K3
Za

Fig.2.4 adaptation d’impédance & large bande

11




Chapitre 2 Conception d’amplificateur 4 large bande

Nous avons alors :

G(-s%) = Sy (S)‘z = I_ISII (S>lz =1~15,, (S)lz (24
RO | 2.5)

B2+ Z,()
ous=jw. (j*=-1).
Les pbles de Sx(s) dans le demi-plan droite (RHP) sont les péles de Z1,(-s), étant

donné que les autres termes (Z.(s) et Zo(s)) de I’équation (2.5) n’ont pas de pbles dans ce

demi-plan. Soients; (i=1, 2, ..., p) les pbles de Z;(-s) et B(s) la fonction définie par :

B(s):f]s_sf (2.6)

i S+,

Le coefficient de réflexion correspondant au gain transducique réalisable est donné

alors par :

£3(8)= 2, (=9) B(s) ©.7)

p(5) =S, (8)B(s) = AGISAL

B(s) représente, en effet, une fonction passe tout et a pour role ’annulation des pbles
RHP causés par Zi(~s). Ainsi, p(s) comporte des pdles dans le demi-plan gauche (LHP)

seulement. En remplagant 1I’équation (2.7) dans les équations (2.4) et (2.5), nous

obtenons :
_2r, (8)B(s) _
Z,(s)= )=o) Z,(s) (2.8)
7, (s) = 22 J;ZL ) (2.9)
lo(s) =1~ G(=s?) (2.10)

Pour que le systeme soit stable (réalisation par des circuits passifs oblige), la condition

sulvante est nécessaire :

0= G(=s?*) <1 (2.11)
Pour G(— s?) donné, p(s) peut étre déterminé par la factorisation spectrale :
2 N(Sz)
=5)=1-G(~s")=—"~ 2.12
p(8) p(=5) (=57) M) | (2.12)
N(s?) et M(s*) peuvent étre décomposé en :
N(s%) = n(s).n(-s) (2.13)

12



Chapitre 2 ' Conception d’amplificateur 4 large bande

M(s*) = m(s).m(-s) ‘ (2.14)
ou les polynémes n(s) et m(s) sont formés par les zéros LHP de N(s?) et M(s%)
respectivement.

Ainsi, nous obtenons :

o(s) = +75) (2.15)

Connaissant ’expression de p(s), on peut alors déterminer I"'impédance de sortie Z,(s)
en utilisant 1’équation (2.8).

Le signe a assigner a p(s) est celui de p(0) dans le cas d’un circuit d’adaptation passe
bas, et de p() en cas d’un passe haut. Pour un type passe bande, on peut essayer les
deux signes (+ ou -) pourvu que Z,(s) soit une fraction de polynémes Hurwitziens.
Exefnple :

Soit & déterminer un circuit qui permet d’adapter une charge constituée d’une
résistance (R = 1 Ohm) en paralléle avec une capacité (C = 1.39 pF) 4 une source Ry =
0.5 Ohm). Le gain transducique spécifié est une fonction de Chebyshev passe bas de
second ordre (n = 2) avec un facteur d’ondulation & = 0.5dB et une pulsation de coupure

.= 1 rad/s .

L’impédance & adapter est :

1
Z (§) =
() 1+1.39s

Z1(-s) contient un seul pdle et la fonction passe tout correspondante est :

_s—1/1.39

B
)= 7130

La fonction du gain a réaliser est :

k, 1
) 2 B 2 4“" 2
1+g'c,;[%j 1+0.12202 (4o™ ~ 40* +1)

Pour vérifier la réalisabilité du gain spécifié, il convient d’utiliser, dans notre cas, la

Glw*)=

formule donnée par [10] pour une fonction de Chebyshev passe bas :

k]

' 2sin —
Ji=k, = esinh { nsinh | sinh [ ~sin = |- — 27|\ (formulation de Youla) (2.16)
" n £ RCaw,

13
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Chapitre 2 Conception d’amplificateur a large bande

Les données que nous avons remplissent la condition (2.16). Il est aussi utile
d’exploiter la table donnée en Annexe (A1) pour déterminer la fonction Chebyshev passe
bas optimale.

Nous allons calculer p(s) :

st+s?+0.25
st 45t +2.298

p(8) p(=5)=1-G(-s*) =

la factorisation donne :

s2+0.5
s 41,4255 +1.516

p(s)=%

Le signe & assigner & p(s) est celui de p(0) :

_ZE(O)~ZL(0)B(O)_ 0.5-1 0-0.719 0.5
Z,(0)+Z,(0) 0.5+1 040.719 1.5

p(0)

En utilisant les €quations (2.8) et (2.9), le calcul donne :

0.707s+0.504
0.013s” +0.009s +1

Z,(s)=

Avec la division successive (méthode de Cauer [18] ), nous obtenons :

Z,(s) = ! | ]

0.013s + —
0.707s+0.5

Nous remarquons dans I’expression de Z,(s) que la résistance de terminaison est égale

a la résistance de source (Rg = 0.5 Ohm). Ainsi, nous n’avons pas besoin de

transformateur d’impédance dans ce cas.

Le schéma du circuit obtenu est montré par la figure 2.5.

050 0.707 H

: |
—~0013F —_139F % 10

PN O)—
A

Fig. 2.5 Circuit d’adaptation

2.1.2.2 Procédure directe de Giannini
Selon I’expérience [10], la topologie générale des circuits d’adaptation proposés est
composée de 3 4 5 éléments. Giannini [19] propose deux structures intéressantes et

montrées utiles dans [’adaptation des FET.

14
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Chapitre 2 Conception d’amplificateur 4 large bande

Les schémas des circuits d’adaptation sont montrés par les figures 2.6 et 2.7. Les

valeurs des éléments constitutifs sont déterminées en imposant une adaptation aux

extrémités da la bande désirée [ay, wy].

)
f.f
=

‘,

=

-

}
i
:
Ro L | 8L_"q z
B
] I
.‘ !
Fig. 2.6 Circuit d’adaptation A
Yo Y, |
C, _‘,:L L
|
LT
§
i Lo C] 7.
;
|
i
4

o

Fig. 2.7 Circuit d’adaptation B

Le circuit de la figure (2.6) s’applique si la condition suivante est vérifide -

Gl(a))>RL , W=@, O,. (2.17)

4]
ou

- () estla partie réelle de Y ;

Y =————=G, + /B, , Zest!'impédance 4 adapter ;
S Levz P P

- Ry estlarésistance du générateur ou de charge.

Dans ce cas, les valeurs des €léments constitutifs sont données par [19] :

L =£I—(—K+1/K2—HJ) (2.18)

R p 5 :
L =—" 20,0,y - (@} +»}) (2.19)
a)f"a)h
c,=—1 - (2.20)
w,w, L,
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@} ~0)/(@.0,)

L = h 2 1%

2 (B(@)-B,@,))a, - (B (@,)- B, (®,), (2.21)
= a);lLﬁ = (w,){; Al (2.22)

ou
H =R, )w; ~R(w,) o}
K=~Rw,)X(@,) o, +R(@)X(o,)a,
J=R(w,)R(@,)* ~R(®,)*R@,)+R@,) X (@,)* - X(@,)* R@,)
R(@)+ jX(0) = Z(@)

| G@IR, | G@,)R,
VG, (@)R,~1 \G(w,)R,~1

1
+jB, = =7,
G: ] 2 1 . jRgL3a) 2

JCo R+ jLw

Si la condition (2.17) n’est pas satisfaite, une alternative est donnée par le circuit de la

figure (2.7) . Dans ce cas, les valeurs des éléments sont données par [19] :

1 2 -
leg(HK+ K —HJ) (2.23)
\ =\/R’(wg) i ! i (2.24)
- Ryw; R(w,)” —RR(@,)+(X (0)+w,L,)" '

(03 - 03 )f(w,,) :

L= < Z 2.25
i (Bl(a):)_Bz(a’z))a’h_(Bl(a’h)"Bz(wh))wl 2:23)
C = 5@ =5 @) (2.26)

w;L, o,

ou

. R (w
H :(a);Ro ~w,'R R@,) ”)J

° R (@,)
2d 3 3 Rl (a)h)j
K=R|wX —w; X —_
O(QJh 1(0)11) a)l 1 (a)l) RI (a)l)

16
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J = a)"ROR,(a)h)[R ~R (®,)~ /;((E’))J-i-w'RR(a)h)(R ~R (@ ;,) R]ia;}');J

R (@)+ X, (w):-}-,—(la3

. -1
G, + jB, —-—1—1——_}’2.
+__.
JC,0 R,

Daps un exemple ol nous appliquons les circuits d’adaptation de Giannini,
considérons le fransistor dont le modéle de ’impédance d’entrée Z;, est réduit & un circuit
RC série :

1
jC @

in g ?

et celui de I’'impédance de sortie Zy, est représenté par un circuit RC paralléle :
R
ZOU! = =
1+ /R, C

ds " g5
ou Ry = 11.5 Ohm, Rys = 385 Ohm, Cys = 0.31 pF et Cys = 0.1pF.
La bande de fréquences désirée est comprise entre ay /(2 ) = 9GHz et @, /(2 ) =
13GHz.
L’amplificateur obtenu est montré par la figure (2.8). Dans celle-ci, le circuit
d’adaptation d’entrée correspond a celui de la figure (2.6) ou l'inégalité (2.17) est
satisfaite . Par contre, en sortle, ¢’est le circuit de la figure (2.7) qu’est convenable.

Sortie
O

A n,

[=1

?J

'[Dfl

lc\?

Entrée 1 ’__ : \‘ L1148, Pah
O T BT = (12:9,116h
{ @2 f el Piar

10 [+ ?_’-“_J, ?:‘:: , [ HE A P
- L= \ (c2:8,454rh

B B col16.369pF
z1e :5.‘53;:?
1 1 (1311, Birh

= - 2c2:8,360pF
lal: 1,80k

Fig. 2.8 Amplificateur avec des circuits d’adaptation de Giannini.
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Chapitre 2 ' ’ Conception d’amplificateur a large bande

La structure des circuits de Giannini ne comporte pas de transformateur d’impédance
et présente aussi un avantage par le fait qu’elle permet aussi 1’isolation de la source du
DC par la capacité série et la polarisation du transistor & travers 1’inductance shunt du
circuit résonnant.

La figure (2.9) montre les modules des paramétres Sa1, Spp et Sy correspondant
respectivement au gain et aux coefficients de réflexion d’entrée et de sortie de
I"amplificateur. Nous remarquons que le gain chute et présente une certaine ondulation.

La diminution du gain est due & celle de Sy, du transistor. L’ondulation est causée par les

desadaptations & ’entrée et a la sortie de ’amplificateur.

20+

15 -

10 4

ISz (endB)
ISn| (en dB)
[Sz| (en dB)

.................

Tt T e N
.....
et}

.........
.t

..............
........
....
..,

Fréq (GHz)

S
[

I T 1
6 8 10 12 14 16

Fig. 2.9 Gain et coefficients de réflexion de I’amplificateur.

L’inconvénient de cette technique peut étre le non contrle de ’ondulation et du
niveau du gain. En effet, une adaptation parfaite imposée aux extrémités de la bande
passante n’est pas une solution appropriée lorsqu’on sait que le produit gain-bande
passante est limité. En d’aufre mot, si par exemple la largeur de bande exigée est
exagérée, I’ondulation pourrait devenir inacceptable par I’effet de la contrainte du produit

gain-bande passante imposée par les impédances d’entrée et de sortie du transistor.

18
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2.1.3 Approche numérique (itérative)

2.1.3.1 Introduction

Les méthodes analytiques d’adaptation & large bande sont simplificatrices et ne sont
applicables qu’avec la connaissance du modéle du transistor. Ce qui n’est pas le cas en
pratique. Des méthodes numériques ont été développées pour répondre a ce probléme. La
feohnique de la fréquence réelle (TFR) [3], est la plus ancienne approche qui considére
une situation pratique ol les circuits & adapter sont caractérisés par des valeurs
d’impédance discrétes & des fréquences discrétes ; (i=1,2 ...N). Dans la TFR,
I'utilisateur doit spécifier les valeurs de I'impédance & adapter et du gain désiré
correspondant a un ensemble de fréquences discrétes. Le principe de la méthode
comporte deux €tapes principales :

1- la détermination de I'impédance optimale de sortie Zs(w;) du circuit d’adaptation,
permettant I’obtention du gain désiré.

2- la construction d’une fonction rationnelle réelle positive Z,(s) qui permet de
représenter (interpoler) les valeurs discrétes de Z,(w;). Connaissant Z.(s), le circuit
d’afiaptation peut €tre alors synthétise,

Pour la premiére étape, une fonction linéaire en segments est utilisée pour représenter
la partie réelle, Ro(wy), de Zy(w;). La partie imaginaire de Z,(w;) est calculée & partir de la
partie réelle par la transformée d’Hilbert. Ainsi, 'impédance de sortie Z»(w;), qui apporte
le gain spécifié, peut etre obtenue.

La TFR repose sur des considérations mathématiques compliquées et des séquences
d’optimisation moins siires [4]. Une alternative a cette technique est celle de 1’adaptation
d’impédance a large bande par ’approche & quadrillage ( GRABIM, grid approach to
broadband impedance matching) présentée par T. R. Cuthbert [4]. Avec celle-ci, des
solutions, aussi bonnes, voire meilleures, que céHes trouvées avec d’autres méthodes,
peuvent étre obtenues avec une stratégie d’optimisation sire et en évitant une certaine

problématique mathématique compliquée.

2.1.3.2 Approche GRABIM
« Cette technique permet de synthétiser un circuit d’adaptation placé entre une

impédance source Z, et une impédance charge Z;. Elle résout Ie probléme de la simple

19



Chapitre 2 Conception d’amplificateur & large bande

adaptation (Z; réelle, Z;, complexe) et de la double adaptation (Z et Z;. complexes) avec

la méme simplicité. Son principe consiste en deux étapes :

a) Premiére étape : recherche & quadrillage

Il s’agit de proposer un circuit d’adaptation “ candidat ™ sans pertes et un ensemble de
valeurs pour chaque éléments du circuit. Une recherche & quadrillage teste les
combinaisons des valeurs des éléments afin d’obtenir la meilleur réponse & ’objectif
Usuellement, I’objectif est de transférer autant de puissance possible dans la bande

passante. Le transfert de puissance d’une source Zy 4 une charge Z;, figure ( 2.10 ), est

traduit par :
P
_ L
G= Pa_
2 2
G=1-|r)[ =1-|r, (2.27)

ou P, :puissance délivrée a la charge. Pa_: puissance disponible 4 la source.
Les expressions des coefficients d’entrée et de sortie sont, respectivement, données par :

Z-2, . _L-Z

1

I =22 T = (2.28)
- Z,+2, ' Z,+Z,

I iy
Zy
| I
! Circuit b
E, d’adaptation sans 70
pertes
Zl Z;g

Fig 2.10 adaptation a large bande

Une fois la meilleure combinaison trouvée, les valeurs dans les ensembles de test sont
remplacées et recentrées autour des valeurs localisées. Les écarts entre les valeurs
(granularité) dans un ensemble de test sont, par conséquent, réduits. De la méme maniére,
un autre test est effectué. La localisation (test) et le repositionnement (recentrage) sont

répétés jusqu’au rapprochement tant que possible de 1’objectif. Généralement, 2 a 3

repositionnements avec 3 réductions de granularité sont requis pour arriver a une solution

approximative.
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Chapitre 2 Conception d’amplificateur 4 large bande

L’organigramme. 1 illustre la procédure de la recherche & quadriilége.

Données
(ensembles de valeurs)

\ 4

y

Combinaisons des valeurs

Meilleur
cas ?

Quadrillage
(repositionnement et
réduction de la
granularité)

Voisinage de
la solution ?

Valeurs de la meilleur
combinaison

Org.1 Recherche & quadrillage (grid search).

b) Deuxiéme étape : affinement

Les résultats trouvés par la recherche 4 quadrillage dans 1’étape précédente présente
un point de départ d’un processus d’optimisation. ‘

Pour I’ensemble de fréquences discretes de la bande passante, les valeurs des éléments
du circuit candidat sont réajustées automatiquement en vue de minimiser le maximum de
réflexion ou bien de maximiser le minimum de la fonction de transfert (solution aux
minima [4] ).

Il est convenable du point de vue calcul numérique de travailler avec I’inverse des

termes de I’équation ( 2.27 ) :

Pa 1 2
P=rt= -=|H 2.29
£l i (229
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ou
_AZ +B+CZZ +DZ,

H 2 JRR,

R_ et Ry sont respectivement les parties réelles de Z; et Z.. Les termes A, B,C, D
désignent les parameétres chaines relatif au circuit d’adaptation. Le tableau 2.1 suivant

donne les paramétres chaines correspondant aux différents éléments passifs.

Elément Paramétres chaines

1 0
Jo b1

T B

Zo © cos(8) JZysin(6)
J Y, sin(@) cos(6)

(8 : longueur électrique)

Tableau 2.1 Eléments de circuit avec leurs paramétres chalnes.

Supposons qu’il y ait un circuit candidat et un vecteur x contenant les valeurs des
eléments constitutifs. L’analyse du circuit donne ’ensemble des valeurs P; (équation
2.29) correspondant aux fréquenc.es d’intérét o; ( 1: numéro de la fréquence). La valeur
maximale dans [’ensemble contenant P, est notée Prqy. A chaque w;, une valeur désirée g;

pour chaque P; doit étre spécifiée.
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Chapitre 2 Conception d’amplificateur 4 large bande

La fonction objectif pour la solution aux minima est donnée par [4] :
Minimiser P__ sous contrainted: max[(Pi -g,)-P__ J <0 (2.30)

L’expression (2.30) exprime le fait que I’erreur & chaque fréquence doit étre inférieure
a une certaine valeur P, et que cette derniére doit étre petite autant que possible en

variant toutes les valeurs dans le vecteur x.

Dans L’expression (2.30), on a & faire & une optimisation avec contraintes non
linéaires. Ce probléme peut étre résolu par la méthode du multiplicateur Lagrangien de
Powell [20-26]. Cette derniére permet de fransformer un probléme avec contraintes non
linéaires en une séquence de sous problémes de minimisation sans contraintes.
L’optimisation aux minima est facilement exploitable sous I’environnement Matlab®,

Une documentation détaillée [20] est disponible (en formats pdf et html) dans celui-ci.

L’approche GRABIM présente les avantages majeurs suivants :

- plusieurs solutions peuvent étre obtenues.

- les transformateurs d’impédance peuvent étre évités.

- la pré-sélection du circuit d’adaptation peut étre un avantage car les
concepteurs sont généralement amenés a choisir  les topologies qui
conviennent aux différentes technologies de fabrication.

- la simple adaptation et la double adaptation se font de la méme maniére et avec
la méme simplicité.

- lorsque la meilleure solution qui peut étre obtenue, par la TFR par exemple,

n’est pas faisable.

2.2 Procédures de conception d’amplificateur a large bande

2.2.1 Introduction

En régime petit signal, deux types de conception, en général, sont rencontrés :

- la conception d’amplificateur & gain élevé

- la conception d’amplificateur & faible bruit.
Pour le premier type de conception, deux procédures sont généralement utilisées :

1- la méthode basée sur le gain en puissance : dans celle-ci on commence par la
synthése du réseau de sortie qui permet d’avoir le gain en puissance désiré, généralement,

plat et élevé autant que possible. Une fois le circuit de sortie et, par conséquent,
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I'impédance vue a ’entrée du transistor sont connus, le réseau d’entrée est congu d’une
maniére a aplatir le gain transducique de I’amplificateur.

2- la méthode basée sur le gain disponible : celle-ci proceéde par le circuit d’entrée en
se basant sur le gain disponible. Une fois le circuit d’entrée déterminé, I’impédance vue
&4 la sortie du transistor peut étre alors adaptée (ou désadaptée) afin d’aplatir le gain

transducique de I’amplificateur.

Un trés bon contréle sur la réponse du gain transducique en fonction de la fréquence

est assuré avec ces deux procédures.

Pour le deuxiéme type de conception, une procédure basée sur le facteur de bruit F est
utilisée. Dans celle-ci, on proceéde d’abord par la conception du circuit d’entrée pour
obtenir un facteur de bruit spécifié. Ensuite, on congoit le circuit de sortie de sorte que le
gain transducique de I’amplificateur soit le plus plat possible.

Nous ne développons que la premiére et la troisiéme procédure susdites. En fait, la
procédure basée sur le gain disponible est de méme principe avec celle basée sur le gain
en puissance. Il suffit de raisonner en commengant par I’entrée, 4 1’inverse de 1’autre.

Avant de développer ces procédures, il importe bien d’introduire certains outils

indispensables.

a) Cercles de la désadaptation constante
Le lien des admiftances pour lesquelles le gain transducique Gt , d’une source
d’admittance Yy = Gy + jB;s terminée par une charge d’admittance Yy = Gy +jBL (figure
2.11), reste constant est un cercle [10], dans le plan linéaire des admittances, avec le
centre :
2 ) .
Go"'jBo:G:[__"lJ"JB: (2.31)
GT

et le rayon :

Dans le digramme de Smith, ce lieu est aussi un cercle (Annexe A2).
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Ys
| S
‘Circuit
d’adaptation sans
Es pertes Y
YL

Fig 2.11 source d’admittance Y, terminée par la charge Y1

b) Cercles du gain en puissance constant
Le lieu des admittances pour lesquelles le gain en puissance G, d’un transistor chargé

par Yy, (figure 2.12 ) reste constant est un cercle [10], dans le plan linéaire des

admittances, avec le cenfre :

Reft,, 7, '
GLp +jBLp = ( ° 11} 22} {Qm quYzl} bzz} (2'33)
2g, G 28, '
et le rayon :
) R =G +[1 ‘ 2.34
=Gy [ } 2.34)
ou

Yoo (p =1, 2 et q =1, 2) sont les paramétres admittances du transistor,
uFjbu=Yi ,82+tibn=Yn,
et C=1/K (facteur de stabilité de Linville).
Dans le diagramme de Smith, ce lieu est aussi un cercle (Anneke A2).
En ce qui concerne le lieu correspondant au gain disponible constant, celui-ci est aussi

un cercle dans le plan des admittance et dans le diagramme de Smith (AnnexeA?2).

_ Circuit
d’adaptation sans
—lf pertes Y
—p > |
Yin YL

Fig 2.12 Circuit lié au calcul du gain en puissance
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c) Cercles de facteur de bruit constant

Le lieu des admittances, vues par ’entrée du transistor, qui donnent un facteur de byruit
constant I est un cercle dans le plan des admittance [10]. Le centre d’un tel cercle est
donné par

F ~Fmi

Gye+JjBr=G,, + T =+ JB,, | (2.35)

et le rayon peut €tre obtenu & partir de 1’équation :

Ra =G ~G2, (2.36)

F

2.2.3 Les équivalences

En considérant le cercle du gain en puilésance (ou disponible) constant &ome étant le
cercle de désadaptation d’une source terminée par une charge passive (figure 2.13); le
probléme consistant & trouver le circuit d’adaptation, qui permet de transformer une
charge (ou une source) donnée en une impédance sur le cercle du gain en puissance (ou

disponible ) constant, peut étre ramené a celui de 1’adaptation d’impédance avec un gain

spécifié du circuit d’adaptation.

iBL A iBL A

G, Gu

> »-

G, Gr
Y
Cirou —
’ II‘CBIT‘ Circuit
[:1 d’adaptation v E d’adaptation Y
[‘" r> sans pertes | » sans pertes _
Yin YL YL

K]

Fig.2.13 illustration de I’équivalence entre le cercle du gain en puissance ( & gauche)
et le cercle de désadaptation constante (a droite).
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Les équations concernant a trouver les admlttanoes et le gain tr'msdumque du circuit

d’adaptation équivalents au cercle de gain en pmssanoe peuvent étre dérivées en posant :
GLp +jBLp= Go+ jBy (2.37 )
(se référer aux équations (2.33) et (2.31))
et
Ra,= Ray | (2.38)
(se référer aux équations ( 2.34 ) et (2.32)).
Ainsi, nous obtenons les équation suivantes :

Ra, G out -
Gs-out = 2 (1 B 2} . )I/.’.! (2 D 9)
T-out

o
I
TN
o
™~
o
A

s-out B Lp

G G Y
Gy =1-| =2~ \[ LPJ -1 (2.41)
»

ou
Gy-out T ] Bs.out €5t ’admittance de sortie €quivalente du fransistor et Gr.oy €5t le gain
transducique requis.
D’une maniére similaire, 1’équivalent en admittance et gain transducique

correspondant au cercle de facteur de bruit constant spécifié est donné par les équations

suivantes:
- RB.F GTF (2 42)
F2(1-G )" '
B, =-B, (2.43)
Gop =1- SEI (7 R (2.44)
Ra, \ Ra,

Il est & noter que, pour appliquer le principe des équivalences, le transistor doit étre
inconditionnellement stable. Ceci s’explique par le fait que le gain transducique pour une -
source terminée par une charge passive ne peut pas étre trouvé si le cercle du gain en

puissance (ou disponible) traverse la demi-plan gauche des admittances.
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2.2.4 Procédure basée sur le gain en puissance

Les étapes 4 suivre sont :

1)

2)

3)

4)

Vérifier la stabilité¢ du transistor pour chaque fréquence dans la bande d’intérét.
Stabiliser ce dernier s’il n’est pas inconditionnellement stable.

Calculer le gain en puissance maximum pour chaque fréquence d’intérét en utilisant

I’équation suivante [10]:

G e = lym/ i (2.45)

pmax
1.7,

1 }_l_hl [SR@YIZYZI} J
28, |VC” 28, 8

Siune réponse plate est requise dans la bande passante, la plus petite valeur du gain en

puissance maximum dans la bande d’intérét doit &tre la valeur cible (désirée) du gain.
Calculer, pour chaque fréquence, I’admittance et le gain transducique requis du circuit
d’adaptation donnants le gain en puissance désiré en utilisant les équations (2.39 —

2.41),
Adapter cette admittance par I'une des techniques d’adaptation d’impédance & large

bande.

Calculer ’admittance d’entrée vue a entrée du transistor en utilisant I’équation :

Y. Y,
A (2.46)
22 L

Adapter cette admittance et calculer le gain transducique de I’amplificateur. Si ce

dernier n’est pas suffisamment plat, réajuster les valeurs du gain transducique

spécifiées du réseau d’entrée.

2.2.5 Procédure basée sur la facteur du bruit

Les étapes a suivre sont :

1y

Calculer les paramétres du cercle du bruit ( Gye+ jBy ; Rar) correspondant au facteur
de bruit spécifié pour chaque fréquence d’intérét en utilisant les équations (2.35,
2.36). Calculer I'admittance et le gain transducique correspondants 4 chaque cercle
en utilisant les équations (2.42-2.44),

Adapter cette admittance 4 la source de I’amplificateur.

2) Calculer I’admittance de sortie vue a la sortie du transistor en utilisant 1’équation :

28
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7.7,
Y =Y, -2
o =Ty (2.47)

et le gain disponible en utilisant I’équation [27] :

out

Y est 'admittance vue par I’entrée du transistor.

3) Pour aplatir le gain transducique de I’amplificateur, trouver la valeur la plus petite du
gain disponible Ga iz dans la bande d’intérét et la désigner comme objectif. Spécifier
les valeurs du gain transducique du circuit de sortie en utilisant 1’équation :

G.«f min
G, = TA— (2.49)
2.2.6 Exemple de conception d’amplificateur a large bande et a gain élevé
Dans cet exemple, nous allons concevoir les réseaux d’entrée et de sortie pour un
amplificateur dont le gain doit étre plat et élevé autant que possible. Nous utilisons le

MESFET Ne32484 de Nec dont les parametres S sont disponibles en annexe A3. La

bande d’intérét est 2 a 6 GHz.

Le transistor est potentiellemerit instable dans la bande désirée. Pour le stabiliser, nous
ajoutons une conductance shunt gy,, a 'entrée du transistor. En fait, cette conductance,
tout en amcliorant la stabilité (en augmentant K), fait diminuer le gain maximum

réalisable si elle surestimée. Une valeur optimale doit étre dégagée. Nous avons, en terme
d’admittance, le facteur de Rollet donné par [ 27]:

_ 28185 —Ne VoY) (2.50)

K
7.1y

Pour trouver la valeur optimale de Zg.p, g1 st remplacée par g11c = 811+ Zswb dans
I’expression de K (équation 2.50). gyap €St prise initialement nulle. La valeur optimale de
celle-ci peut étre obtenue en 1’augmentant jusqu’a que la valeur la plus petite de K soit
légérement supérieur a I'unité dans la bande d’intérét. Nous trouvons, dans notre ¢as, Ssab
= 0.009 Mho environs.

Avec le transistor stabilisé, le gain maximum réalisable le plus bas calculé dans la
bande d’intérét est de valeur 13.45 dB , obtenue & la fréquence 6 GHz. Il sera le gain en
puissance objectif dans notre conception. En utilisant les équations d*équivalence (2.39-

2.41), les impédances & adapter et le gain transducique requis du circuit de sortie
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correspondants au gain en puissance spécifié¢ pour chaque fréquence sont donnés par le

tableaun 2.2.
Fréq Impédance équivalente Gain transducique requis
(GHz) a adapter (Ohm) du circuit d’adaptation de sortie
2 117.12 —3120.37 0.953
3 71.91-7109.53 0.932
4 43.04 —j93.16 0.878
5 22.86 —380.27 0.719
6 15.50 — j66.56 0.679

Tableau 2.2 Impédance et gain fransducique équivalents au gain en puissance spécifié.

Pour I’adaptation d’impédance, nous avons élaboré des programmes sous Matlab®

pour ’application de I"approche GRABIM.
Le circuit ‘candidat’ désiré pour le circuit de sortie est représenté par la figure 2.14 .
L, L,

T . . ‘ -

Fig.2.14 Circuit d’adaptation

Apres que les valeurs des éléments du circuit de sortie aient été trouvées, il est possible

de calculer les valeurs du gain en puissance et de I'impédance vue a ’entrée du transistor

(tableau 2.3).

Fréq Impédance d’entrée du | Gain en puissance G, | Déviation de G, par rapport
(GHz) transistor (en Ohm) obtenu ( en dB) au gain spécifié (en %)

2 66.04 - j57.07 13.26 1.37

3 39.78 - j47.97 13.52 0.56

4 32.63 - j37.46 12.62 6.12

5 22.32-335.30 13.37 0.56

6 13.13 -320.12 12.42 7.65

Tableau 2.3 Impédance d’entrée du FET, gain G, et son écart relatif par rapport 4 la
“valeur spécifiée.

30




Chapitre 2 ’ Conception d’amplificateur & large bande

L’impédance d’entrée peut étre adaptée par le circuit de la figure 2.14 ( choisir
d’autres circuits peut aussi se faire). Le contrdle du geﬁn transducique de ’amplificateur
et de I’ondulation peut se faire en agissant sur le circuit d’entrée.

Le tableau 2.4 donne le gain transducique du circuit d’entrée spécifié et le gain
transducique de I'amplificateur correspondant obtenu. Pour aplatir le gain de
I’amplificateur, le gain Gy requis pour le circuit d’entrée peut étre spécifié en se basant
sur les déviations données dans le tableau 2.3 ou en utilisant la relation Gr = Gp min /Gy
ot Gy, min €St le gain en puissance le plus bas obtenu dans la bande d’intérét. Gp min peut

étre considéré comme le gain objectif dans la conception du réseau d’entrée.
g ]

Fréq (GHz) | Gain transducique du circuit|  Gain transducique de I’amplificateur
| d’entrée spécifié (en dB)
2 0.823 12.49
3 0.775 - 12.77
4 0.953 12.09
-5 0.802 12.75
6 0.999 11.96

Tableau 2.4 Gr du circuit d’entrée spécifi¢ et Grde ’amplificateur obtenu.

La figure 2.15 montre le gain transducique de I’amplificateur. D’aprés celle~ci, nous
obtenons un gain plat d’environ 12.35 = 0.4 dB dans la bande comprise entre 2 et 6 GHz.
L’ondulation peut étre diminuée en réajustant les valeurs spécifides au circuit
d’adaptation, en réduisant le gain objectif ou en augmentant le nombre d’éléments du

circuit d’adaptation.

0 I N T T T T 1
2 ; 4 6 8

Fig. 2.15 Gain transducique de I’amplificateur.
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Le schéma de amplificateur obtenu est donné par la figure 2.16.

. Sortie
Gr\ .
Entrée f( \, L3
O o B i B> M )] =
¢ -~ ", ¢
:—_—g - neSE-iEi"i\;\“\——-‘“‘/ L

¥ ig.2.16 Schéma de I’amplificateur

2.2.7 Exemple de conception d’amplificateur a large bande et 4 faible bruit

Nous allons concevoir, dans cet exerﬁple, un amplificateur a faible bruit dans la bande
comprise entre 6 et 9 GHz. Pour cela, nous utilisons le transistor £101352a de hp dont les
parametres de répartition S et de bruit sont disponibles en annexe A3 . Ce. tfransistor est
inconditionnellement stable dans la bande. d’intérét. Pour chaque-fréquence, nous
spécifions un facteur de bruit légéremenf supérieur a F;, du transistor.

L’impédance d’entrée et le gain transducique du circuit d’entrée équivalents au facteur

de bruit spécifié pour chaque fréquence sont données par le tableau 2.5.

Fréq (GHz) Impédance équivalente Gain transducique requis
3 adapter (Ohm) du circuit d’adaptation de sortie
6 23.67 +33.40 0.631
7 24.15+15.87 0.719
8 29.35 +32.61 0.805
9 38.21 +j50:47 0.879

Tableau 2.5 I’impédance & adapter et lée gain transducique €équivalents au gain en

puissance spécifié.

Pour l’adaptation d’impédance, nous .‘appliquons I’approche GRABIM. Le circuit

candidat choisi pour le circuit d’entrée est représenté par la figure 2.17 .
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Fig.2.17 Circuit d’adaptation

Apres que le circuit d’entrée ait été synthétisé, les valeurs de I’impédance de sortie du
transistor, du facteur de bruit et du gain disponible obtenues sont données par le tableau

2.6.

Fréq (GHz) | Impédance de sortie du Gain en puissance Facteur de bruit obtenu
transistor obtenue disponible obtenu (en dB)
(en Ohm) (en dB)
6 58.19-312.24 9.43 1.27
7 58.89 +i3.84 _ 8.44 1.44
3 61.24 +]18.61 7.59 1.47
9 59.01 +J30.85 EAE 130

Tableau 2.6 Impédance de sortie du transistor, gain disponible et facteur de bruit.

L’impédance de sortie peut étre adaptée par le circuit de la figure 2.17. Le contrdle du
gain transducique de l’amplificateur et de ’ondulation peut se faire en. agissant sur le
circuit de sortie. Pour avoir un gain plat, le gain disponible le plus bas Gg i, dans la
bande passante est fixé comme objectif, Le gain transducique a spéciﬁer au circuit de
sortie est calculé alors par Gt = (G min/ Ga ) pour chaque fréquence. |

Le tableau 2.7 donne le gain transducique du circuit de sortie spécifié et le gain

transducique de I’amplificateur obtenu.

Fréq (GHz) gain transducique du circuit de | Gain en puissance transducique de
. g I'amplificateur ( en dB)
sortie spécifié (en dB)
6 0.587 _ 6.96
7 0.737 7.01
8 0.895 7.02
9 0.999 7.13

Tableau 2.7 Gr du circuit de sortie spécifié et Gt de I’amplificateur obtenu.
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~——— Gain (en dB)
————— Facteur de bruit (en dB)

4_ 7

- 7/

/
34 S
4

2_
L Fréq.

" (GHz)
O T T T T T T T T U T T T T T T T

4 5 6 7 8 g 10 11 12

Fig. 2.18 Gain transducique et facteur de bruit de I’amplificateur.

Alnsi, nous obtenons, d’aprés la figure 2.18 , un amplificateur avec un gain plat de
7.05 0.2 dB environ et un facteur de bruit ne dépassant pas 1.5 dB.

Le schéma de I’amplificateur obtenu est donné par la figure 2.19 .

i ' Sortie
. 0 \.. - i .EIE‘d'sl"l
S Tl 8, Elp
. s “ i AT
Entrée N L Sy
— N !
SN B f:: HESFET | l—]
] :«JE’I‘I}‘:_? 1 |
3R - L ' /
o \ o= —l e ', /
([ o e e
o — e F1BlEE, —— ——

Fig.2.19 Schéma de I’amplificateur
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Chapitre 3

Amplificateurs distribués

3.1 Introduction

Pour opérer sur des bandes trés larges, une idée consiste & trouver une configuration
dans laquelle les transistors sont branchés de sorte que leurs transconductances s’ajoutent
tout en maintenant invariables les capacités d’entrée et de sortie. Clest le cas des
amplificateurs distribués (AD).

Bien que le terme de ’amplification distribuée fut apparu pour la premiere fois en
1948 dans la publication de Ginzton et al. [28], le concept lui-méme fut, par contre,
utilis¢ antérieurement par Percival en 1936 [29]. A cette époque, les dispositifs actifs
utilisés dans I"amplification étaient des tubes, encombrants et gros consommateurs
d’énergie.

C’est & partir des années 80 que les amplificateurs distribués ont été réinvestis pour
répondre aux besoins de transfert et de traitement de grandes quantités d’information.
Leur essor fut fulgurant griace, a la fois, a ’évolution des performances des circuits &
I"état solide comme le transistor & effet de champ et celle de la technologie des dispositifs
passifs ayant une structure plane. Des amplificateurs distribués 4 base de transistor
MESFET furent alors réalisés et testés par Archer et al [30] en 1981 chez Siemens AG,
par Ayasli et al [31 ] en cefte méme année chez Raytheon, et par Strid et Gleason en 1982
chez Tektronix.

Les avantages de ce type d’amplificateurs résident dans le fait qu’il peut produire un
gain plat, un faible bruit, et une excellente adaptation aussi bien & ’entrée qu’a la sortie
sur des bandes passantes trés Jarges s’étendant du continu jusqu’a quelques dizaines de
GHz [32 - 40]. Sa compacité, son faible cofit et son aptitude 4 avoir un produit gain-
bande passante trés important font de lui un dispositif concurrent dans les applications
exigeant une amplification & large bande. Nous pouvons le rencontrer dans plusieurs
systemes €lectroniques avancés tels que les récepteurs 4 large bande, les systémes de
communication, les radars, etc...

L’amplificateur distribué conventionnel (ADC), de type passe bas, & base de

MESFET, est monfré en Figure.3.1. Il est constitué d’une succession d’étages formant
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deux lignes de transmission artiﬁoielleis, ligne grille et ligne drain, couplées au moyen des

. . ! . .
transistors T,-Ty dont le schéma simplifié petit signal est donné par la Figure.3.2.

ligne grille
Lg2 Ly L2 (L2 Ly2

@ o—mm

Vin
Ty Ty
(3 o N )
Lg/2 Ly Lo/2  Ld/2 La/2
Z4 ligne drain Zr | Vout

Fig. 3.1 : Schéma de principe d'un amplificateur distribué

D

G 1
VT Cos - -
V1 R/ Cye
: |

Fig. 3.2 : Modele simplifié du transistor FET.

Les éléments parasites des transistors (Cy, Cas, Ras, Res) font partie dans la
composition des lignes (figures 3.3a et 3.3b). Ainsi, on peut considérer que chaque étage

comporte un générateur commandé idéal.

Ly/2 Ly/2
[ o o Yy s

I
e

Fig.3.3.a: Cellﬁle élémentaire de la ligne grille
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La/2 f La/2

I
z :l-cd,
L

Fig. 3.3.b : Cellule élémentaire de la ligne drain

Une onde de tension, injectée & I’entrée (acces 1), qui se propage le long de la ligne
grille, excite chaque générateur commandé qui, & son tour, crée une onde de courant dans
la ligne drain. Les ondes qui se propagent dans la direction de ’accés (3) se détruisent
mutuellement et finissent par étre absofbées dans la résistance Z4. Par contre, les ondes
émises vers la sortie, ’accés (2), s’ajoutent constructivement.

Les phases aux niveaux des lignes de grille et de drain doivent aussi étre égalisées afin
d’obtenir I’additivité des signaux issus de chaque FET & la sortie (accés 2). Pour cela, il
faut que les lignes grille et drain solent terminées par des charges de méme impédance

que celle de ces lignes.

3.2 Caractéristiques principales
a} Gain en puissance

Le gain en puissance d’un ADC a N sections est donné par [35] :

G = g;%ogZOd : e-:V(:zg+ad)x3i1'1h-—|;1}r(ad—C(g)/?-“ 5.1)
P A= X+ XD 7 sinh?|(a, —a,)/2]

ol :
+ g, est la transconductance du transistor.

« Zog €t Zog (égales & 5002) sont respectivement les impédances caractéristiques en basses

fréquences des lignes grille et drain. Elles sont donnée par :

3

Zy, = Cg | (3.2a)

85
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Z o= = (3.2b)

» Cig €t O sont respectivement les facteurs d’atténuation des lignes de grille et de drain et

sont donnés par les équations suivantes :

axt '
ag = = (3.323)
1fl-—il—a' )Xﬁ
b:
Ca = - (3.3Db)
1- X7
ou
Cog a)c a)c
1 1
avec , = Wy =
gs‘cgs Ru’acds
¢ 2 2 (pulsations d des lignes de grille et de drain)
et o, = = pulsations de coupure des lignes de e et de drain).
\/Lgcgs \/L:fculf gn

b) Produit gain — bande passante

Puisque la réponse en fréquence est globalement plate jusqu’a la fréquence de

coupure £, le produit gain — bande passante d’un ADC sera :

GBP = 4y, (3.4)
ou
R gm \n‘ ZOgZOd . -k
Ay =lim A, |=———F——sinh(h)e
st 2sinh (h/N)

Nw,
A4,=,G, et h= e
4

Pour évaluer les performances de I’ADC, 1l est intéressant de comparer le GBP & la

fréquence maximale du MESFET f,, donnée par :

g Rds o]
Bl e 5
fma\ 47ZC R (3 )

&s 8

En combinant les relations (3.4) et (3.5), on obtient :

%zi(gh)‘”e-" (3.6)
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No,
2w,

ou: g=

Pour 2 < 0.4 [35], la fréquence & laquelle le gain chute de 1dB de la valeur Ay est

donnée par
AO-fldB :4KXfmo.\' (37)
ot K=(gh)Pe™ etf, ,=X.f..
Beyer et al. [35] ont montré que 4.5.X<0.8 c.a.d:
A()j:[ dB = O'Sfmax (38)

Ainsi, le produit gain — bande passante d’un ADC utilisant des MESFET ne peut
excéder la valeur f,,,, de 1’élément actif.
c ) Bruit
Le facteur de bruit d'un ADC a été calculé par [41] en considérant seulement les
sources de bruit de Van Der Ziel [42,43] aux niveaux de la grille et du dra'm. de chaque
transistor. Les lignes de grille et de drain sont supposées sans pertes. Les courants de

bruit équivalents de grille et de drain sont donnés par [41] :

ht] 2

5 - C,

i, = 4kT,B 2R (3.9)
gﬂl

1 = 4kT,Bg, P 3.10)

ol
R et P sont des facteurs numériques du modéle Van Der Ziel.
k=1,38 10% J K est la constante de Boltzmann.
B est la bande de fréquence.

Le facteur de bruit F est donnée par [41]

sin (V) 2@ CRLIB) p

. 5 24 +i = 4 (3.11)
N sin () Ng Z Z, N-g. Nngg

Pete|

mg

ou

sin ((r — 1);3))2 o 20V —r +Dsin((r ~1)f)cos(rB)

SO By= (N =r+1)? _’{ sin 4 sin 3
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/2
VA
oo S| — | Z et Z ¢ sontrespectivement les impédances caractéristiques

%)

des lignes de grille et de drain.

B=p,=p,=2sin - (Z(:L) i By et B, sont les constantes de phase des cellules des lignes

de grille et de drain.

D’aprés D’expression (3.11), le facteur de bruit F diminue lorsque le nombre des
etages de I’ADC augmente [41, 44].

En utilisant le MESFET dont les parametres sont donnés en tableau 3.1, F est estimé
pour différentes valeurs de N en fonction de la fréquence (figure 3.4), en considérant les
valeurs suivantes :

Le=1.25nH, Ly=3.13 nH, Zo,=50 Q, Zog = 125 Qetf,=12.7 GHz.

Cye = 0.5pF R =0.2
Cus = 0.2pF P=0.6
gn = 50mS ’ )

Tableau 3.1 Paramétres du MESFET [41].

5
N=2
—— N=3
—_ N=4
4 —.— N=5
— N=6
Facteur
de bruit
2
1 . N . ‘ ‘ s . . s
2 4 6 8 1.0 12 14

Fréquence 6GHZ)

Fig.3.4 Facteur de bruit d’un ADC en fonction de la fréquence
pour différentes; valeurs de N.
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It convient de noter que le cas particulier Zg, = 50 Q ne correspond pas nécessairement
a la valeur qui minimise le facteur de bruit. Pour N assez grand, I’équation (3.11) peut
étre réduite a :
Z,w"C R 4p

+
Vg Va7 (3.12)

F=1+

Il existe une valeur optimale du produit NZ, qui minimise 1’équation (3.12) pour donner

le facteur de bruit minimum F,,;,. Cette valeur est donnée par :

2 3P
(NZ), = Neas (3.13)
wC, VR
qui donne
20 C
Fo=14 2w [4RP (3.14)
min gm 3

Pour le méme MESFET (Tableau 3.1), la figure 3.5 montre le facteur de bruit, calculée
avec I'équation (3.12), et Fyy, correspondant 4 la valeur optimale du produit NZ,.

3.0E

——— TFigure de bruit

0.5 ¢ Fréquence (GHZ)

0 2 4 6 8 10 12

Fig.3.5 Facteur de bruit et F,,;;, d’'un ADC en fonction de la
fréquence pour N =5 et Zo, = 35 ohm.

3.3. Compromis dans la conception d’ADC

Les paramétres sous le contrdle direct du concepteur sont le nombre N de transistors et
les inductances des lignes de grille et de drain (L, et Ly), Ces derniéres sont généralement
choisies de sorte que les impédances daractéristiques des lignes de grille et de drain
soient proches tant que possible de 50 O ?pour' avolr une bonne adaptation.

Au détriment du gain, la bande passar‘ité' de I’ADC peut étre élargie en augmentant les
fréquences de coupure des lignes grille et drain par ’insertion d’une capacité série au

niveau de chaque grille [6]. Cependant, ce compromis doit éfre évalué prudemment car
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un gain faible avec plus de bande passante peut étre obtenu en réduisant simplement le

nombre de transistors.

[’équation du gain (3.1) montre la dépendance du gain des facteurs d’atténuation
grille et drain, o et o, qui fixent le nombre optimum N de transistors. Ce dernier peut
étre évalué en dérivant (3.1) par rapport a N :

Inle., /o
Nop,=———( o) (3.15)
CCd '_'ag

En pratique, dans les publications, les ADC réalisés avec des MESFET comprennent

généralement 4 transistors.

Comme exemple, la figure 3.6 montre le gain et les coefficients de réflexion d’entrée

et de sortie d’un ADC 4 4 MESFET dont les paramétres sont donnés en tableau 3.2.

Cgs = 0.25 pF Rgs = 5.2 ohm
Cas = 0.066 pF- Ras = 272 ohm
Cga = 0.012 pF gm= 25 mS.

Tableau 3.2 Parametres du MESFET
Pour les lignes on a: Ly = Ly = 0.625 nH et C, = Cy — Cy; = 0.184 pF (C, est ajoutée
en paralléle avec Cys pour égaliser les fréquences de coupure des deux lignes). Les

terminaisons intermédiaires Zog €t Zog sont égales a 50 ohm.

10.00 ]
’ !

200 4
. + |8y (dB)

8,00 ] 0 [SH | (dB)
] e S2| (@B ‘\
] / i
>

4,00
] 2

-22.@0q Paal U
] I /

e i Y SN E—— § S| SN S Rt f i
.00 500 1000 5.0 2000 2500

FREQ [GHz)

Fig.3.6 Gain et coefficients de réflexion d’entrée et de sortie de I'ADC
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La figure 3.6 montre que le gain n’est pas tout 4 fait plat dans la bande passante. Ceci
est di au fait que les cellules K-constant, constituant les lignes grille et drain, sont
d’impédances caractéristiques non constantes et différentes des impédances de
terminaison.

L’alignement du gain peut étre amélioré en insérant des circuits d’adaptation m-

dérivées (figure 3.7 ) [45] aux 4 accés de ’ADC. Ce que confirme la figure 3.8.

mL/2
— TN

(1-m*L/2m

mC/2

T

Fig.3.7 Circuit m-dérivée (0 <m< 1). m = 0.6 en général. ,

10 -
8 -
. e
VR 3 N SRR :;I.-I---i':i
*444'."/* l%'?';;::-g‘ (-?—-l"’ll»l-l-ml
. 8 -4-t-a-udenwn®® 4 /‘F\'
Gain \ /+ \\
\
(endB) | A
4 — a— Avec m-dérivés
4+ Sans m-dérives
i ) |
2 -
0 T T T T T T i I g i
0 5 10 15 20 25

Fig.3.8 Gains de I’ADC avec et sans m-dérivés
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3.4 Amplificateur distribué passe-bande

A partir du concept de I’ADC, on a pu aussi concevoir un amplificateur opérant dans une
bande limitée par deux fréquences de coupures [46-48 ]. Ce dernier est appelé amplificateur
distribué passe-bande (ADPB) et présenté par la figure 3.9. 11 comprend dans ses lignes de

grille et de drain des circuits résonants et anti-résonants (figure 3.10),

Demi —cellule m-dérivée i

- (3>ip@~w—| i S T

IO - !iIM D}

3

Accés (1)1‘ "
éf—.’—’_‘m '—I

Fig. 3.9 Schéma d’un ADPB

- — ” r' ” K g i—
LId/Q. 2C1d 2C1d

SN | | e
L) 1] T/
2C 1 2C),

"o - '
Lag ;:r—‘ Tng ~ J Lag Ras
L

| i e |
£
I
(@]
B

(b)

Fig.3.10 a) cellule de la ligne grille passe bande
b) cellule de la ligne drain passe bande

=l
R '||

Pour améliorer 1’adaptation, des circuits m-dérivées (figure 3.11) sont insérées aux quatre

terminaisons. Les parametres de ces derniéres sont donnés par les expressions suivantes

[49):
- 2 2 I . m .
LS GeZGs Le=in Gemc
i _ 2 ¢ 2 I :
L _1-m L,; C.= ’”7 Cp . k=g,d 0<m<l (m=0.6 recommandg).
2m 1—m~ :
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Fig.3.11 demi-cellule m-dérivée passe bande

L’étude de cet amplificateur est similaire a celle de I’ADC. L’expression du gain en

tension est donnée par I’équation suivante [48]:

(3.16)

ou:
N est le nombre d’étages
Ro; et Rgo sont respectivement les impédances images des lignes de grille et de drain & la
fréquence centrale (o) de la bande passante ;
Xk = ®/wy est la pulsation normalisée ;
8 = (w2-0) /@y est la bande passante reI:ative :
@1 et w, sont respectivement les pulsations de coupure basse et haute ;

Ag et Ag sont respectivement les atténuations par section des lignes grille et drain .

Ces atténuations sont données par :
xXt/x,8 '
Ag= £ i (3.17)
i-(-x2) /s

X,/
4, = 4 | (3.18)
\/lﬁ(IHXj)Z/Q
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@ V@
AR —_ 5 . —_d
ou: X =% =

tILO :EO

Comme dans le cas de PADC, il existe un nombre optimal de FET 4 utiliser, Celui-ci

est donné par :
§X. ]
Nol= 'g 4 L}’Z ! ! (319
Tl-X Xy, (XngJ )

L’expression du gain en tension normalisé par rapport au gain 4 la fréquence centrale A,
est donné par [48] :

4 sinh[(a_b%v}sinh(g _p, )t -
4, sinh(a—b)f(}(pg)smh':[ /J [p /H (3.20)

l\,

ou
aX? b 1-xzf
P = : P, = » ) =1 [ S
1 f(Xk,é‘j 2 2 f[Xk,g) ? f(X,L 5) {1 X;é-z J:
N et b:NXId
2X'g5 20

La relation (3.20) montre que le gain normalisé est une fonction de a, b, N, & et X;

Les expressions précédentes indiquent que les parameétres a et b sont reliés respectivement
aux atténuations des lignes grille et drain,

Dans le but de développer une procédure de conception graphique, on introduit le
produit ab et le rapport a/b donnés par les équations suivantes

ab= (%) (N 5)

(3.21)

2
a_ 1 W,

b XX a)a)g;

(3.22)
Pour des valeurs choisies ou imposées de &, on peut tracer la courbe du produit ab dans le
plan (b, a) en prenant N comme paramétre;:. Ces courbes sont des hyperboles

Dans le plan (b, a), le rapport a/b e:st une droite qui passe par I’origine. Les points

i
d’intersection des deux courbes donnent les valeurs de a et b pour le nombre N désiré. Ces

valeurs avec celle de N permettent de déterminer le gain a la fréquence centrale
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Par exemple, soit a dimensionner un amplificateur distribué passe bande répondant au
cahier de charge suivant :
¢ gainde 10dB;
e fréquence centrale fp=25 GHz ;
e bande passante (-3 dB) de 15 GHz,
Le MESFET choisi a les caractéristiques suivantes :
Cos= 0.275pF, Cys= 0.07 pF, Res=5.24 Q2, R4s=504.7202, g,,= 0.068ms.
Considérons que Rg; =Rg2 = Ry = 50£2. Nous devons d’abord calculer la bande passante
pour en déduire ensuilte la valeur de la bande passante relative 8. Le calcul de cette bande

passante s’effectue a I’aide de la relation suivante [48] :
1 ' i
- f = Aon
S 7 R,C (3:23)

0~ gs

On obtient : fo-fi=23.16Ghz, donc 6 = 0,97 .

3t . . « s A . — 1 _ 1 .
L’étape suivante consiste a évaluer les pulsations w, ( /Qgsch) etwy( Adscds) a

partir des caractéristiques du transistor choisi. En utilisant les équations (3.21) et (3.22), on
obtient : ab = (0.003)N* et &/ =4.93.

A partir de ces résultats, on trace les courbes du produit ab et du rapport &/b dans le plan
(b, a) ( Fig.3.12 ). L’mntersection de la droite avec une hyperbole correspondant au N choisi

nous donne les valeurs de a et b.

a =0.003 N /b

i — a=4.93b

Fig. 3.12 courbes des produits ab pour différents N et du rapport a/b
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Les valeurs du couple (a,b) et celle de N correspondantes doivent étre de sorte que la
valeur du gain Ag soit proche de celle du cahier de charge, qui est de 10 dB dans notre cas.
Les valeurs qui vérifient le cahier de charge sont :

N=4 a=0480etb=0,097. ’
Les valeurs des éléments des circuifs raisonnants et anti-raisonnants constituant les lignes

sont données par[49] :

R -
ng(ouLId)=m C1g(ozzC1d)=_47j;Eoﬁ_&
Log (0”['20’)25%—';{1) Cag (ouCzd)zm

Le calcul donne :

Lig =0.68nH | Cp =0.152pF | Ly, =0.187nH , C,, =0.274pF .

La figure 3.13 présente la courbe du gain pour ledit exemple. Dans cette figure, nous
remarquons qu’il y a une chute du gain. Cect est dit principalement aux pertes occasionnées

par les résistarices intemes des transistors. X

Fig. 3.13 Gainide PADPB
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Chapitre 4

Configurations a base d’amplificateurs distribués

4.1 Introduction

Nous avons vu dans le chapitre précédant que le produit gain-bande passante dans
I'ADC est limité & presque 0.8 f, (fay est la fréquence maximale du transistor). En
effet, celui-ci dépend du gain, du nombre de transistors, des atténuations , des
impédances caractéristiques, et des fréquences de coupures des cellules constituant les

lignes grille et drain. Nous présentons dans ce chapitre certaines configurations qui

permettent de franchir cette limitation.

4.2 Amplificateur distribué effilé ( Tapered distributed amplifier)
4.2.1 Introduction

Dans un ADC, chaque élément actif présente un générateur commandé. Ce dernier
génere deux ondes qui se dirigent dans deux directions opposées, 1’une vers la charge et
’autre vers la terminaison intermédiaire de la ligne de drain. L’onde qui se propage vers
la charge peut stre considérée comme une onde ir.lcidente, et I"autre comme une onde
réfléchie malgré qu’elle ne soit pas créée par une désadaptation. Une moitié de la
puissance est ainsi perdue, ce qui constitue par conséquent un inconvénient. La
configuration suivante, appelée amplificateur distribué effilé (ADE) [50], apporte une
solution & ce probléme en rendant inopérant [’onde allant vers la terminaison
intermédiaire de la ligne de drain. Pour que les ondes se dirigent seulement vers la
charge, la ligne de drain doit étre composée de cellules d’impédances caractéristiques
différentes et vérifiant une certaine loi. Pour certains transistors, cette loi ne peut pas étre

appliquée, ce qui nous a conduit a apporter une solution a ce probléme.

4.2.2 Analyse de la structure
La configuration de I’ADE est présentée en figure 4.1, La k™ cellule de la ligne de
drain ( figure 4.2) est traversée par les ondes de tension Uy(x) et de courant I;,(x) qui sont
régies par les équations de propagation suivantes
U (x)=A4, e " +B, e’ (4.1a)
1

o 4
]k(X):“-Z—'Ak e’ *{*'E".Bk e’ (41b)
k k
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3

ou:
- v est la constante de propagation.
- Zi (k=1,2,...N) est 'impédance caractéristique de la k™ cellule dans la ligne
du drain.

Zy doit étre égale & I’impédance de charge Z;..

x=0 x=1 x=(N-1)/ =Nl
R
i
Zy Zy
] T — L 1+
ligne drain
ilzgmugl A i2=gmugz
N T N
Entrée
1 S S IR T

g T Z, ligne grille 7

Fig. 4.1 Schéma de principe d'un amplificateur distribué effilé

(BELU) (T (), Uen ()

Ligne drain

i ill f
Ligne grille = 1)1 L=k

Fig.4.2 Tensions et courants dans ’ADE

La constante de propagation y est la méme pour toutes les cellules. Pour que les

courants se dirigent seulement vers la charge, on impose Ay = 0.
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Les équations de courant et de tension au voisinage du nceud k+1 (figure 4.2) sont

données par: _
Uk F) =1, (k)Z,,, (4.2a)
Loy (RIT) =1 (R 1y, (4.2b)
La=hL e’ =12 N (4.2¢)

En partant des équations (4.2), nous arrivons aux équations de tension et de courant, au

niveau de chaque cellule, suivantes:
U,(x)=kiZ, e"";.“ (4.34)
LG = ki e | xc[(k-1)1* k"] (4.3b)
Ainsi, dans un ADE avec des lignes ésans pertes, le module de la tension reste constant

si 'impédance caractéristique de chaque cellule satisfait -

Z .
Z, =71, k=1,2..N. CED)
Les tensions et les courants 4 la sortie siont donnés par :

u=NZ g Ugerl (4.52)
. -y !
i, =Ng,u,e”’ (4.5b)
Aingi, le gain de ’ADE, chargé par 7y =Z,, est donné par :
1 2
GADE = "r)—(NZOgm>— (46)
Pour la comparaison, le gain de ’ADC (Gapc ), en basse fréquence, est donné par [51]
1 ,
G.‘IDC :ZIV"ZOS Z{)dg’; (47)
Pour Zyg = Zog = Zy, =Z, nous constatons que le gain de ’ADE est le double de celui de
I’ADC.
4.2.3 Exemple de conception d’ADE
Reprenons I’exemple du ‘rransistor,; utilisé dans ’ADC du chapitre 3, dont les
parametres sont donnés en tableau 3 I. Avec celui-ci, nous nous proposons de
dimensionner un ADE a 3 transistors. Les cellules K-constant, constituant la ligne drain,
doivent avoir des impédances caraotéri:stiques, conformément a ’équation (4.4), telles

que : Z; = 150 Ohm, Z, = 75 Ohm et Z3 = 7, = 50 Ohm.
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Ces circuits K-constant, en forme de IT (figure 4.3), doivent aussi avoir la méme

fréquence de coupure que celle de la 1igné grille, soit f, = m—le— ~ 25,46 GHz .

d T £ 8
Ainsi, pour construire la ligne de drain, chaque cellule doit vérifier le systéme

d’équation suivant

Le _ 2y
i CL P
===/, k=], 2,3 4.8
J{;:/t m f 2 ( )
Ly

Fig.4.3 Cellule K-constant

Supposons en premier lieu que Cy; = 0. Dans ce cas, nous obtenons :

C, =0.082pF, C; =0.164pF, C3=0.25pF, L, =1.875nH, L, = 0. 937nH L= 0.625nH.

La figure 4.4 montre le gain ( |S,* ) et les coefficients de réflexion d’entrée (1S1) et
de sortie ( |Syf* ) de amplificateur, implémenté sous Serenade® , avec Cy nulle. Malgré
que le transistor posséde des pertes, le gain obtenu est pratiquement plat. Nous constatons
que [Syy] est meilleur que |Sa,|, ceci s’explique par le fait que la désadaptation dans la

ligne de grille est moins importante que celle dans la ligne de drain.

107
5—
0.: ——r e I S‘J] I (CH dB)
. — = |81] (endB) \

B e I S'n I (Cn dB) /:._"
A0 JRTCITTN /
T S~ Y

1 1 T .. '/:-' ~
207 A
25 s /
-30- N,/ x
) Freq (GHz)
-85 T ' T ™ T T T T T
2 5 10 15 20 25

Fig.4.4 Gain et coefficients de réflexion d’entrée et de sortie
de PADE avec 3 transistors et Cgg=0.
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Soit maintenant le cas réel ot Cys = 0.066 pF. Nous remarquons que cette capacité ne
peut pas éfre absorbée dans la premiére cellule de la ligne du drain, car sa valeur est plus
grande que celle qu’on devrait avoir (C,/2 = 0.041pF). Ce qui ne laisse dire qu’il existe
des transistors incompatibles avec cette configuration d’ADE. Nous sommes donc
amenés & chercher des conditions, si elles existent, sur le choix du transistor & utiliser

dans un tel montage. Pour cela, nous avons adopté la démarche suivante :

L’égalité des fréquences de coupure dans chaque cellule des lignes de grille et de drain

impose les équations suivantes :
fc:fc_g:fcd (4'9)
ou f,. et f, sontrespectivement les fréquences de coupure des lignes de grille et de

drain.

En tenant compte du fait que Zy = Zi, = Zog = Z et de 1’équation (4.4), la relation (4.9)

implique :
1 1
= = . 4.10
/e nZ,C, wNZ,C, (1.10)
Ainsi, C; est donnée par :
C
C ==£ : 4.11

Par ailleurs, C, doit satisfaire (voir le montage du K-constant précédant) :

S, (4.12)

Fa

En combinant (4.11) et (4.12), nous obtenons la condition sur le choix du transistor

pour réaliser un ADE a N sections, donnée par;
C,>2NC, (4.13)

Dans notre exemple, le transistor que nous disposons, pour implémenter un ADE & 3
étages, ne satisfait pas la condition (4.13) et pose un probléme au niveau de la premiére
section. Pour y remédier, nous proposons d’insérer un capacité série Cs sur le drain du

transistor du premier étage (figure 4.5).
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i oc i
> — —

LV l ' 1 meqV)
Y @: .. ég 1 _( e VIT__CES EmeqV1 .
(a)

(b)

Fig. 4.5 (a) le transistor avec une capacité série Cs sur le drain.
(b) montage équivalent.

D’apres la figure (4.5), nous obtenons

Bmeg = A & | | (4.14)

C,=4C,, (4.15)

i=Ai, ' : (4.16)
ou

. A=——+~—~ ( nous appelons A coefficient de réduction) (4.17)

%

ol i est le courant qu’aurait généré le transistor sans I’insertion de la capacité Cs.
Dans les équations (4.14) a (4.17), nous remarquons qu’effectivement la capacité C.,
peut étre réduite par Dintroduction de la capacité Cs, mais au détriment de la

transconductance du transistor.

Avec cette modification sur la premiére section, en se basant sur les équations (4.2 ) et

sur le fait que 7,(x)=7e7"=Ai e, nous obtenons la tension, sur la k™ cellule,

suivante :

U (x)=Z ((k-1D)+4)ie™, xc[(k-DI* k"] (4.18)
Pour maintenir le module de la tension constant, dans chaque cellule, I’impédance

caractéristique doit satisfaire :

AZ,
= (4.19)
. (k—1)+ A
Les équations (4.18) et (4.19) peuvent étre généralisées au cas ou il se trouve M
premiéres sections avec des capacités séries insérées Cs, (o m = 1, 2,...M). Nous

avons alors :
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M

Uk (.X) :Zk ((k - M) + Z Am); ilenyx si k>M (4208)
et
k . —
U, (x) =2, [Z AmJlle o S k<M (4.200)
ou
xc (k=17 ,k"]
et

Anp sont les coefficients de réduction correspondant aux sections modifiées.
L’impédance caractéristique dans chaque cellule doit étre :
AZ . :
Z, = — si M<k (4.21a)
(k=M)+D 4,

et

AZ :
Z L si k<M (4.21b)

T TF
2 A

Dans notre exemple, en combinant 1’équation (4.19) , I’égalité des fréquences de
coupure dans chaque cellule de la ligne du drain avec celle de la ligne de grille et Zy =
Z;=50 Ohm, nous obtenons :

Zy= 135 Ohm, Z, = 79.4 Ohm, Z3 = 50 Ohm et Cs = 0.154 pF.

La figure 4.6 montre le gain obtenu de ’ADE avec une capacité série sur le drain du
premier transistor. Elle illustre aussi la supériorité du gain de I’ADE par rapport & celui
de PADC. L’écart varie approximativement entre 3 et 1.5 dB pour le méme nombre de
transistors.

Nous remarquons que le gain de ’ADE de la figure 4.6 est inférieur a celui de la figure
4.4 ou la valeur de Cqys est supposée nulle. Cela est dfi 4 ’insertion de la capacité Cs. En
effet, cette derniere réduit la transoondu:otanoe du premier-transistor et, par conséquent, la

tension dans la ligne de drain (équation 2(4.18)).

Nous remarquons aussi que le gain de notre ADE est faible dans les fréquences basses
de la bande passante. En effet, & ceséfréquenoes 1a, le premier transistor est presque

déconnecté par la capacité Cs et ne contribue pas, ainsi, au gain.
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Gain 4 —=
(dB) b o— et — . e -
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i ————— ADE 4 3 étages \\
2 -~~~ ADC4 4 étages -
— - - — ADC a3 étages \
] |
1 h Fréq.
O T T T ¥ T (GHZ)
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Fig 4.6 Gains de ’ADE et de ’ADC

4.3 Amplificateur distribué avec sections a transistors en cascade

4.3.1 Introduction
Nous savons que le gain de PADC est lié directement au gain de chaque section. Ce

dernier peut étre augmenté sur une trés large bande avec la nouvelle configuration

d'amplificateur distribué [7] que nous proposons (figure 4.7). Dans celle-ci, le gain par

section est augmenté par la connexion en cascade de deux MESFET au moyen d'une
ligne de fransmission. Cette derniére masque les capacité Cg et Cys au niveau de la
connexion, et permet, par conséquent, de travailler sur une large bande qui peut s'étendre

du continu a plusieurs GHz avec un gain presque plat.

Circuit d'adaptation

Circuit d'adaptation Ligne drain
( m-dérivé ) & ; ( m-dérivé )
i TEL TR~ ST R | Sortie
ZOd ':T:: J
i = DT
Tz Zimji— Ty
Entrée
I . CEARI ~ TR 1H] EX3IE L 7
. . . S 40,
Circuit d'adaptation Le/2 Ligne grille Circuit d'adaptation =~ °
( m-dérivé ) ( m-deérivé)

Fig. 4.7 Schéma de l'amplificateur distribué avec sections & transistors en cascade
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4.3.2 Analyse de I'amplificateur »

La figure 4.8 montre le schéma du ’ti)loc FET-interface-FET de I'amplificatenr distribué
avec des sections & transistors en cascade (ADSTC) illustré par la figure 4.7. Ce schéma
est équivalent & celui de la figure 4.9. La transconductance équivalente Zm oq de chaque

section de 'ADSTC, en basses fréquences, est donnée par :
gm eq = Z int gjr : (422‘)

ou
Zi est limpédance de terminaison de la ligne de Dinterface et g, la

transconductance du MESFET.

ngr
i T:ﬁ o —Cu Vo| =G eV~ g,

VlT: Ce 6 EneVi 0,
| i

Fig. 4.9 Schéma équrvalent du bloc FET-interface-FET.

En remplagant g, par g, .q dans I’expression du gain, donnée par 1’équation (4.8),

nous obtenons le gain de 'ADSTC a N sections :
N*gt 7L 7, 7,

m T int : "
G ypsre= 4] (4.23)

D’aprés (4 23), Gupsrc augmente aveo Z,,,, 7
Pour que ce gain soit supérieur a oelul de I'ADC, I'inégalité suivante doit étré

satisfaite :

GADSTC = GADC
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En prenant Zo, = Zog = Zo, pour le méme nombre de transistors ( Napc = 2Napsre) et
aprés simplification, cette inégalité donne

Zi 8y 22 (4.24)

Si le produit gain-bande passante (GBP) de I’ADC est limité par fmae (équation (3.8)),

celui de "ADSTC, quant & lui, sera limité par f,,, eq - Cette derniére est obtenue en

remplagant gy, par gy g dans l'expression de i,y Par conséquent, la limite du GBP de

IADSTC peut étre meilleure que celle de 'ADC si I’inégalité suivante est satisfaite :

g m eq 2 g m
qui implique

Z. &, 21 (4.25)

4.3.3 Exemple de conception d’un ADSTC

Pour couvrir la bande passante qu’aurait un ADC, la fréquence de coupure de la ligne
interface, fo, , doit étre supérieure & celles des lignes de grille et de drain ( ). En ayant
les valeurs de Cgs et Cygs comme données, les inductances L et L’ (figure 4.8) sont

calculées de sorte & avoir la valeur de Z;, désirée.

L'ADC et la nouvelle configuration 'ADSTC sont simulés en utilisant le logiciel

d'aide 4 la conception Serenade®. Le transistor utilisé est le WI-f 810 dont les parameétres

sont donnés en tableau 4.1.

gm=0.057mS Ry =257Q
Cee=0.508 pF  Cgs=0.136 pF
Re=7.60 Coa = 0.041pF

Tableau 4.1 Paramétres du MESFET

En prenant Zg, = Zog = 50 Ohm et compte tenu de la valeur de Cgs, nous obtenons, avec

1

’équation (3.2a), Ly=Lg= 127 nH, et f, = ——_=12.53 GHz. La capacité shunt a
q (3.22), Ly d .‘ : = ;—-“Lgcg:

ajouter dans chaque cellule de la ligne drain, pour I’égalisation des fréquences de

coupure, est C, = Cys — Cygs = 0.372 pF. |

Al
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La ligne interface, illustrée par la figure 4.10, est considérée comme une succession

!
d’une cellule en IT et une demi-cellule en IT (cellule en forme de L, vue par Ziy). Pour
Zine donnée, les valeurs des inductances I et L’ sont calculées pour avoir la méme

impédance caractéristique dans les deux cellules.

L L’

(oo

Fig. 4.10 Ligne interface.

Le tableau 4.2 donne les valeurs de _L, L’ , les fréquences de coupure des cellules (f.

et f;r) et le produit g, Ziy, correspondant a différe_ntes valeurs de Zjp.

Zi (Ohm) o Zinn fn(GHz) | £o(GHzZ) | L (b L7 (oED)
25 1.42 46.81 43,22 0.17 0.23
40 2.8 29.2 2139 0.43 0.59
50 2.85 .23.40 17.11 0.68 0.93
70 3.99 16.71 12.22 1.33 1.82

Tableau 4.2 Les inductances et les fréquences de coupure des cellules de la ligne

interface pour différentes valeurs de Zy.

Le tableau 4.2 montre que pour Zy,= 25 Ohm la condition (4.24) n’est pas vérifiée et

pour Zy, = 70 Ohm la fréquence de coupure de la cellule en L est inférieure a celle de
I’ADC (f.= 12.53 GHz). | _
La figure 4.11 montre Je gain de I’ADSTC pour les différentes valeurs de Z;,; ainsi que

le gain de ’ADC, pour le méme nombreé de transistors (N = 4),
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24 — ADC ‘
J —¢— ADSTC, Zi =25 Ohm
22— —a— ADSTC. Zi;;='40 Ohm
2] —o— ADSTC. Zi= 50 Ohm
] —a ADSTC. Zyy =70 Ohm /\
18-
'_HN_._._____—I/ L
16 :
Gain 144 = * T 0%——o—— &

G ——

6 -
4l
2 2
0 “ T I T T T ] T T T T ’ \\"
2 4 6 8 10 12 Freq (GHz)

Fig. 4.11 Gains ( en dB ) de 'ADSTC pour différentes valeurs de Zi,
et de TADC.

La figure 4.11 confirme le fait que le gain de PADSTC augmente avec Z,. Celui-ci
est toujours supérieur & celui de PADC, pour le méme nombre de transistors, si la
condition (4.12) est vérifiée.

Pour Z;,; = 70 Ohm, bien que le gain soit élevé, la bande passante devient sévérement
compromise par la fréquence de coupure de la ligne interface qui est dans ce cas
inférieure a £, .

Nous remarquons également que les courbes correspondant 4 Z;,, = 40 Ohm et Z;,;= 50
Ohm vont au dela de £, . Cecl s’explique par le fait que la théorie de 1’amplification
distribuée repose sur I’hypothése simplificatrice ou les éléments des lignes grille et drain
sont de véritables lignes de transmission, donc le signal ne se propage pas a des
fréquences supérieures & f,. Alors que notre simulation avec Serenade® tient compte de
la composition réelle du dispositif dans lequel les lignes grille et drain sont des circuits k-
constants associés aux résistances Ryg et Ry, Ceci leur confere donc un comportement
fréquenciel différent. Concernant le gain de ’ADC, celui-ci chute a4 0 dB a une fréquence
de 10,8 GHz environ. Le nombre élevée (4) de transistors (sections) ainsi que leurs pertes
en sont responsables.

Les figures 4.12 et 4.13 présentent les parametres de répartitions S de I’ADC et de
IP’ADSTC pour Z;,;= 50 Ohm, avec le méme nombre de transistors ( 4 MESFET).
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Jsm (ADC) Sa | (ADSTC)
Lo T
1
| Sz | (ADSTC)
S | s apsToy
e e e - a ~.
7 — —%, “’77-:__\ *
- s i > ,
o 3
' 1 T T T T T T T —
2 4 6 8 10 12 Freq (GHz)

Fig.4.12 Les modules de 8521, S11, S22 (en dB) de ’ADC et PADSTC
(4 transistors)

0] ——— ADSTC ( 4 transistors )
ke B — — — ADC ( 4 transistors )
-104 :

-70 Y T T T T T T T
2 4 6 8 10 12

Fig.4.13 Isolation de PADSTC et de ’ADC.,

Les ondulations des courbes de |$11|et [Szzlsont dues principalement a la non

unilatéralité des transistors. Il est doric normal que leurs valeurs augmentent avec la

fréquence car la désadaptation est plus importante en hautes fréquences.

A ces fréquences, ceci s’explique par':

- D’adaptation par les m-dérivés se diégrade.
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- les lignes grille et drain sont fortement chargées par les impédances d’entrée et de
sortie car les effets de Cyq sont plus importants.
L’isolation de I’ADSTC est meilleure que celle de ’ADC. Ceci est dii 4 la faiblesse du
coefficient de transmission de ’accés de sortie vers I’accés d’entrée, d’une part, et par la
mise en cascade de transistors, d’autre part.

La figure 4.14 montre le schéma de ’ADSTC sous Serenade®.

. - .
< - i ap] .\
¥ "\;""\{‘—"m g {:' ) AT LS |
. Rin Lz / S R R
E] = — . -
_w"‘_‘-ﬂvn\ .

J L1 =1.016 nH
CA} L2 =1.27 nH
y L4=127nH
15 L5=1.016 nH
Im = 0.64 nH
i1 =0.73 nH
N li2 =1 nH
= cm = 0.152 pF
ca= 0372 pF
Rint = 50 Ohm
R1 =50 Ohm

Fig.4.14 Schéma de ’ADSTC sous Serenade®

4.4 Cascade d’amplificateurs distribués a une seule section
4.4.1 Introduction

L>amplificateur distribué, bien connu pour ses performances, souffre d’une limitation
du produit gain-bande passante. En fait, son gain ne dépasse pas 14 dB en général [5].
Cependant, son gain plat et sa bonne adaptation et & ’entrée et a la sortie permettent de
faire aisément une cascade sans compromettre gravement la bande passante. La
configuration (figure 4.15), constituée d’une cascade d’amplificateurs distribués & une
seule section (CADSS), permet d’avoir des performances d’une maniére trés significative

[51, 52].
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1, L | L L o
o TP T .
e !.. .- \_H '.‘ Sortie
L, g; L %J L g} L Ly
7 J Vi M
Zog 4 Zim ‘ Zint % 4 i Zod
i i
.f L T
A\ 4 \4 A4 A\ A\ \4 A4 A4

Fig.4.15 Configuration de I’amplificateur & cascade d’amplificateurs
distribués a une seule section (CADSS).

4.4.2 Analyse de "amplificateur

Dans cette structure (figure 4.15) I’amplificateur utilise des lignes de transmission
artificielles a [’entrée, 4 la sortie et entre les éléments actifs. Les parties en pointillé dans
la représentation sont supprimées pour augmenter le voltage au niveau des grilles des
transistors ( T, — Ty ). La figure 4.16 donne le schéma équivalent d’un CADSS 4 2

transistors. La ligne de transmission interface est identique a celle de I’ADSTC (figure

4.9).
L : .

TN

Lg
: | T0N—o0
OUT
l L 1 L4
— ¢, Ca - C» = Ca
] FT

R

Fig. 4.16 Schémaéquivalent du CADSS a4 2 FET

Le gain du CADSS & N transistors [5], en basses fréquences, est donné par :

AN 2N ~
gm Z Z(Jg ZOd

~int

G eupss = 4 _ (4.26)

Drapres cette équation, le gain du CADSS augmente avec Zi,. Pour que celui- ci soit

supérieur 4 celui de I’ADC, I'inégalité suivante doit étre satisfaite

GCADSS 2 GADC

cette derniére implique, apreés simplification, que

gm Zi!]l 2 lv*’i/ﬁ (4'27)
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4.4.3 Simulation
L’objectif que nous nous sommes fixés est de concevoir un CADSS avec 4 transistors

du type WI-f 810 dont les paramétres sont donnés en tableau 4.1. Pour différentes valeurs

de Ziy, les valeurs de L et L” correspondantes sont données par le tableau 4.3.

Zior (Ohm) 8m Zint L (nH) L (nH)
25 1.42 0.17 0.23
50 2.85 0.68 0.93
75 427 1.53 2.09

Tableau 4.3 Les valeurs de (g Zint ), L et L” pour différentes Ziy,.

La figure 4.17 montre les gains cdrrespondant aux valeurs de Z;; proposées. Nous
remarquons effectivement que le gainé du CADSS augmente avec Ziy, . Pour Ziy = 25
Ohm, le gain est inférieur a celui de; IADC car, en fait, ’inégalité (4.27) n’est pas
vérifiée. Nous constatons que pour les évalem's de Z;y relativement grandes ( ’exemple de
Zim= 75 Ohm), des ondulations importémtes du gain se manifestent avec une réduction de
la bande p'assante. Une amélioration beut se faire par I’optimisation et I’insertion des

circuits m-dérivées -aux niveaux des acces et des terminaisons des lignes artificielles

grille, drain et interface.

40+
30~ _ -
oo o = o
\ e
S21 | .
(dB) '
Oy vy N
| _ v
0 —y— CADSS (Zy=25 Ohm) u
| —o— CADSS (Zy= 50 Ohm)
o- — = CADSS (Zi+75 Ohm) v
. — . ADC | v Fréq
i X
-20 T T g T T T i | T T T 1 (GHz)
2 % 4 6 . 8 10 12 14

Fig.4.17 Gains du CADSS pour éiiffére-ntes Zim avec le gain de "TADC (N =4).
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Apres avoir mis en évidence, dans des conditions pratiques, la supériorité du CADSS
du point de vu gain par rapport & ’ADC, nous nous sommes intéressés a une optimisation
dont I’objectif est d’obtenir un gain aussi plat que possible dans une bande de fréquences
allant de 2 a 11 GHz pour Zi,, = 50 Ohm. Pour cette optimisation, nous avons opté pour la
méthode du gradient, fournie par le logiciel Serenade®. Les contraintes que nous avons
imposées sont telles que les ondulations du gain et les coefficients de réflexion ne doivent
pas excéder respectivement 1 dB et —10 dB.

La figure 4.18 met en relief I’amélioration obtenue aprés optimisation. L’amplificateur
offre un gain d’environ 24.5 £0.5dB avec des coefficients de réflexion inférieurs 3 —10

dB sur une bande d’environ 11GHz et un coefficient d’isolation inférieur a4 —75 dB .

30 -

-80 | I .
-90_ : .-

_100 T ] T I" . l I T ] T I T ] ¥
4 6 8 10 12 14 Freq

H
Fig.4.18 Parameétres S (en dB) du CADSS avec 4 transistors. (G2

La figure 4.19 montre le facteur de bruit F correspondant a différentes valeurs de Z;,, .
Nous remarquons que F diminue lorsque Z;, augmente. Comparé a ’ADC, le CADSS
mtroduit un facteur de bruit plus grand, pour le méme nombre de transistors. En fait,
PADC possede la propriété qui fait que F diminue avec "augmentation du nombre des
étages. Par contre, le CADSS présente une cascade de quadripbles, formés d’AD mono-
¢tages (un AD avec un seul €tage n’est pas en faveur de la diminution de F ), dont le

facteur F est soumis a la formule de Friis.
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12‘.‘ — . — Zw=250hm /

e revaees Zipy= 50 Ohm /
10_' —_— — - Ziy=775 Ohm /

F

(dB)
1j : Freq (GHz)
0 T T v I T T 7 T ? T ? 1

2 4 6 8 10 12 14

Fig.4.19 Facteur de bruit du CADSS pour différentes valeurs de Z;,,

Ainsi, dans le CADSS, I"augmentation de Z;, fait accroitre le gain et diminuer le

facteur du bruit. Cependant, une surestimation de la valeur de Z, peut réduire la bande

passante de maniére significative.

4.5 Amplificateur distribué a compensation par ligne active

4.5.1 Introduction

Considérées parnu les facteurs qui limitent le produit gain-bande passante dans un
ADC, les atténuations dans les lignes de grille et de drain font chuter le gain, réduisent la
bande passante, et limitent le nombre d’étages. Ces atténuations augmentent avec la
présence des pertes comme celles des impédances d’entrée et de sortie des FET et celles
des inductances microrubans ou spirales [53]. Pour y remédier, une solution consiste a
utiliser des lignes de grille et/ou de drain actives pour compenser I’effet des pertes et
maintenir ainsi le gain plat. Dans ce contexte, nous présentons dans ce qui suit une
structure qui utilise une ligne de drain active pour la compensation. Nous proposons, a

cet effet, un circuit a élément actif convenable pour la ligne active drain.

4.5.2 Description et analyse

Nous ne considérons pour la simplification que les pertes dues aux résistances d’entrée
et de sortie des FET (Rys et Ra). Les lignes de transmission de grille et de drain de

I’amplificateur distribué a ligne active (ADLA) sont illustrées par les figures 4.20a et

4.20b.
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=
iy
i
=
:

; Fig.4.20a Ligne grille )
La/2 Lg/2 La/2 La/i2
o— (I (— - - - — R Mh—e
Ye | Ye
o &

Fig.4.2§0b Ligne drain active

Dans chaque section de la ligne de drz{in, le circuit & élément actif, appelé circuit de
compensation, et 'impédance de sortie du transistor forment en paralléle 1’admittance

Ye (figures 4.20b et 4.21).

Y,
JmoEmm s s nmeene 1 g g
i b C :
; A e D .
O— ; ; [ |
Ye ' : ! 1 :
> I i E
| LCuZRa Rsﬁ av@ ACsZRa L |
Pl b T !
| L ey |
: P | ;
: ~J_~ P S — i
P P C = :
E Impédance :' i :
i g%;ome ® § é — Circuit de compensationi

Fig.4.21 Vueide I'admittance Ye

Le circuit actif de la figure 4.21 est deg méme nature que celui proposé par Trabelsi
[54] pour la compensation. Toutefois, il ein différe par ’insertion d’une capacité série
C sur la source du FET. Cette capaoitfé, en fait, représente un degré de ﬁberté
supplémentaire de conception. Ce qui iconstitue en soi un avantage. Les autres

avantages de cette capacité est de pe;mettr%a :
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- D’absorption de I’ensemble des capacités de Ye dans la ligne de transmission afin
de maintenir la bande passante de 1’amplificateur,

- le renforcement de la réaction positive nécessaire pour rendre la partie réelle de Y,
négaﬁve. Cette caracteristique permet donc de compenser méme les pertes élevées.

En examinant le circuit de compensation, nous trouvons ;

R+ I, .
g ) (4.28)
— R1R2 +]l]2
IR, ~RI,
s b= 22— D (4.290)

ou
= -(,C, +CC, +CC, +CC+C CH+CC R g, )0
CL [C (C +C +Cg5Rg.>gds')+CdSCg5'] )

1,=Cg, +Cogu+Cig, )0~ ClLe,lC, +C )+ C L g, +C R N+ CCLC LR, Jo +
CCC,C LR o’

R,=g,+g, —{L [gd:(CJrC1 +C, )+C1gm +ngRgs(C+CdJ)J }a)2 +
c LR (CC +CC, +CICd¢,)]a)

-
=(C+C,+C o +C 8 R, o -
rle(c, +c +C)c lc+e, )+ C g R (C+C)w?

=1/R, , i'=-1.
Connaissant Y1, I’admittance Ye est donnée par :

Ye=Y,+jC, 0 +g, - (4.30)

Afin de spécifier les conditions pouﬁ que C apporte effectivement une réaction
positive, dans la bande passante (@), posons C; =0 et, par simplification, ignorons ggs.

Ces considérations peuvent étre justifiées par le fait que :
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- Cy est un parametre que le concepteur peut ajuster et qui peut étre, dans le cas
limite, égale & C,4 dont la valeur est pfatiquement négligeable.

- gds est masquée par Cys dans le spectre micro-onde pour les transistors usuels.

Dans ce cas, le numérateur de Y, est réduit 4 :

~C,0°[C+C,(1+LCo")][g, ~C R ,@*(C+C,(1- LCo%) 4.31)

85" ogs
Si on considére que

LCw?* << 1 (4.32)

alors ’expression (4.31) devient :

-c 0%c+C, g, ~C R 0% (CH+C,) (4.33)

Le terme (4.33) est négatif si I’inégalité suivante est vérifide :

gm > ’Rgs Cgs(c-'_cds)a): (4'34)
Ainsi, pour que C existe, la condition suivante doit étre satisfaite -
gm > Rgs cgscn'.r a)z (4'35)
) 2 2 L
Pour tout w<w, (rappelons que o, = = ), les conditions (4.32) et
L,C,  Z,C,

(4.35) impliquent respectivement :

4LC << Z, C,, (4.36)
4Cu g2 8n (4.37)
Cgs Rgs

Ainsi, pour tout transistor ou la condition (4.37) est satisfaite, on peut toujours
trouver L et C pour avoir la partie réelle de Y| négative dans la bande passante, méme
si le FET est considéré unilatéral (Cye = 0). Il est & noter que la condition (4.37)
s’exprime seulement en fonction des parametres du transistor. Elle est donc d’une
importance capitale dans le choix du transi'stor._

La recherche des valeurs de L, C et C; qui permettent d’avoir un gain plat sur la

bande passante peut étre faite par une optimisation dont 1’objectif est donné par :

JWf;?'iggser F (L= GG ): ;Za (GADu (@) =G 1, (0) )2 (4.38)
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4.5.1 Exemple de Conception d’un ADLA

Considérons le transistor utilisé précédemment, le WJ-f 810, avec les mémes
paramétres ( tableau 4.1) sauf Rgs = 11 Ohm. Pour déterminer les valeurs optimales de
L, C et C, qui permettent d’avoir la compensatiom nous avons €laborer un programme
d’optimisation sous Mathematica®. Le gain de PADLA est calculé par la méthode
matricielle de Niclas [32] (annexe A4). Celle-ci tient compte des pertes et de la
bilatéralité de 1’amplificateur. Ce qui lui confére une propriété d’analyse précise et non
restrictive.

En prenant I’impédance caractéristique, en basses fréquences, des lignes de grille et
de drain de valeur 50 Ohm et en imposant 1’égalité des vitesses de phase des deux
lignes, nous obtenons :

- les inductances dans les lignes : Ly =Ls = 1.27 nH .
- la fréquence de coupure ( lignes sans perte ) : 7, =(1/7r,/Lg C,)=12.53 GHz.

Avec le programme d’optimisation, nous trouvons, pour un amplificateur a 4
-sections, que L = 0.28 nH et C = 0.23 pF. La valeur de C, est prise égale a celle de Cyq.
Elle pourrait, en effet, ne pas faire partic des variables d’optimisation si la

compensation s avérait suffisante en agissant seulement sur L et C.

Les figures 4.22a et 4.22b montrent respectivement les parties réelle et imaginaire
de Y. Il en découle les remarques suivantes :

- la conductance de Y; est négative sur une large bande et diminue avec
I’augmentation de la fréquence. Cette diminution de la conductance va 4 I’encontre
de I’augmentation des pertes du transistor avec la fréquence. Cet antagonisme fait
que le phénomeéne de compensation est rendu effectif.

- la susceptance de Y, est positive et augmente d’une maniére continue avec la
fréquence. La courbure de son tracé est peu accentuée. Ce qui nous donne la
possibilité de I’approximer & une droite. Nous pourrons dire alors que cette
susceptance peut s’apparenter a une capacité. C’est justement ce que nous

recherchons.
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Fig. 4.22a partie réelle ( conductance) de Y.
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Fig. 4.22b partie imaginaire (susceptance ) de Y.

La figure 4.23, illustrant les combes des gains de I’ADC et de ’ADLA, montre

qu’on obtient effectivement une compensatlon dans la bande passante.
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Chapitre 4

Configurations 4 base d’amplificateurs distribués

—— Gainde ’ADLA (en dB)

1}
6 -« - Gain de’ADC (en dB) \
- l{
4 ] ll
i !
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2 \
]
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Fig. 4.23 Gains de I’ADLA et de ’ADC.

Ainsi, la technique de la compenéaﬁon par ligne active dan§ un amplificateur
distribué maintient le gain plat dans la béande passante. Par conséquent, elle devient
bien intéressante puisqu’elle permet d’ajouter plus d’étages & 1’amplificateur pour
avolr plus de gain sans détériorer la bande passante. Ce qui améne a dire que la limite
du produit gain-bande passante de IADC est surmontée par cette technique.

L’augmentation de nombre des étages dans un amplificateur distribué non seulement

accroit le gain mais aussi elle réduit le facteur de bruit { chapitre 3). Ce qui donne un
avantage de plus.
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Conclusion

Conclusion

Ce travail nous a permis d’investir le probleéme de ’amplification & large bande.
Nous avons exposé et illustré par des exemples des procédures de conception

d’amplificateur petit signal a large bande de types & gain élevé et a faible bruit.

Généralement, le probléme de ’amplification & large bande est ramené a celui
d’adaptation d’impédance & large bande. Pour cela, nous avons présenté une méthode
numérique, dite GRABIM, pour I’adaptation d’impédance. Celle-ci est caractérisée

par sa simplicité et sa robustesse, contrairement & [’approche numérique dite a

fréquence réelle.

Nous avons aussi présenté, pour ses caractéristiques treés intéressantes,
I’amplificateur distribué conventionnel (ADC). Ce dernier permet de travailler sur des
bandes trés larges. Son concept consiste & additionner les transconductances des
transistors constitutifs en séparant leurs capacitances au moyen des lignes de
transmission artificielles. Son produit gain-bande passante (GBP) est trés appréciable,
mais il est limité & environ la valeur de la fréquence maximale de§ transistors utilisés.

Notre contribution consiste & apporter des solutions pour franchir la limitation du GBP

de ’ADC.

Une technique pour améliorer les performances de I’ADC repose sur une structure
appelée amplificateur distribué effilé (ADE). Celle-ci permet théoriquement de
doubler le gain en puissance comparé a celui de ADC. Nous avons montré que
certains transistors ne peuvent pas étre utilisés dans une telle configuration. Dans notre
premiére contribution, nous avons modifié celle-ci pour répondre a ce probléeme de
faisabilité. Une simulation avec le logiciel d’aide 4 la conception Serenade® confirme

notre démarche dans ce contexte,

Dans notre deuxiéme contribution, nous avons proposé une nouvelle configuration
(ADSTC) basée sur le concept de I’amplification distribuée. Celle-ci peut opérer sur

une trés large bande et posséde un produit GBP pouvant €tre, largement supérieur a

celur de PADC.
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Conclusion

Notre froisiéme contribution bonsisté 4 proposer un circuit actif, pour la

: N . .
compensation de la chute du gain de ’amplificateur distribué, causée par les pertes des
transistors. Notre circuit de compeﬁsaﬁon, introduit dans chaque cellule de la ligne de

drain, permet de maintenir le gain plat sans détériorer la bande passante.

Perspectives :

¢ Introduire dans la conception des amplificateurs & large bande les parties lides aux

circuits de polarisation et a la technologie de fabrication.

o Le concept de ’amplification distribué a ét¢ appliqué avec succés depuis deux
- décennies sur les MESFET en GaAs. L’¢étude de ce type d’amplification, en petit
signal ou en puissance, avec les dérivés du FET tels que les MOSFET et les HEMT

serait d’une grande utilité.
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Annexe

Annexe A1l

Les plus hautes et les plus basses valeurs [K,; K, /(1+¢&? )], dans la bande passante, de la
fonction Chebychev passe bas optimum, représentant le gain transducique, en fonction du facteur
Q de la charge ( Q 2 la fréquence la plus haute de la bande passante) et le nombre d’éléments

utilisés.

Ka
Q K, /(1+€*)

n=2 n=3 n=4 n=>,5
0.25 1.0000 1.0000 1.0000 1.0000
0.9998 1.0000 1.0000 1.0000
- 0.50 0.9997 0.9999 1.0000 1.0000
0.9969 0.9994 0.9998 1.0000
0.75 0.9997 0.9989 0.9992 0.9994
0.9876 0.9961 0.9981 0.9988
1.00 0.9929 0.9951 0.9926 0.9968
0.9703 0.9876 0.9925 0.9946
1.25 0.9814 0.9875 0.9894 0.9905
0.9459 0.9729 0.9816 0.9856
1.50 0.9685 0.9749 0.9789 0.9805
0.9165 0.9527 0.9655 0.9715
1.75 - 0.9515 - 0.9589 0.9626 0.9665
0.8839 0.9284 0.9451 0.9533
2.00 0.9319 0.9719 0.9453 0.9492
0.8499 0.9016 0.9213 0.9319
2.25 0.9111 0.9206 0.9256 0.9294
0.8157 0.8731 0.8963 0.9083
2.50 0.8877 0.9004 0.9046 0.9082
0.7821 0.8442 0.8699 0.8834
2.75 0.8666 0.8776 0.8828 0.8861
0.7496 0.8152 0.8431 0.8580
3.00 0.8440 0.8548 0.8609 0.8638
0.7184 0.7868 0.8165 ~0.8325
3.25 0.8223 0.8344 0.8391 0.8415
0.6887 0.7592 0.7903 0.8073
3.50 0.7997 0.8126 0.8177 0.8195
0.6606 0.7326 0.7648 0.7827
3.75 0.7800 0.7915 0.7968 0.8000
0.6340 0.7071 0.7402 0.7587
4.00 0.7597 0.7695 0.7749 0.7791
0.6090 0.6827 0.7165 0.7355
4.50 0.7206 0.7317 0.7352 0.7379
‘ 0.5632 0.6373 0.6720 0.6918
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Annexe A2
Cercle de stabilité de charge :
Centre :
. SnA‘ ~ S
L= 2 2
IAI _’522
Rayon :
— SII'S‘L’l
L A 2 _ 532 2

Cercle de stabilité de source ;

Centre ;
- SnA‘ — Sy
5 2
MF”MI
Rayon :
LY
' l/—\{z —‘lSnIz
ol : A=5,8, — 85,5,
Facteur de stabilité de Rollet :
= 1Hlsnlz ~1Sn 2 1580 55 ]
2"5‘]2'5‘21]

Gain maximum réalisable d’un transistor inconditionnellement stable et les terminaisons
correspondantes :

AN
G 21
max

JSI?.

e

C,

S, =Cs {BZ (Bj -4C,

Leopt

V| i)
S, =i 207 -4 V] foicir)

By = 1+ISHI2 ~I‘S’azlz _]All

ou

B, =1+|5,, ’ "iSu‘a *]Alz
C =8, _SézA
C, =38, _Sl*lA

Cercle de désadaptation constante pour une source terminée par une charge passive :

Cercle ;
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SG

Rayon ;
R :(— -G,
Poi-sfa-6,)
ou
o s P)i-ls )
T = 2
1-18.8, [
Cercle de gain en puissance constant :
Centre :
g5, -As,) |
g, ol —iAF)
Rayon : '
:(IHQ'KS]?.SEIIfgp I 12 21] g)
’ 1+gpQ 2 )
ou
G
g, =703
: S?,l
et

i4s.f)

145, [ 8. (5uf

Smlz

~Jaf J-2melc,S, )

Cercle de gain en puissance disponible constant
Centre ;

(Sl HASzz)

" 1+gm( 1 ’ A?‘)

Rayon : :
R = ( B 18w +51252]§[2g§v)”2

i 48,5, -[4")

ou g.. = U :
" s f
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2 v 2
_ (1",Ss )l‘szll\
P15, [ S Pl 1Al J-2mec,s, }
Cercle de facteur de bruit constant :
Centre ;
C — Ss-opl—F
Fol4+N
Rayon _
. JVE NS, )
F 1+
ou

N =4S, | (F=Fp)/4rm)
_ R '
= /Zo

F=F_+

S, -5

2
5 s=opt=F l

l+SS_Up,_F|3(1— S 2)

L’équivalent du coefficient de réflexion de source et du gain en puissance pour un cercle de gain
en puissance constant donné ; '

S =3

4Rn
VA

¢
K

s—out L-opt
GT:%(1/1+4/A;~1) | ) )
ou .
2 :
4, = *&@ =S s-ou )
R; Ss—-mxl E

L’équivalent du coefficient de réflexion de charge et du gain en puissance disponible pour un
cercle de gain en puissance disponible constant donné :

LJ
SL~In = Sx—opt

G, =i42ﬁ( 1+4/ A2, fz)

ou

L’équivalent du coefficient de réflexion de charge et du gain en puissance transducique pour un
cercle de facteur de bruit constant donné ; |

SL-J’n =S:-opt-F .
G, = ATF(J] +4/ 42 ~;1)
‘ c.” -
ou AF:WIZJ@—dlSl&M )i
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Annexe A3

Parametres S de Ne32484a (Nec)

(ordre : fréq en GHz, module, angle en ® ; normalisation : Zy = 50 Ohm)

#GHZ SMA R 30
SI11 S21
0.100 0.,9990 -1.8 4.893 178.2 0.0020
0.200 0.9990 -3.8 4.88% 176.2 0.0030
1.000 0.9920 -18.2 4.812 161.6 0.0180
1.500 0.9720 -26.5 4,716 153.3 0.0250
2.000 0.9600 -34.6 4,649 145.5 0.0330
2.500 0.9390 -42.5 4.567 137.5 0.0400
3.000 0.9160 -30.5 4,453 129.8 0.0460
3.500 0.8920 -57.9 4,335 122.4 0.0530
4,000 0.8700 -65.5 4.229 114.9 0.0390
4.500 0.8400 -72.6 4.117 107.6 0.0640
5.000 0.8100 -80.0 4.011 100.8 0.0690
5,500 0.7810 -87.2 3.892 93.6 0.0730
6.000 0.7540 -94.4 3,780 87.0 0.0770
6.500 0.7260 -101.1 3.652 80.5 0.0790
7.000 0.7020 -107.9 3.341 74.4 0.0820
7.500 0.6820 -113.5 3.431 68.8 0.0840
8.000 0.6600 -119.6 3.314 62.4 0.0870
8.500 0.6400 -125.0 3.230 356.9 0.0880
9.000 0.6210-131.2 3,141 351.1 0.0900
9.500 0.6030 -136.4 3.093 45.5 0.0930
10.000 0.5840 -142,2 3.033 40.1 0.0960
10,300 0.5610 -147.8 2,991 34,3 0.0980
11,000 0.5380 -154.6 2.943 28.7 0.1020
11,500 0.5220-160.9 2.879 22.9 0,1050
12.000 0.5060 -168.2 2,831 17.3 0.1070
12.500 0.4950 -175.4 2.803 11.6 (Q.1100
13,000 0.4840 177.4 2,757 6,1 0.1120
13.500 0.4740 170,9 2.703 0.6 0.1160
14,000 0.4630 1651 2.672 -4.5 0.1180
14,500 0.4500 158.3 2.622 -10.6 0.1220
13.000 0.4430 152.3 2.611 -16.0 0.1240
15.500 0.4380 143.5 2.560 -22.1 0.1290
16.000 0.4200 137.6 2.577 -27.3 0.1330
16.500 0.4180 129.9 2,535 -33.5 0.1370
17.000 0.4150 121.5 2.528 -39.3 0.1400
17.500 0.4160 111.6 2.527 -45.8 0.1460
18.000 0.4230 102.2 2.517 -31.3 0.1490
Paramétres de bruit
IFREQ Fopt GAMMA OPT  RN/Zo
IGHZ dB MAG ANG -
1.000 0.30 0.380 13.0 0.330
2.000 0.31 0.820 28.0 0.310
4,000 0.32 0.710 39.0 0,260
6.000 0.37 0.600 82.0 0.200
8.000 0.43 0.500 106.0 0.130
10.000 0.51 0.400 131.0 0.090 -«
12.000 0.60 0.330 159.0 0.060
14.000 0.72 0.280 -166.0 0,030
16.000 0.86 0.280 -132.0 0.040
18.000 1.00 0.310 -104.0 0.040

S12
88.5 0.6470
87.1 0.6460
77.3 0.6410
72.0 0.6390
67.3 0.6320
62.9 0.6240
58.1 0.6140
52.9 0.6010
49.2 0.5900
43.5 0.5810
41.2 0.5680
37.6  0.5580
33.8 0.5500
30.5 0.5390
27.3 0.5310
25.1 0.5220
22,4 0.5130
20.3 0.5070
17.7 0.4980
16.3 0.4920
13.9 0.4850
12.1 0.4780
9.6 04720
6.4 0.4660
4.9 0.4380
2.6 04510
0.0 0.4470
-2.6 0.4410
-4.3 0.4370
-7.0 0.4320
-9.3 0.4270
~-12.2 0.4220
-15.4 0.4180
-18.6 0.4120
-22.7 0.4070
-26.3 0.4030
-30.2 0.3970
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S22
-0.9
2.4

-12.6
-18.5
24,2
9.7
-35.1
-40.0
-45.3
-49.8
-55.1
-60.0
-64.3

-69.2

-73.5
-71.2
-81.3
-84.6
-88.4
91.1
-94.9
-98.3

-101.8
-105.6
-110.0
-114.5
-119.0
-123.8
-127.3
-131.2
-135.9
-140.5
-145.4
-150.5
-136.6
-162.1
-168.9
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Paramétres de £101352a (hp ) i

| .
IS-PARAMETERS at Vds=2V Id=23mA, LAS"iF UPDATED 07-22-92

# ghz sma r 50 |

65 .98 -18 532 163 020 78 .35 -9

1.0 .93 -33 3519 147 .038 67 36 -19
20 79 -66 4.64 113 074 359 30 -31
3.0 .64 94 407 87 110 44 27 42
4.0 34 -120 3.60 61 137 31 220 49
5.0 47 -155 320 37 167 13 .16 -54
6.0 45 162 288 13 193 -2 .08 -17
7.0 .50 120 251 -10 203 -19 .16 45
80 .60 87 209 -32 210 -36 .32 48
8.0 .68 61 175 -51 .209 -46 44! 38
100 .73 42 152 -66 207 -38 31 34
11.0 77 26 126 -82 205 -73 .34 27
120 .80 14 112 -97 200 -82 34 15

IFREQ Fopt GAMMA OPT  RN/Zo
IGHZ dB MAG ANG -

0.5 04 .93 12 0.83
1.0 64 85 24 070
20 04 70 47 046
40 03 .39 126 0.36
60 08 36 -170 0.12
80 1.1 .45 -100 0.38
120 14 .60 41 LIQ
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Annexe A4

Technique de Niclas pour Panalyse d’un amplificateur distribué

Le circuit €lémentaire de I’amplificateur distribu€ est représenté par la figure A4.1

(4)
(1) ; 2)
VG(K-l) IG(IM) Zg ; 7 L T Vox

Fig. A4.1: Topologie de la cellule élémentaire de I’ AD.

Le modeéle du MESFET utilisé est représenté par la figure A4.2.

Vi T (i35 (JL/, etvas S P i , Va

Fig. A4.2 : Modéele du MESFET,

Soit le systéme définissant les parameétres admittance du transistor :

Iy =Yy Vit YpV,

{f] =y VitYpY,

qu’on peut écrire sous la forme:

|

, |

{71 =Yuv, +§}’12V2+ Vi~ ¥rVY
L =YVt Yo Vot Y Vi = Y Vi+ YV~ Vi Vs

. T b
En réarrangeant ces derniéres équations, on obtient :
{il =(yu+ Yliz-)v‘i ~ Y (V= ,)
Iy = (Y~ Y1fz) Vit ot V) Vot ¥ (V= v,)
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"YI?.
. | . .
L
Vi | Ve
-+ 272+
(Y1 +Y) (YotY12) (L} rezt2r12p
(2)
(Yp+Ynt+Yi2)
T
Ipx-1y Ipk
—» 4—
K
V1) LZS’ égj ;
A
Lo Zs Zg Tox
—» D S
| 1
L] L Vex
Ve T T
{(Yn+Yi)

T

(b)
Fig.A4.3 (a) Modéle en & du MESFET ;
(b) Cellule élémentaire d’un AD,

Finalement, en aboutissant au circuit électrique (figure A4.3) d’une cellule élémentaire, ol

fe =(¥2~Y12) Yo, On peut procéder a I’étude de ’AD. Puisque ce dernier est une cascade

d’un certain nombre de cellules élémentaires identiques, il est commode d’utiliser la matrice

chaine A définie par le systéme d’équations suivant :

VD(K-])F Vg
IED(K—U = A — Ik
YG(K—I) Vex
H];G(I(—l) i ~Jox
La matrice [A] est donnée par : :
1+ZD(YD+Y22) ZDP%ZD(YD"*‘Y::)] YaZp YuZoZp
©[A]= Yot ¥z 1+%D(YD+Y23) Yar YauZc
Yi2Zlo ylZZGZD I+ynZe  Zg (2”“3’1120)

Yi2 Y Zp Yu I+y,Zg
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La matrice [A] peut aussi étre écrite sous la forme :

[A] = [A1][A2][A4]

ou
1 Z, 0 0
ag<® 1900
Yoo 1z,
0 0 0 1
1 0 0 0
4y, 1 yy O
[AQ:I“—' YD yz_ y‘_l
0 0 1 0
Y2 0y, 1

)

Fig. Ad.4 : Une partie de la cellule élémentaire de I’AD.

;
L ]

L 2 ; T *

Fig. A4.5 : Circuit représentant I’élément actif de I’AD.
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Dans le cas général ou les cellules constituant ’AD ne sont ni identiques ni symétriques,

I’équation matricielle décrivant I’ AD prend la forme :

VD(K%); VDK
ID(K~1) =A. - IDK
Vo1 M Ve |, K=1,...N
IG(K-l) —IGK

ot K indice correspondant la K™ section.

N est le nombre de sections constituant I’ AD

I
; .. - ' o ;
| Circuit 77T : | Circuit 177
t ]
o ! ; de i
1
Vo) | entrée | ! Yo ! | sortie j
1 . f : . :
! drain ! i drain t
" L 4 :
ii i LY 2tardenabm ; 4
ID(K-]) ; : rs I_:j) GHIH ' TEDK
i ' o—-(T}/)—P“l i i
H 1
1 $ . 1 !
o :' ‘ E circuit :'
E Circuit ! o ; de !
b A L] ] :
, dlentée - (YetYi2) 1 sortie |
: ! Y12 [ 0" i
1 | i :
) H ! 1
1 : 1 )
| [ ! :
| : 1 [: : :
; i ! i
L]
1T @) E : (Y11+Y12) i EIGK
] 1
1 3
’ N — ; ;
7| Circuit ; i Circuit | I
i , |
Ve ; @ L Voxrm | de ;
N : . I
' entrée E ' i sortie !
] H ] . i
—_— 3 —
I grille E * e : grille :
1 I
: | i !
: ] : :

Fig. A4.6 : Représentation deila cellule élémentaire de I’ AD dans sa forme générale,

Si [Aix] et [Az] sont les matrices chaines respectives des circuits d’entrée et de sortie et [Ag]

celle du MESFET de la K™ cellule (ﬁngre A4.6), alors Ag s’écrira :

AR = [Aw][Ar][Aax]

En tenant compte des conditions de termjinaisbn aux acces (2) et (3) de notrevampliﬁcateur

(figure A4.7), on écrira :
Voot Ralpy =0
Vo +R Ty =0
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ou : Vo, Ino sont respectivement la tension et le courant a entrée de la ligne drain.
p g

Von, lox sont respectivement la tension et le courant 4 la sortie de la ligne grille.

ZDp Zp (4) z
e

T
(TN)', DN
[co . I
N N R M J @
M LI ‘
ZG ZG ZG ZG
Veo Z Fg | Von

Fig. A4.7 : Schéma de I’ AD

L’AD est donc régi par I’équation matricielle suivante :

Vo Vix

- R;l Vno _ -1 DN

_ Voo Vo
Lo R: Vo

ou D= A,

N
K=l

Si les cellules élémentaires sont identiques, alors la matrice chaine total s’exprimera :
- D=AN

L’expression du gain de I’A.D ,dans le cas général, est donnée par :

oo 2Y0C2l2

C

ou

C, =D;+R;'D,,+7,(D;+R;'D,,)
C, =Dy#R;'Dyy 4R Dy +RID,, )
C = C] [D21+Y0D22+RG-I <D|l+ “{TODD)]M C2 [D4| + Y0D42+ YO (DSI + YUDSE)_-,
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