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Résumé

Dans le domaine de la conception et du développement des dispositifs micro-ondes, le
probléme se rapporte a deux critéres : miniaturiser ces dispositifs et améliorer leurs
performances. Parmi ces dispositifs, I'amplificateur micro-onde a bande de fréquence ultra
large est trés utilisé dans les systémes de télécommunication optique et la guerre €lectronique.
Nous nous sommes intéressés aux amplificateurs distribués ADNAC , CSSDA et DFDA. Si
I’ADNAC, dont I’encombrement est faible, permet d’augmenter le gain, il réduit, en
revanche, la bande passante. Pour apporter une solution a ce probléme, nous avons développé
une nouvelle méthode, basée sur I’approximation de la réponse fréquentielle de ce dispositif
par le polynome de Chébyshev. Cette méthode est aussi appliquée aux CSSDA et DFDA
pour accroitre le gain. Une augmentation trés importante de 141% de la bande passante de
I’ADNAC et une amélioration de 12 dB des gains du CSSDA et du DFDA sont obtenues.
De plus, une réduction notable de I’ondulation est réalisée. Tous ces amplificateurs ont été
congus en technologie micro-ruban.

Mots clés : micro-ondes, amplificateur, ADNAC, CSSDA, DFDA, gain, bande passante,
Chébyshev, micro-ruban.

Abstract

In the field of the design and development of the microwaves devices, the problem refers to
two criteria: to miniaturize these devices and to improve their performances. Among these
devices, the microwave amplifier with ultra broad waveband is very much used in the systems
of optical telecommunication and the electronic war. We were interested in distributed
amplifiers ADNAC, CSSDA and DFDA. If the ADNAC, whose obstruction is weak, makes it
possible to increase the gain, it reduces, on the other hand, the band-width. To bring a solution
to this problem, we developed a novel method, based on the approximation of the frequential
answer of this device by the polynomial of Chébyshev. This method is also applied to the
CSSDA and DFDA to increase the gains. A very important increase of 141% of the band-
width of the ADNAC and an improvement of 12 dB of the gains of the CSSDA and DFDA
are obtained. Moreover, one notable reduction of the undulation is carried out. All these
amplifiers were designed in micro-strip technology.

Keywords : Microwave, amplifier, ADNAC, CSSDA, DFDA, gain, band-width, Chébyshev,
micro-strip
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Introduction générale

L'intérét pour les techniques micro-ondes appliquées aux systémes de communication
s'est considérablement développé depuis quelques années, et les performances des circuits
actifs et passifs micro-ondes pour la technologie des télécommunications se sont énormément
améliorées.

L'amplificateur micro-onde est I’un des circuits actifs les plus importants utilisés
dans les systemes électroniques. Son évolution est liée aux déeveloppements des technologies
des dispositifs a semi-conducteurs.

Les amplificateurs micro-ondes, congus avec les transistors a effet de champ discrets
(FET ou MESFET) utilisés, soit dans les circuits intégrés micro-ondes (MICs) soit dans les
circuits intégrés monolithiques microondes (MMICs), sont intensivement employés dans le
développement de tout systeme ou sous-systeme microonde.

La conception de n’importe quel amplificateur différe selon I’application a laquelle il
est destiné. C’est ainsi qu’un émetteur radio exige un amplificateur radiofréquence (RF) de
puissance, tandis qu’un récepteur impose un amplificateur a gain ¢élevé avec un minimum de
bruit. De plus, un amplificateur peut étre soit a bande de fréquence étroite (<10%) soit a
bande de fréquence a large bande. Ceci implique donc des structures différentes.

La guerre électronique et les systemes de télécommunication optique emploient des
largeurs de bande ultra larges. Les amplificateurs a bande ultra large sont donc appelés a étre
davantage développés avec de meilleures performances. C’est a cette thématique que nous
nous sommes intéresseés.

En effet, notre travail consiste & étudier et a améliorer les performances d’un certain
type d’amplificateur a bande ultra large, nommé « Amplificateur Distribué Conventionnel »
en abrégé ADC, mais surtout les architectures qui en découlent, en I’occurrence :

e [’amplificateur distribué¢ dénommé « Single-Ended Dual-Fed Distributed Amplifier »
et en abrégé « SEDFDA ou ADNAC »

e I’amplificateur distribué dénommé « Cascaded Single-Stage Distributed Amplifier » et
en abrégé « CSSDA »

e [’amplificateur distribué dénommé « Dual-Fed Distributed Amplifier » et en abrégé

« DFDA »

Comparativement a I’ADC, les amplificateurs ADNAC, CSSDA et DFDA offrent un
gain en puissance plus élevé mais une bande passante moins large. Elargir la bande passante

est un imperatif qui doit exhorter les chercheurs a trouver un moyen pour sa réalisation et ce
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compte tenu des besoins actuels, en terme de quantités d’informations importantes a
amplifier.

C’est a cette problématique que nous nous sommes iNtéressés, et pour cela, nous nous
proposons de développer et de mettre en ceuvre une nouvelle méthode, basée sur
I’approximation par un polynéme de Chebyshev, de la réponse fréquentielle (gain
transducique en puissance) de ces dispositifs appelés « ADNA » et « ADNAG ». Cette
méthode a la particularité de concevoir des amplificateurs selon un certain nombre d’objectifs.
Toutefois, cette méthode suppose que le dispositif actif, le FET, soit représenté par un
modele électrique simple, différent du modéle électrique réel. La validité réelle de cette
méthode ne saurait donc étre effective, ce qui nous a amenés a développer un autre dispositif
actif, en I’occurrence le montage cascode que nous avons modifié pour que son comportement
électrique s’apparente au mieux a celui du modele électrique adopté.

Pour valider la méthode que nous proposons, nous avons eu a comparer les résultats de
cette méthode a ceux donnés par le simulateur linéaire de MICROWAVE OFFICE. Cette
étude a mis clairement en évidence la concordance des résultats.

A ces travaux, nous ajoutons 1’étude que nous avons entrepris dans le but de la
miniaturisation des filtres en cascade en technologie micro-ruban.

Notre travail est divisé en huit chapitres:

Dans le premier chapitre nous présentons un état de 1’art des amplificateurs distribuée

jusqu’aux travaux les plus récents dans ce domaine.

Le deuxiéme chapitre présente le concept de I’amplification distribué et fait appel a toutes les

notions fondamentales des quadripdles, base de I'analyse des amplificateurs distribués.
Le chapitre 111 est consacré a une étude détaillée de I'AD conventionnel.

Dans le chapitre IV, nous présentons une nouvelle technique de conception que nous avons
développée et qui donne une grande amélioration des performances des amplificateurs

distribués conventionnels.

Le chapitre V est consacré a la conception d’une nouvelle configuration d’amplificateur, et a
montrer ces avantages par rapport aux amplificateurs conventionnels en ce qui concerne la

bande passante, le gain et la miniaturisation.

Dans le chapitre VI, nous utiliserons cette nouvelle technique pour concevoir a un autre type

d’amplificateur distribué, le CSSDANA, qui permet une augmentation appréciable du gain.
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Le septiéme chapitre se concentre sur la conception de I’amplificateur distribué avec
diviseur/combineur de puissance. Nous étudierons pour commencer, 1’amplificateur avec
diviseur/combineur de Wilkinson. Nous proposerons ensuite une autre structure modifiées du
diviseur/combineur de Wilkinson. Cette nouvelle structure va nous permettre d’améliorer les

performances de I’amplificateur.

Dans le chapitre VIII, nous présentons notre propre contribution relative a la miniaturisation

du filtre passe bas a pas-d’impédance.

Enfin, nous terminons notre travail par une conclusion générale.
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Rétrospective sur les amplificateurs distribués

Des amplificateurs avec des largeurs de bande extrémement grandes et de bonnes
performances ont été réalisés avec succes en technologies hybrides et monolithiques durant
les deux dernieres décennies. Ces dispositifs trouvent des applications dans les domaines des
micro-ondes, de la télécommunication optique, de linstrumentation, et de la guerre
électronique.

Depuis la création de I’amplificateur, Le premier but des chercheurs était d'ameéliorer
le produit gain-bande passante. En 1935, ce probléeme fut intensivement étudié par W.S.
Percival [1], qui, en 1936, proposa I'idée de I'amplification distribuée qui, au début, ne fut pas
entierement appréciée. Une décennie plus tard, ce nouveau concept fut étudié et développé
par Ginzton [2] et Horton [3].

L’apparition du transistor, au début des années 60, a permis un développement rapide
des techniques de I'amplification distribuée. L'amplificateur distribué, utilisant les dispositifs a
semi-conducteur GaAs MESFET, a été étudié la premiére fois par Moser en 1967 [4] et par
Jutzi en 1969 [5].

Au début des années 80, la technologie de I'amplification distribuée a été nettement
améliorée utilisant les technologies de pointe MICs et MMICs.

Archer a Siemens [6] a réalisé, en technologie hybride, des amplificateurs distribués
(AD) a transistor FET a I’arséniure de gallium (GaAsFET ) avec des gains de I’ordre de 10
décibels (dB), des pertes de retour en entrée de 12 dB, un facteur de bruit de 3 a 6 dB et une
largeur de bande de 0.1 & 6 gigahertz (GHz).

Pour la premiére fois, un amplificateur a ondes progressives a quatre étages en
technologie monolithique utilisant le GaAsFET avec un gain de 8.5 dB, une largeur de bande
de 0.5 a 14 GHz, de bonnes pertes de retour en entrée et un bon rendement a éte réalisé par
Ayasli & Raytheon [7].

En 1982, le premier amplificateur & ondes progressives monolithique avec une bande
passante de 13 GHz a été présenté par Ayasli, et autres [8]. L’année suivante, une approche de
conception pratique a été formalisée par Niclas, et autres [9].

L’AD est devenu trés populaire en raison de sa largeur de bande. Cette performance
est obtenue grace au fait que les capacités d'entrée et de sortie des dispositifs actifs soient

absorbées dans les structures distribuées [10].
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Plus tard, des expressions pour le gain et la largeur de bande de I'amplificateur ont été
développées par Beyer, et autres [11].

Ayasli, et autres [12] ont amélioré les performances de I’amplificateur en obtenant une
bande de fréquence s’étendant jusqu’a 20 GHz et un gain de 30 dB avec des GaAs FETSs en
technologie monolithique.

Kim et Tserng [13] ont décrit un concept original permettant de réduire les pertes de
la ligne de grille de I’amplificateur distribué¢ conventionnel (ADC) en plagant en série des
condensateurs avec les dispositifs MESFET GaAs. Ceci a permis d’augmenter la puissance de
sortie a 0.5W et un rendement en puissance ajoutée a 7% avec un gain de 5 dB et une bande
de fréquence de2 a 21 GHz.

Ayasli, et autres [14], ont proposé des procédures quantitatives pour la conception des
ADC avec le MESFET GaAs en utilisant des condensateurs en série dans les circuits de
grille. lls ont obtenu une puissance de sortie de un watt sur une bande fréquentielle de 2 & 8
gigahertz avec un rendement en puissance ajoutée de 5% a 7%.

Avec le méme concept, Prasad, et autres [15], ont prouvé que le choix des
condensateurs en serie permet au concepteur de trouver un compromis entre le gain et la
largeur de bande tout en maintenant un produit gain-bande passante constant. 1l a été
également prouvé la possibilit¢ d’augmenter la puissance dentrée en employant des
condensateurs en série, qui a comme consegquence une augmentation du produit puissance-
largeur de bande.

Aitchison, et autres [16], ont proposé un amplificateur original (dual-fed distributed
amplifier : DFDA) basé sur I’ADC, qui est alimenté en entrée au travers d’un coupleur
hybride et chargé en sortie par un autre coupleur hybride. Ce nouvel amplificateur améliore le
gain de I’amplificateur distribué conventionnel de 6 dB et la puissance d’entrée a - 1 dB de
compression de 3 dB, ceci permet d’accroitre d’autant le gain en puissance.

Minnis [17] a décrit pour la premiere fois les principes des amplificateurs distribués en
cascade (CSSDA) . Ses résultats de simulation indiquent que I'amplificateur distribué a un
seul étage utilisant le GaAs FET 800 um est capable de fournir un gain 6 dB plus de 7 a 14
gigahertz de bande passante et occupe moins de 1 mm?. Plus tard a la méme année, Moazzam
et Aitchison [18] ont présenté un amplificateur distribué (Single-ended dual-fed distributed
amplifier en abrégé SEDFDA ou ADNAC) a un seul étage doublement alimenté du fait que la
ligne d’entrée (grille) soit ouverte a son extrémité ; il en est de méme pour la ligne de sortie
(drain). Il en résulte des améliorations significatives du gain et du rendement en puissance

ajoutée comparativement aux mémes parametres de I’ADC et du DFDA.
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Paoloni, et autres [19], décrivent une topologie innovatrice d'un amplificateur distribué
basé sur les coupleurs de Lange a bande large. Cette topologie engendre une amélioration
remarquable du rendement en puissance et du rendement en puissance ajoutée de 13% a 19%.

Liang et Aitchison [20] ont proposé le concept de la configuration en cascade d’AD
avec n étages (n-CSSDA) qui a permis d’obtenir un gain plus élevé (14 dB a 20 dB) que celui
d’ADC (9dB). Cependant, ce nouveau dispositif est difficile a réaliser pratiquement a cause
surtout de son circuit de réaction série.

Shapiro, et autres [21], ont décrit un amplificateur & ondes progressives de puissance
original utilisant les techniques de combinaison de puissance.

Des ADC a trés large bandes (112 GHz; 157 GHz et 180 GHz pour des gains
respectifs 7 dB; 5 dB et 5 dB) ont eté réalisés par Agarwal, et autres [22]. Tous ces
amplificateurs ont été fabriqués avec la technologie 0.1 um HEMT InGaAs/InAlAs .

Banyamin, et autres [23,24], ont amélioré le dispositif n-CSSDA en éliminant le
circuit de réaction série. Les gains obtenus par n-CSSDA, sur une bande de fréquence de 2 a
10 GHz, sont 20 dB (n=2), 30 dB (n=3), 37 dB (n=4) alors que ceux de I’ADC sont 6 dB
(n=2), 10 dB (n=3), 10 dB (n=4).

Ben Y. Banyamin et autres [25] ont analysé les performances d” un amplificateur en
topologie cascade avec des étages a un seul transistor.

Une nouvelle topologie des amplificateurs distribués de puissance (2 Watts) a large
bande (2-8 GHz) a été proposée par J.Ph. Fraywe et autres [26]. Cette topologie, ayant un gain
de 9 dB et un rendement en puissance ajoutée supérieur a 20%, est basée sur 1’optimisation de
la non linéarité du transistor bipolaire a hétérojonction utilisé dans le montage cascode.

En se basant sur la variation de I’'impédance le long des lignes de grille et de drain,
Gao Huai et autres [27] ont pu augmenter le produit gain-bande passante de 1’amplificateur
distribué.

Avtar S. Virdee, Bal S. Virdee [28] ont amélioré la bande passante et le gain en
puissance de I’amplificateur distribué en topologie cascade, en terminant les lignes de grille et
de drain par des charges a la fois résistives et inductives.

Pour étendre la bande passante de 0.5 GHz a 27 GHz et atteindre un gain élevé de 22
dB avec une puce de surface 1.5 x 1 mm?, Kuo-Liang Deng et autres [29,30] ont combiné les
amplificateurs distribués conventionnel et en topologie cascade. Pour ce faire, un filtre passe
bas a été inséré entre ces deux types d’amplificateurs. Ils ont présenté également I’analyse et

la conception de ce nouveau type d’amplificateur dans la publication [31].
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En utilisant le matériau InGaP-GaAs dans le transistor bipolaire a hétérojonction et en
technologie monolithique, Ohkubo, Y. et autres [32] ont réalisé un amplificateur distribué
caractérise par un gain en puissance de 16 dB et une bande passante de 80 GHz.

Jorge Aguirre et Calvin Plett [33] ont utilisé le matériau SiGe dans le transistor
bipolaire a hétérojonction ont obtenu une bande passante de 100 MHz a 50 GHz et une faible
consommation estimée a 125 mW. Cet amplificateur est réalisé en technologie monolithique.

Le concept de la ligne non uniforme a été employé par Ahmad Yazdi et Payam
Heydari [34] pour réduire les dimensions du dispositif actif et de I’inductance. Il en résultait
des tensions plus grandes et un produit gain-bande passante élevé.

Une nouvelle méthode d’analyse des amplificateurs distribués en technologie CMOS,
basée sur la matrice caractéristique des dispositifs a éléments localisés, a été proposée par
Kambiz K. Moez et Mohamed I. EImasry [35].

Kimberley W. Eccleston [36] a proposé un nouveau type d’amplificateur distribué de
puissance en classe F.

En technologie CMOS 0.18-um, des amplificateurs distribués utilisant des transistors
en source commune connectés en cascade et couplé par des inductances ont éte réalisés [37].
Leur principale caractéristique est leur faible consommation qui est de 19.6 mW sur une
bande fréquentielle de 3.1 GHz a 10.6 GHz.

Payam Heydari [38] ont concu et analysé des amplificateurs distribué en montage
cascode a faible bruit et en technologie CMOS CMOS 0.18-pm.
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Concept de I’amplification distribué et théorie des quadripodles

I1 .1 Concept de ’amplification distribué
11.1.1 Considérations gain-bande passante

L’analyse de I’expression mathématique décrivant la caractéristique de transfert d’un
amplificateur avec des composants localisés comme éléments de couplage nous montre que le
gain et la bande passante ne peuvent pas étre simultanément augmentés au dela d’une certaine
limite. Le produit de ces deux parameétres pour un amplificateur a ét¢ demontré dans la

théorie des amplificateurs [39], et il est donné par:
Im

P= e N (1. 1)
Comme résultat, ces deux quantités sont souvent considérer comme un compromis dans la
conception d’un amplificateur.

L'équation (I11.1) montre que la simple mise en parallele de N transistors ne permet donc
pas une amelioration du produit (gain-bande passante); car s’il en résultera effectivement une
augmentation de N fois g,,, il y aura, en revanche, une compensation par I’accroissement de
N fois Cys et de N fois Cy4, . Le produit gain bande passante restera, malgré tout, constant ce
que I’on sait déja.

Donc, Si on peut faire un arrangement tel que les courants de sortie s’ajoutent
constructivement tandis que les effets des capacités shunts ne soient pas accumulés ; on
pourra obtenir un amplificateur avec un produit gain-bande passante beaucoup plus grand
qu’un simple étage.

La solution se trouve dans 1I’amplificateur distribué ADC, qui présente 1’avantage que,
les capacités Cy et C4s ne peuvent pas s’ajouter ou augmenter chacune de N fois leur valeur
puisqu’elles sont absorbées par les lignes artificielles. Donc, I’ADC procure un produit gain
bande passante qui S’accroit, jusqu’a une certaine limite, avec le nombre N de transistors et sa
fréquence maximale est la fréquence de coupure des lignes artificielles.

Pour illustrer ceci, Ginzton et Al. (1948) ont fait une comparaison entre le nombre de
dispositif qui produit un gain de e (e = 2.718) dans ’amplificateur en cascade (un élément

par étage) et I’amplificateur distribué. Les résultats son illustrés a la figure 11.1.
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Figure 11.1 : nombre d’éléments actifs requis pour produire un gain de e
dans les amplificateurs en cascade et distribué [40].

Cette figure montre 1’avantage que présente I’amplificateur distribué par rapport a

I’amplificateur en cascade du point de vu élargissement de la bande passante.

11.1.2 Bande passante d’un circuit distribué
Pour avoir le gain le plus grand possible sur la gamme de fréquence de 0 a w,

(fréquence de coupure du circuit), le circuit shunt de la figure 11.2 peut étre utilisé. De point
de vue pratique le réseau doit étre fini, autrement dit, une impédance physique réalisable doit
étre utilisée pour terminer la structure a la bonne sortie. Nous notons que pour une capacité
donnée C, le choix de I’inductance L détermine la bande passante, 0 a w,, pour laquelle

I’amplitude de I’impédance reste constante. Pour visualiser ceci, nous considérons une

séquence de circuits comme le montre la figure 11.2.
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1H 0.5H 0.5H
) 0000 ) 000/ 0000/
1F—— 1 Ohrn D 0.5F —— 0.5F —— 1 Ohrm D
(a) (b
025H 020H 0z25H 025H
: 000/ 000/ 0000/ 0000 7
025F — 025F —— 0.25F_— 025F —— 1 Ohm D
(c)
Zo=1
° 1 Ohm D
(d)

Figure 11.2 : Séquence de réseaux ayant la méme capacité totale de 1F.

La somme des capacités et des inductances dans chaque circuit est égales a 1F et 1H,
respectivement. Cependant, au fur a mesure que la séquence progresse, la bande passante
augmente, jusqu'a ce que la limite d’une ligne de transmission idéale soit atteinte. Dans ce cas
la bande passante devient infinie tandis que I’impédance image, a qui correspond 1’impédance
caractéristique de la ligne, reste egale a lohm. La réponse fréquentielle de I’impédance
d’entrée et de la caractéristique de transfert en tension des quatre circuits sont illustrées aux

figures 1.3 et 1.4 respectivement.
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= 5 ~.
‘*“--._m ‘-.._____
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Figure 11.3 : Amplitude de I’'impédance Figure I11.4 : Amplitude de la fonction

d’entrée [40]. de transfert en tension [40].

L’intérét de distribuer la capacité prévue sur la structure est immédiatement mis en
évidence a partir de ces graphes, parce qu’elle nous permet d’augmenter la bande passante
sans altérer I’amplitude de I’impédance et la fonction de transfert en tension.

En distribuant la capacité associé a I’entrée et a la sortie de 1’élément actif au long
d’un circuit périodique, une plus large bande passante peut étre atteinte sans compromettre
I’'impédance. Comme le circuit périodique a la fonction d’un additionneur de signal des
différents éléments, les sorties des dispositifs peuvent étre superposées pour que le gain

obtenu ne soit pas limité par le produit gain bande passante d'un dispositif a un seul étage.

11.2 Théorie des quadripdles passifs

11.2.1-Introduction

Méme si I’amplificateur distribué est constitué d’un certain nombre de transistors a
effet de champ, sa topologie permet de le subdiviser en deux circuits passifs couplés
unilatéralement par les transconductances des transistors. Chacun des deux circuits comprend
des quadrip0les passifs identiques du type « k constant » [41], connectés en cascade. Cette
maniére de représenter I’amplificateur distribué a surtout pour but de faciliter son étude en

utilisant la théorie des quadripdles.

11



Chapitre Il : Concept de I’'amplification distribué et théorie des quadripéles

11.2.2 Théorie des quadripdles
La théorie des quadripOles caractérise ce type de circuit en appliquant les lois de
I’électricité. Comme ils sont connectés en cascade, il est, évidemment, plus intéressant

d’utiliser leur matrice de transfert directe qui s’écrit :

_[A B

MI=1, ;

Cette matrice lie les grandeurs électriques en entrée et en sortie d’un quadripble Q (figure.

I1.5) comme suit :

171 :sz_Biz
{i1=C172—Dl'2 (”2)
il iz
—_— -—
71 @ [Q] @ Vi

Figure. 11.5 : Schéma d’un quadripdle.

11.2.2.1 Impédances images

Sachant que I’amplificateur distribué est constitué d’une succession de quadripbles
identiques, les parametres caracteristiques, dont 1’utilisation conduit a un calcul relativement
simple de la fonction de transfert, sont les deux impédances images Z;; et Z;,. L’impédance
Z;; estvue al’acces (1) de Q lorsque I’acces (2) est fermé sur Z;, et vice versa (figure 11.6).

De la matrice de transfert directe, on peut exprimer ces impédances comme suit [41]:

AB

Zi = [ (11.3)
BD

Zip= |70 (11.4)

Dans le cas d’un quadripdle symétrique, on définit une seule impédance en 1’occurrence

I’'impédance caractéristique Z,. telle que Z, = Z;; = Z;5.
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7y —1 <2
1
v (1 [Q] @) Vol | | €2
E, N
..‘_
A il 7
il

Figure 11.6 : Quadrip6le fermé sur ces impédances image

11.2.2.2 Fonction de transfert

Un quadripdle chargé a I’accés 2 peut étre caractérisé par plusieurs fonctions de
transfert. Les deux fonctions de transferts qui nous intéressent le plus sont la fonction de
transfert en tension et la fonction de transfert en puissance. Ces fonctions de transfert sont
calculées en chargeant le quadripdle par son impédance image Z;,.
a) Fonction de transfert en tension

La fonction de transfert en tension s’écrit [41] :

V, _ D 1 _ Zip
Lo | |2y (I.5)
4} A~AD ++/BC Ziy

En utilisant les relations (I1.3) et (11.4), on trouve :
_ 1
VAD + vVBC

eV (1L 6)

Si Q est un quadripdle passif, le déterminant de la matrice de transfert vaut 1’unité et
I’expression (11.6) devient alors [40]:
e =VAD —VBC (I.7)
y étant l'exposant de transfert sur image, nombre complexe qui s’écrit
y=a+jp
b) Caractéristique de transfert en puissance
La fonction de transfert en puissance, définie comme étant le rapport de la puissance

P2 a I’acces (2) a la puissance P1a ’acces (1), est :

13



Chapitre Il : Concept de I’'amplification distribué et théorie des quadripéles

B

Dans le cas ou le quadripdle est fermé sur ses impédances images, cette relation s’écrira [40] :

p, ZipZ}
P~ |zaz;, o ) ()
Ou bien ;
% _ e2agilargzi)-arg(ziv)] (11 10)
1

Sia=0etZ;,Z;, réelles dans la bande passante, on aura P, = P;.

Sia#0etZ;,Z;; réelleson obtient :
P 2a
—=e" I.11
11.2.3. Parametres image et de transfert de certaines structures
11.2.3.1 Celluleen L
Considerons la cellule en L de la figure 11.7, le calcul des éléments de sa matrice de transfert

donne :

Z, 1
A=1+2 B =2, C D=1

Zy 7
En remplacant ces éléments par leurs expressions dans les relations (11.3), (11.4) et (I1.7), on

trouve :

N[

Z
Zin =22, (1 + Z_:> (1. 12)
1

Z,\ 72
Zin =242, (1 + Z_:> (11.13)

yvL=a+jB= cosh‘l( /1 +§—‘;) (1. 14)
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. . N . L 2 . .
La figure 11.8 représente un exemple de la celluleen L, ou Z, =j Sw et Zy, = e Ce circuit

est appelé « circuit k constant » en raison du fait que le produit Z,Z, soit indépendant de la

fréquence. Pour ce circuit, les relations (11.12), (11.13) et (11.14) donnent:
1
1

v, =a+jp = cosh™ (JT-X2) (IL. 17)

ol X, == w, = 2 et Zy= \/% , o et w, étant respectivement les pulsations de travail et

we VvLC
de coupure.
j - i
Zﬂ. —eeeeee . | 4‘_‘
| I L2
D z, 7 ce Va
Zz’l Zﬂ T
Zrl 2.=2

Figure 11.7 : Cellule en L Figure 11.8 : Cellule en L « k constant »

11.2.3.2 Sectionen T symétrique
La section en T symétrique (Figure 11.9) peut étre obtenue par la mise en cascade de

deux cellules en L comme I’indique la figure (11.10). Son impédance caractéristique est

donnée par (11.12) et son exposant de transfert sur image est :

Yr =2y (11.18)
ou vy, estdonné par (11.14)
Z, Za z, z,
I e I

Figure 11.9 : Section en T symétrique Figure 11.10: Section en T & partir de deux
cellulesen L
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Le circuit qui présente un intérét pour les amplificateurs distribués est I’exemple
illustré par la figure 11.11, car il en est I'un des éléments constitutifs. Son impédance

caractéristique est donnée par (11.15) et son exposant de transfert par :

yr = 2cosh™ (V1= X7) (1. 19)
La décomposition du circuit de la figure 11.11 en deux cellules en L connectées en

cascade donne le circuit de la figure 11.12.

B

:ﬁmp__ﬁgfw_. N e

Li2
o e
! c__ "2 cr cr2
. S (P e
Zﬂ Zﬂ Zrl 212 ZJZ z?!
Figure 11.11 : Section en T symétrique Figure 11.12 : Sectionen T a partir de deux
« k constant » cellules en L « k constant »

11.2.3.3 Section en II symétrique

Sa topologie a la forme de IT (figure 11.13) ; son impédance caractéristique est donnée
par (11.13) et son exposant de transfert sur image par (11.18).
On peut aussi obtenir un circuit « k constant » ayant la méme forme par une mise en cascade
particuliére de deux cellules en L comme le montre la figure (11.15)

Ce circuit a une impédance caractéristique dont 1’expression est donnée par (11.16) et

un exposant de transfert sur image qui s’écrit selon la relation (11.19).

27,
L
Zy Zy
Zi Zy

Figure 11.13: Section en IT
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Y o' o T
L L2 Li2
= crz T T o e

X 7 eI

|
Z Z
Zia Zya Zi2 ! 1 212
Figure 11.14 : Section en IT « k constant » Figure I1.15 : Section en [Ta partir de deux
cellulesen L

11.2.4. Circuits « m dérivé »

Les impédances caractéristiques des sections en T et en Il sont toutes les deux
fonctions de la fréquence. Un probleme de désadaptation se posera alors a la sortie de tels
quadripéles si la charge Z, est une résistance de valeur constante. Pour pallier a ce probleme,
on intercale un quadrip6le [Q] appelé circuit « m dérivé » entre I’une des deux sections et Zj,

afin d'assurer l'adaptation (figure 11.16). Il est évident que [Q;] n'est pas un quadripble

symetrique.
3.1
—> .
\ ]
TJJ filtre & & (G ] Zy
constant *l—l . |—I"

2, 2,

Figure 11.16: adaptation a l'aide d'un quadripdle [Q,]

Le quadripble « m dérivé » [Q;] peut avoir deux topologies selon qu’il soit associé a

une cellule en "T" (figure 11.17) ou a une cellule en "TT" (figure 11.18).

Pour la topologie associée a une cellule en "T" (figure 11.17), il faut que I’on ait:
Zi =7, = Zy(1— X2) '/ (I1.20.2)
Zip = Zy=Ct (1. 20.b)
A partir de ces deux conditions et en appliquant la relations (11.13) a cette topologie, on
obtient aprés simplification I’expression (I11.20a) et :
1—-X2(1-m?

J1— X2
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Pour la topologie associée a une cellule en "TII" (figure 11.18), il faut aussi Vérifier les
relations (11.20a) et (11.20b):
En appliquant la relation (11.13), on aboutit a :

ZoJ1 — X2
0 < (11. 22)

7. =
271 -X2(1 -m?)

mLf2

B J L |

Figure 11.17: Quadrip6le [Q;] m dérivé Figure. 11.18: Quadripdle [Q,] m dérivé associé

associé a une cellule en "T" a une cellule en "T1".

La figure 11.19 représente les variations de (%) et (%) en fonction de la fréquence

0 0
normalisée pour m=0,6 correspondant a la topologie associée a une cellule en "T". On
Ziz Z
Z

constate que (Z—) est a peu prés constant jusqu'a X, = 0.7 alors que (—‘1) est variable sur
0 0

toute la gamme de fréquence. Le méme résultat est obtenu pour la topologie associée a une
cellule en "IT" avec m=0.6.
En appliquant la relation (I1.14), I’exposant de transfert sur image d’un quadripole m dérivé
s’écrit :

2m?(X2)
(1-m?)(x&) -1

Ym =a+jB =cosh 1|1+ (1.23)

et celui d’une cellule « k constant » est donné par la relation (11.17).
On constate d’apres les courbes (figure 11.20) que les atténuations des circuits « K constant »
et des quadripoles m dérivés sont égales dans I’intervalle [0,1] alors que leurs constantes de

phase varient différemment.
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14 T T T T T T T T T
Zia \
—_— )
Z, fl'
12F  —-a. s P
z, A
,."
1 -
G 08t -
o
e IN=N -
0.4F .
0.2+ :
|:| | | | | | | | | |
o 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

X

c

Ziz) et (@) en fonction de Xc pour une cellule en "T"

Figure 11.19: Courbes donnant (z_
0 0

15 . T 35 . . .
= = = = cellule mdérmeé
3 = = = = cellule rdérmed Jom=====
cellule & k constant — ) ;
e . 2 cellule & k constant |
5 : 1 25} -
= : & /
Bk ] 1=
& / &
T ]
! 5
, [
=)
05k
o

Figure. I1.20: Courbes donnant la variation de a et B en fonction de Xc
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Chapitre 111 : Les amplificateurs distribué conventionnels

Les amplificateurs distribués conventionnels

I11.1 Introduction

Ce chapitre décrit le principe de fonctionnement de I’amplificateur distribué
conventionnel (ADC) et celui de I’amplificateur distribué en cascade (CSSDA). Ces deux
amplificateurs offrent un gain plat sur une large bande de fréquence ; leurs analyse se fait en

utilisant la théorie des quadripdles développée au chapitre précédent.

111.2 L’amplificateur distribué conventionnel (ADC)

Comme I’amplificateur distribué peut étre assimilé a deux lignes artificielles constituées
d’un certain nombre de quadripdles et couplées d’une maniere unidirectionnelle par les
transconductances des transistors MESFET , 1’étude de ses performances, objet du présent
chapitre, se fait donc en utilisant les relations établies au chapitre 11.

L’¢étude des performances de I’amplificateur distribué se rameéne en particulier a celle

des impédances caractéristiques des lignes, de son gain en puissance et de sa bande passante.

111.2.1 Principe de base :

L’amplificateur distribué conventionnel (ADC) est constitué de N transistors a effet de
champ reliant deux lignes de transmission artificielles [40], appelées ligne de grille et ligne de
drain. Les capacités de grille des transistors sont les éléments constitutifs de la ligne de grille
et les capacités de drain celles de la ligne de drain. Ces deux lignes, constituées également des
inductances séries L, et Ly , sont adaptées a leurs extrémités. L’ensemble forme un octopdle
dont I’acces d’entrée, soumis a la tension Vg, est I’une des extrémités de la ligne de grille, et
I’accés de sortie, fournissant la tension Vs, est I’extrémité opposée de la ligne de drain (figure.
11.1).

Les inductances forment, respectivement et & premiére approximation avec les capacités
shunt C,, (capacite grille-source) et C4s (capacité drain-source) du modele électrique simplifié
du transistor MESFET (figure. 111.2), des circuits du type « k constant » connectés en cascade
(figure. 111.3). Ces circuits peuvent étre considerés soit comme des sections en T symetriques
(figure. 11.11) ou des sections en II symétriques (figure. 11.14) dont les impédances
caracteristiques varient avec la fréquence (11.12) et (11.13). L’adaptation des lignes nécessite

donc des impédances de fermeture aux différents acces variant avec la fréquence selon les
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relations (11.12) et (11.13) ; mais le probleme est lié au fait que pratiquement les charges sont

des résistances de valeur constante égale a 50 Q. Pour y remédier, on doit alors intercaler des

circuits « m dérivés » (figure. 11.17 et 11.18 ).

Lgf2 Lgf2 Ldfz Lyj2
T M- - TN
z
Ldﬂ E‘ F% Ty Ziﬂﬂ Vs
L2 L, f2 2 L, j2
4 2 ¢/ e/ 2 )z,
Figure 111.1: Schéma d'un amplificateur distribué conventionnel
s 1 !
KES Emboe T Cas I:]Rd.s {(rd.s
1 g |
Figure 111.2: Modeéle électrique simplifié du transistor MESFET
LE il.-‘z LS LS LS J'f2 i
I L ’ﬁiﬂt— -———— WT ————— - 2
Entrée Cgs g3 Cg.s ZLE
1
Rg_g ‘RS.S ?RSS —
()
"?—-'d 1"’2 Ld
4 LY =
Cd.s Cd.s
Z R
L; ds
2t ﬂ
= = L
(b)

Figure 111.3 : Schéma électrique d'un A.D.C
(@) ligne de grille; (b) ligne de drain.
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En se propageant le long de la ligne de grille, le signal injecté a I’entrée de cette ligne va
exciter les différents transistors qui vont générer, a leur tour, des courants sur la ligne de drain
au moyen de leurs transconductances g,,. En basse fréquence, ces courants sont déterminés, a
la fois, par les impédances de fermeture 50 Q aux deux extrémités de la ligne de drain et par
la résistance drain-source R, du transistor. A haute fréquence, ’amplitude du signal de la
ligne de grille décroit au fur et a mesure qu’il s’approche de ’autre extrémité de la ligne et ce,
a cause des pertes induites par la résistance grille-source Rys du transistor. D’une autre
maniére, les pertes augmentent avec le nombre de transistors ; ceci implique qu’il existe une
valeur limite attribuée a ce nombre et qu’au-dela de cette limite, les transistors
supplémentaires auront un comportement passif car ils seront excités par un signal si faible
qu’il puisse étre assimilé a du bruit.

La moitié des courants de la ligne de drain qui se dirige vers la charge va s’ajouter
d’une maniére constructive, et 1’autre moitié, celle qui emprunte la direction opposée va, par
contre, se détruire plus ou moins en hautes fréquences. L’obtention des ondes constructives
n’est assurée que si les constantes de phase des lignes de grille et de drain sont égales. Cette
condition, associée a I’adaptation des lignes par des impédances de fermeture égales a leurs
impédances caractéristiques, impliquera naturellement 1’égalit¢ de ces  impédances
caractéristiques.

Cette adaptation est indispensable si on veut avoir un gain en puissance aussi constant
que possible dans la bande passante de I’amplificateur. La courbe de ce gain va, du point de
vue forme, s’apparenter a la courbe produite par la fonction de transfert des circuits « k
constant » qui est du type passe bas.

Dans I’ADC, les capacités Cys et Cys ne peuvent pas s’ajouter chacune de N fois leur
valeur puisqu’elles sont absorbées par les lignes artificielles. Donc, I’ADC procure un produit
gain bande passante qui s’accroit, jusqu’a une certaine limite, avec le nombre N de transistors

et sa fréquence maximale est la fréquence de coupure des lignes artificielles.

111.2.2 Analyse du montage
111.2.2.1 Ligne de grille
La section élémentaire de la ligne de grille (figure. 111.4) se compose de deux cellules en

L (figure. I11.5). L'exposant de transfert sur image y, de la cellule en L est, compte tenu de

(11.14), tel que :
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w?LyCys
coshy, =1+—=1- - (1. 1)
2 2(1+ jwRysCys)
En posant =2 ., =—— X, =2, X, =2 et a=2¢
P We = /LgCgs'wg_Rgngs' €T w9 wy a—wg
L’expression (I11.1) devient alors :
2X2

h =1- I1I.2
cos (yg) T+ )x, ( )

En développant la fonction complexe y, = a4 + jB, en partie réelle et en partie imaginaire,

coccsh
on trouve :

2X2  2X2X,
1+x2 1+ x2

coshagcospf, + jsinhagsinfy = 1 —

En admettant que les pertes sont faibles (coshag ~ 1), on peut alors obtenir des expressions

approchées pour B, et a, qui s’écrivent

=1 2Xe II1.3
cos fy = T+ %, (1I. 3)

. aX?
sinhay = ag = (I11. 4)

J1—(1 - a?)Xx?

La présence des pertes, causées par Ry, va affecter les impédances images de la demi section

en L (fig. 111.5). Compte tenu des relations (11.12) et (11.13), on aura :

,L
79 = C—g /1 — X2 + jX, (1. 5)
gs

Ly 1+jX,

Cos J1—XZ + jX,

79 = (111 6)
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o Lgf2 Lefe 4 iy L. /2 i,
_hl F f _ i ii _ _ ii - v e : ‘.._ _.‘ "-—
& T i ity A A&
Zior Z17 |
— | - =
T C
" | | 7 M g
: H Rgs 1 ¥ L
(I T
. . Z!ig}| ’ i)
il E
Figure I11.4 : Section élémentaire en T Figure 111.5 : Section en L de la ligne de

de la ligne de grille avec pertes grille avec pertes.

Le rapport des deux impédances images sera par conséquent:

@ :
z3 1+jX,

= : (111.7)
79 1-XZ+jX
Puisque les pertes sont trés faibles (a<<1), ce rapport devient:
(@
A 1
12 (111.8)

@ 1—x2
Zi1 1-Xe

Ce résultat, conforme aux propriétés des circuits « k constant », sera utilisé lors de la

détermination du gain de I'amplificateur en présence de dissipation interne.

111.2.2.2 Ligne de drain
Pour un transistor MESFET quelconque, Cy, est toujours supérieure a Cgg, alors si on
utilise la méme inductance L pour les deux lignes de drain et de grille, on doit donc ajouter
une capacité C en paralléle avec C4s (figure. 111.6) pour la synchronisation des phases. Cette
capacité vaut alors:
C = Cys — Cus (111.9)

De la méme maniere, en analysant la section élémentaire de la ligne drain (figure. 111.7),

I'exposant de transfert sur image y,, d’apres la relation (11.14), est:

ZY . [OF]
coshy, =1+ - = (1—2X2) +j2X, (a)_> (111. 10)

c
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Ou bien
coshyy = coshagcosfy + jsinhaysin

= (1—2X2) + j2X, (%)

Cc

Avec
1 . Cqw 1 2 wq w
Y = +j—; Ci=Chs+C;, wg =——; 0, = ;b=—"etX; =—
2Rgs J 2 d ds d RasCqa ¢ VLaCq we d wq

En reprenant les mémes hypothéses (pertes de drain faibles <=> cosha, =~ 1) on aura:

cosPy =~ 1 — 2X? (111.12)
b

J1—X?

ag ~ (111. 13)

Compte tenu des relations (11.12) et (11.13), les impédances image d'une cellule en L de la

ligne de drain (figure. 111.7) s’expriment sous la forme:

L 1
74 = /C_Z—j‘/l — X2 + JbX, (Il 14)
1%
L 1
z4 = /C—d . (111 15)
4 11 —XLdJ1 —XZ + jbX,
i Lafe Laf2 i iy Lafe i
T T 2T <
F Cd &
T T
! | |
; C“E ¢ |7 i | e G |
1 |
+
. . z @ [~ * 2
Figure 111.6 : Section en T de la ligne Figure 111.7 : Section en L de la ligne de
de drain. de drain
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111.2.3 Gain en puissance de ’ADC
En adaptant les accés 2 et 4 (figure. 111.3), le gain en puissance, pour X, <1 s%écrit

(Annexe A):

947873 sinh?|N (ag — ay)/2]
O Tows o ) R S G AR) s e 73

R

(111 16)

ou N est le nombre de transistors, a, et a, les facteurs d’atténuations des lignes donnés
. . L
respectivement par les relations (111.4) et (111.13) et ZJ = /C—g et Z¢ = /é—d
gs d

En supposant que le transistor utilisé est sans pertes (a; = ag = 0), le gain normalisé devient
_ Gp _ 1
© 0.25N2g2z8z¢  (1—-X2)

9 (1. 17)

La caractéristique du gain normalisé en fonction de la fréquence normalisée sera donc (Figure
111.8)

0 ) ) ) : )

L —

Gain normaalisé (dB)

0 0z 0.4 06 0.8 1 1.2 1.4

Fréequence normalise

Figure 111.8: Gain en puissance d'un ADC

[11. 3 L’amplificateur distribué en cascade (CSSDA):

L’amplificateur distribué a un seul étage en cascade (CSSDA) fut proposé par J.Y.
Liang et C.S. Aitchison [22]. C’est un dispositif qui comporte plusieurs étages montés en

cascade. Les circuits d’entrée, de sortie et inter-étage sont des lignes artificielles adaptées dont
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les éléments shunt sont les capacites de grille Cgs et de drain Cgys du transistor MESFET (fig.
[11.10). L’entrée et la sortie de chaque transistor sont connectées a une cellule k-constant en
pi. Cet arrangement permet d’¢liminer la nécessité de maintenir I'impédance caractéristique
des étages intermédiaires a l'impédance standard de 50 Q. Une augmentation de cette
impédance a pour conséquence un gain disponible plus élevé puisque la tension de grille a

chaque étage intermédiaire a également augmenteé.
I11. 3.1 CSSDA sans pertes
Le transistor utilisé dans 1’étude de cet amplificateur est le modele unilatéral simplifié

de la figure 111.9, et I’amplificateur CSSDA est représenté par la figure 111.10.

g

b

l::‘" =
E{gs - " & @gm Vgﬁ — Cs ds

Figure. 111.9: Schéma unilatéral simplifié du MESFET

Un générateur de signal connecté a I'entrée de ce réseau se traduira par une différence
de potentiel aux bornes du condensateur d'entrée Cg,s du premier étage. Le signal amplifié par
la transconductance du FET produit un courant au niveau de sont drain qui se termine par
I'impédance de couplage Z,;,:. Ce courant développera a son tour une tension au niveau de la
grille du transistor suivant qui sera amplifié par sa transconductance, produisant un courant au
niveau de son drain, Ainsi, le signal sera amplifié par le gain des étages successives, par
conséquent, le gain en puissance disponible peut étre considérablement augmenter en
augmentant le nombre d’étages N. Dans cette conception, seules les impédances
caractéristiques de la ligne d'entrée grille et de sortie drain du circuit doivent étre fixé. Cela
montre la facilitt de conception de I’amplificateur distribuée cascade par rapport a
I’amplificateur distribué classique, car aucune synchronisation de phase entre les étages

successives des lignes de drain et de grille n’est nécessaire.
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L/2

Figure 111.10 : Schéma de I’amplificateur CSSDA [41].

111.3.2 Etude du montage CSSDA :

L’expression représentant le gain transducique de I’amplificateur CSSDA a N-étages
est obtenue en utilisant la figure (111.11). Cette figure représente le premier étage du CSSDA.
Comme indiqué, un générateur de signal sinusoidal ayant une tension d’amplitude Eg est

connecté a l'entrée du CSSDA.

Figure 111.11: Premier étage du CSSDA [41].
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Comme I’amplificateur est adapté au générateur alors la tension aux bornes de la

capacité Cysq du premier étage est :
Vo1 = 20 111.18
gs1 =5 ¢€ (111.18)
0 étant le déphasage de la demi-section en L

Le schéma équivalent du deuxiéme étage est représenté a la figure 111.12.

L, f 2 L, J,-f 2
o—FH
Cgﬂ zl'.ll:'n'
o— |
Em Vgﬂ :: Cd ng3 :: TVgﬁ znumT
L Lz

Figure 111.12 : Deuxiéme étage du CSSDA [41]

Sachant que les lignes inter-étages sont toutes adaptées a I’impédance Zy;,:, la tension
d’entrée du deuxiéme transistor est alors

Vgsz = nggslzinte_jze (|||.19)

Zine €St ’'impédance caractéristique des lignes inter-étages.

En remplagant Vs, par sa valeur donnée par (111.18), nous trouvons
— Es —j36 20
Vgsz - gm?Zinte (“I- )
La tension d’entrée du troisiéme transistor sera

Vgss = nggSZZinte_jze (1.21)
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Qui devient apres remplacement de V¢, par sa valeur
Eg i
Vgsz = ?grznziznte J56 (111.22)
On aura finalement la tension d’entrée du dernier étage
E. N—-1 N-1) _j —
lyn = g8 ZGVesb1 (123
Le dernier étage du CSSDA est représenté a la figure 111.13. Il est clair que pour une charge
adaptée de sortie, le courant sortant du drain du dernier étage sera également réparti entre la
charge du drain du c6té gauche de la ligne de transmission artificielle et la charge du céteé

droit.

Ainsi, le courant traversant la charge est

1 X
IS — Enggsne—jg (III. 24‘)
Ou encore
I, = %g%ziﬁ’f{”e‘ﬂ”e (111.25)

zl'll!lT

La/2 La/2

Figure 111.13 : Dernier étage du CSSDA.

Le gain transducique de I’amplificateur est

1
>Re(ZolIs1?)

Gicsspa = —|E |2 (111. 26)
S
87,
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Apres simplification nous trouvons

1 2N, 2(N—
Gecsspa = ZZggm Zpg Y (1I1. 27)

int

-1
Sachant que Z;,+ = Zpint (1 — Z—;) (voir chapitre 11), le gain devient

ZgZZ(N_l) 2N

nt 9
Gecsspa = 4(10Ttxcz),vm_1 (11I. 28)

On peut noter que Gicssqq €St Une fonction exponentielle du nombre de transistors N et de
I’'impédance de charge des lignes inter-étages Zy;,:. Autrement dit, le gain peut étre
considérablement ameélioré en augmentant Z;,,; et le nombre d’étages.

Le gain transducique normalisé du CSSDA est donné par (111.29), et sa réponse fréquentielle

est tracée sur le graphe de la figure 111.14 pour N=4.

Gicsspa 1
) = — = — (IIL. 29)
tCSSDA 0.252523&; 1)gm2N (1 —XCZ)N 1

B0 : . : . : : : : :

Gain normahseé {(dB)

02 04 0ok D08 1 1.2 1.4 16 1.8 2

Fréquence normalisée

Figure 111.14 : Gain normalisée en fonction de la fréquence normalisée du CSSDA.
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Meéthode de Conception de I’Amplificateur
Distribué a un Transistor

IV.1 Introduction:

Ce chapitre décrit une méthode, que nous avons développée et mise en ceuvre, qui
permet de concevoir un amplificateur distribué micro-onde a un seul transistor a effet de
champ avec les contraintes suivante (cahier de charge) :

e une bande passante désirée ;

e un taux d’ondulation du gain imposé ;

e une bande passante et un taux d‘ondulation fixés ;

e un bon compromis entre la bande passante et le taux d‘ondulation.

Cette méthode permet également d’apporter une amélioration tres significative de la
bande passante, estimée a 141% par rapport a celles des amplificateurs distribués micro-ondes
a un seul transistor a effet de champ [16]-[18], et une réduction notable du taux d’ondulation,
évaluée a 41% avec un léger élargissement de la bande passante de 2% comparativement aux
mémes paramétres caractéristiques d’un amplificateur de topologie identique [42]. De plus,
nous pouvons, avec cette méthode, concevoir ce type d’amplificateur a un seul transistor de
sorte qu’il ait les mémes performances (mémes gain et bande passante) que celles d’un
amplificateur distribué conventionnel (ADC) a 4 transistors. Le rapport performance-
encombrement est ainsi amélioré.

Cette méthode impose I’utilisation d’un transistor vérifiant deux critéres liés a la
capacité grille source Cys. Cette capacité est 1’élément essentiel a partir duquel les autres
éléments du dispositif sont déterminés.

Ce type d’amplificateur est constitué d’un seul transistor, d’une ligne de grille et
d’une ligne de drain ouvertes chacune a une extrémité (fig. 1V.1). Nous le dénommons
« amplificateur distribué non adapté conventionnel a un seul étage (ADNAC) ». Ce dispositif
qui fut proposé par Moazzam [18] se distingue donc de I’ADC original non seulement par le
nombre de transistors, mais aussi par la nature de 1’onde qui se propage le long de la ligne de
grille.

L’avantage de cette structure par rapport a une structure adaptée au niveau des
extréemités des lignes de grille et de drain ou I’ADC a un seul étage est I’obtention d’une
tension de grille Vs double a I’entrée du transistor d’une part, et un courant deux fois plus

grand dans I’impédance de charge d’autre part. Etant controlé par la tension Vs, le courant de
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sortie de drain lgs doublera donc. Ajouté a cela le fait que ce courant, au lieu d’étre
équitablement partagé entre I’'impédance de fermeture (accés 3) et I’impédance de charge
(acces 4) comme c’est le cas de ’ADC a un seul ou plusieurs transistors, sera entiérement
absorbé par la charge, ce qui impliquera inévitablement une amélioration du gain transducique
d’une valeur de 12 dB.

L’inconvénient avec cette structure est qu’en utilisant des lignes de grille et de drain
d’impédance caractéristique Z, égale a 50Q [18], on obtient une bande passante beaucoup
plus faible que celle de I’ADC. Nous pouvons donc comprendre que si on attribue & Z, la
valeur 50Q dans le cas de I’ADC c’est surtout par souci d’adaptation des lignes de grille et de
drain qui sont, en réalité, chargées par 50Q . Par contre, pour I’ADNAC rien ne justifie ce
choix y compris celui relatif au critére d’adaptation étant donné que ces lignes ne peuvent
étre adaptée ni dans ce cas (Z, = 50£2) ni dans aucun autre cas (Z, # 500) car chacune de
leur extrémité est ouverte. Nous pouvons donc lever cette contrainte qui oblige & prendre
Zy, = 500 comme c’est le cas de la conception de ’ADNAC.

En n’ayant plus cette contrainte (Z, = 50), nous pourrons en effet avoir plus de
liberté sur le choix ou la détermination des impédances caractéristiques des lignes de grille et
de drain selon évidemment 1’objectif recherché. Ces impédances caractéristiques influent
fortement sur la bande passante et le taux d’ondulation du gain de transfert en puissance du
circuit.

Notre but consiste alors a développer une méthode de conception allant dans le sens
de I’amélioration de la bande passante ou du taux d’ondulation du gain. Les impédances
caractéristiques des lignes vont par conséquent constituer les parametres de conception.

La méthode consiste d’abord a approximer le gain de transfert en puissance de
I’ADNAC par un polyndme ayant une fonction de transfert stable sur toute la bande passante,
en d’autres termes, forcer I’amplificateur ADNAC a avoir la méme réponse que le polyndme
choisi ; le nouvel amplificateur est dénommé ADNA. Nous portons notre choix sur les
polyndmes de Chebyshev [43] car ces derniers s’appliquent généralement a des circuits ayant
des réponses fréquentielles fluctuantes dans la bande de fréquence, ce qui correspond
justement a notre cas.

Ensuite, nous établirons, a partir de cette approximation, les relations donnant les
valeurs des parametres des éléments constitutifs du circuit ainsi que ses performances.

Comme la réponse de I’ADNAC est du type passe bas, il existe donc une fréguence

de coupure représentant la limite supérieure de la bande passante. Les paramétres des
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éléments du circuit et ses performances dépendent de cette fréquence de coupure, ce qui
signifie que son choix est tres important.

Au début, nous avions opté pour une certaine valeur de la fréquence de coupure ayant
la particularité de simplifier la méthode d’une part et d’obtenir une bande passante de
I’ADNA plus grande [42] que celle de ’ADNAC d’autre part. Ensuite, nous avons rendu la
méthode plus générale en prenant une fréquence de coupure quelconque, ce qui a donné
naissance a notre nouvelle technique de conception. En outre, cette maniére d’opérer nous a
permis de connaitre les conditions permettant une amélioration encore plus grande des
performances de 1’ADNA.

Deux études seront alors exposées selon le cas ou :

e la fréquence de coupure a une valeur particuliere (étude particuliére) ;

e la fréquence de coupure a une valeur quelconque (étude générale)

V.2 Etude de amplificateur ADNA
Le schéma de I'amplificateur ADNA est donné par la figure (I\VV.1) ou le transistor est

un transistor MESFET dont le modéle électrique est supposé simplifié (figure 1V.2).

Ligne de drain La
3 o—1 (0 0N

20 mortie

19— 0 —2
L, Ligne de grille
Entrée Za

Figure 1V.1.: Amplificateur distribué non adapté (ADNA)
ngi Ld 32
Tﬁ‘\;.‘_

o T c, VJ Zo

Figure 1V.2 : Schéma équivalent de 'ADNA
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a) Cas particulier :

Le gain transducique est par définition:

1 %
-3 R.(V5i3)
Gr=—2—"" (Iv.1)
|E|
87,
En étudiant ce montage, I’expression de Gy, développée en annexe B est :
422 2
Gy = 0gm (IV.2)

[(1 - LgCes0?)” + 22C202| [(1 — LaCpw?)? + Z3CEw?]

En choisissant respectivement

2
Wep = (Iv.3)
LyCys
et
2 (Iv.4)
Wepy = —— .
c2 ,—LdCd
comme pulsation (fréquence) de coupure de la ligne de grille et de drain, on obtient :
422 2
Gy = 0gm (V. 5)

[(1 — 4x2)2 + a?x2][(1 — 4a%x2)? + a3a?x?]

oux = wi est la pulsation (fréquence) normalisée par rapport a la pulsation (fréquence) de

cl

. . Z Z L
coupure de la ligne de grille, a; = ZZ—", a, = ZZ—", eta =22 avec Z,, = /C—g et Z,, =
c1 gs

c2 W2
L - - e ST N e -
/C—d respectivement les impédances caractéristiques, a des fréquences relativement basses,
d

des circuits k-constants constituant les lignes de grille et de drain.

Le choix entre w,.; et w., comme pulsation de coupure doit porter sur celle qui aura
la valeur la plus faible pour que I’approximation de G par le polyndme de Chebyshev soit
possible. A priori, w., pourrait étre de valeur plus petite car Cys est toujours supérieur a Cyq ,
et ce en vertu des relations (IV.3) et (IV.4). Nous optons donc pour w.;. De plus, ce choix
nous permettra de comparer le gain de I’ ADNA avec ceux de I’ADC et de ’ADNAC.

Le gain transducique (IV.5) en continu, x=0, est G; = 4ZZg2, et le gain en puissance
d’un ADC a N transistors (modele sans les résistances grille-source et drain-source), a la
fréquence nulle, est G, = 0.25Z2g2 N2. Le gain G, de I’ADC est égal au gain transducique

puisqu’il y a adaptation a I’entrée, ce qui permet de conclure que Gr d’un ADNA et G, d’un
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ADC sont de méme nature, donc comparables. La comparaison de ces deux grandeurs en
basses fréquences, ou en continu (x=0), montre que I’amplificateur ADNA a un gain égal a
celui de I’amplificateur ADC a 4 transistors (ADC4).

En normalisant le gain Gy par rapport a la quantité 4Z2 g2,, nous obtenons 1’expression

suivante :

=7 = : IV.6
T 12292, [(1 - 4xD)? + a?x2][(1 — 4a2x2)2 + a2a?x?] (IV.6)

gt

Cette expression contient des grandeurs sans dimensions ; elle peut donc s’appliquer a
n’importe quel transistor et a n’importe quelle ligne, ce qui constitue en fait un grand

avantage. En développant le dénominateur, nous aboutissons au résultat suivant :

1
(14 Ayx? + Agxt + Agxb + Agx?®)

gr (IV.7)

ou

(A; = a*(af - 8) + (af — 8)

4A4 = 16a* + a?(a? — 8)(a2 —8) + 16
| A4 = 16a*(af — 8) + 16a*(aj — 8)

| Ag = (16)%a*

L’approximation par le polyndme de Chebyshev sera faite sur le dénominateur de
(IV.7). Cette approximation nous impose d’écrire d’abord le dénominateur de g sous la

forme D = 1+ Q,,(x) ou bien:

D=(1-¢"?) Il + €2 <1 + Q"(x)>l (IV.8)

g2

2

ou £ = représente le taux d’ondulation. Nous procédons ensuite a 1’approximation par

1-¢'2

le polynéme de Chebyshev T,2(x) d’une partie du dénominateur D & savoir :

142 (1+22) = 1+ £2T3(2) (IV.9)
D’ou :
X
T2(x) =1+ QZ,(Z ) (IV.10)

Comme Q,,(x) est de degré 8, T,?(x) doit donc 1’étre aussi [43] :

T2(x) = 64x8 — 128x° + 80x* — 16x2% + 1 (Iv.11)
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L’identification des expressions (IV.7) et (IV.11) impliquent le systéme suivant :

(Ag = 64¢"

Ag = —128¢"

A, — 807 (IV.12)
|4, = —16¢"

Donc, pour concevoir I’amplificateur ADNA nous devons d’abord résoudre le systeme
d’équation (IV.12) dont les racines sont a;,a,,a ete’. Les valeurs de ces racines sont
indépendantes du transistor a effet de champ utilisé.

La résolution du systeme (I\VV.12) donne le résultat suivant :
a; = 2.38;a, = 0.503;a = 0.511 et €2 = 0.37

Ces valeurs sont valables seulement pour I’amplificateur ADNA ; pour 1’amplificateur
(ADNAC) on aura :

a,=a,=2eta=1

En remplacant ces parametres par leurs valeurs dans la relation (IV.6), et en utilisant
I’expression du gain en puissance de 1’ADC, nous avons tracé les courbes des gains
normalisés en fonction de la fréquence normalisée des trois amplificateurs ADNA, ADNAC
et ADC4 (figure 1V.3). La courbe du gain de I’ADNAC de la figure 1V.3 est identique a celle
obtenue par Moazzam et Aitchisson [18].

L avantage de la méthode est que ces courbes sont universelles. Nous remarquons que
I’amplificateur ADNA, dont le gain normalisé est approximé par le polyndme de Chebyshev,
offre une bande passante deux fois plus grande que celle de I’amplificateur ADNAC. Elle est
pratiquement égale a celle de I’amplificateur ADC4. La valeur maximale du taux
d’ondulation, trouvée précédemment et qui est de 0.37, est confirmée par la courbe du gain
de ’ADNA.

La bande passante est définie ici comme étant la bande de fréquences dans laquelle le
gain est constant ou varie dans de faibles proportions. La forme de la courbe du gain
normalisé de 1’ADC4 est la méme que celle obtenue par [3].
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40 : : : : '
: : : : 1 — == ADC4
30 frooneeee T e boeeeone bdeeee 2 ADNAC
i i i 5 3 —— - ADNA
P R Rl S B e A .

Gxain Normalisé (dB)

0.4
Fréquence Normalisée

Figure 1V.3 : Gain normalisé en fonction de la fréquence normalisée
des amplificateurs ADC4, ADNAC et ADNA

Du systeme (IV.12) et en prenant Z, = 50Q, nous deduisons les valeurs des

parametres de conception en fonction de la capacité de grille Cg;:

Cq = 0.109C,q; L, = 1768C,, et Ly = 4268C,;

Il suffit donc de connaitre seulement la valeur de Cy 5 pour pouvoir ensuite procéder a
la conception de I’amplificateur. Toutes ces valeurs sont valables quel que soit le transistor
utilisé et permettent de tirer les conclusions suivantes :

e la pulsation w.; est toujours inférieure a w.,, ce qui justifie le choix de w. comme

pulsation de coupure;

e le rapport g—d = 0.109 impose I'utilisation de transistors a effet de champ dont le rapport
g

des capacités C, et C, est inférieur a 0.109. L’égalité de ce rapport a la valeur 0.109 sera
obtenu par 1’ajout, entre le drain et la source du transistor, d’une capacité shunt ;

e lavaleurde Z., (Z,, = 42Q) est toujours inférieure a celle de Z, (Z, = 50Q) qui est celle
des lignes de grille et de drain d’un amplificateur ADC. Ceci implique une amélioration de

la bande passante de I’ADNA de plus de 19% par rapport a celle de I’amplificateur ADC ;
e I’ADNA procure une bande passante deux fois plus grande que celle de ’ADNAC ;
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e Le taux d’ondulation reste toujours constant et égal a 0.37 quelque soit le transistor utilisé.

b) Cas général

Dans le cas général, nous définissons une autre pulsation de coupure (pulsation de
normalisation), en introduisant un nouveau parametre noté ¢ que nous pouvons modifier a
volonté selon 1’objectif recherché. Nous dénommons I’amplificateur congu dans le cas général
ADNAG.

Formulation et Résolution du probléme

Nous écrivons cette nouvelle pulsation de coupure ainsi:

2§
We = —— (IvV.13)
LgCys

Dans ce cas, I’expression du gain normalisé devient [annexe C]:

__br__ ! (IV. 14)
gr = 47292, [(1—4¢%x2)2 + 2a?x?][(1 — 4a?x?)? + a?a?x?) '
En développant le dénominateur, nous trouvons :

D =[1+%(a? —8)x?+ 16{*x*][1 + a?(a3 — 8)x? + 16a*x*] (IV.15)

Le dénominateur est un polynéme de degré huit, il peut s’écrire sous la forme donnée par la
relation (1V.7) ou :

{Az = a*(af —8) +{*(af — 8)

= 16a* + {%a?(a? — 8)(a? — 8) + 1674
{ = 16{%a*(a? — 8) + 16¢*a?(a% — 8)
As = (16)*¢*a*

(IV. 16)

En approximant le dénominateur de g par le polynome de Chebyshev d’ordre 8 et en tenant

compte du systéme d’équations (IV.16), nous trouvons [annexe C]:

( 16%  162{*a*

4~ o2 €))
162 16(%a* 16{%*a?
|2 = Ll + %%y W 17
164- 4 2 2 16 4 )
80=£T+( X1X2+8% (C)
2
L —16 = ,2 X2 + ( > X1 (d)
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Avec X, =a?—-8 et X,=a%—8
Ce systeme est non linéaire et comprend quatre équations a cing inconnues ¢, a, €', X;
et X,. Le résultat de la résolution de ce systeme donnera donc des équations littérales dans
lesquelles nous exprimerons a, &', X; et X, en fonction de C.
Le développement de (IV. 17) nous donne selon I’annexe C :
€°Bg + B, 4+ €?B,+ By =0 (IV.18)
ou
( 5
Be = 102~ 160

+167* — 8

1
\Bs = 60" —320° + -
B, = 20012 + 8

\B, = —471¢
1
8 [2(2 -z
a, ﬁ +8 (IV. 19)
4(4 c'2

1
2 . —
16¢’ 25'8[2Z 2
a, = - ZZ - 4{41—(4 + 8 (IVZO)
4% &2
8/
a= ﬁ (IVZl)

Nous aboutissons donc a un polyndme en &’ de degré 6 dont les coefficients dépendent
de { (IV.18). Grace a un programme gue nous avons développé sous MATLAB, la résolution
de (IV.18) montre que pour chaque valeur de ¢, nous obtenons 6 valeurs de & certaines sont

réelles positives ou négatives, et d’autres complexes, comme I’indique le tableau (IV.1).

Comme le paramétre a = =< est un nombre réel positif et d’aprés la relation(IV.21), on ne

W2

doit donc pas retenir les valeurs négatives et complexes de &’.

Une des meilleures performances d’un amplificateur est d’avoir un gain aussi constant
que possible dans sa bande passante, ceci nous conduit donc a ne retenir que la valeur réelle
de &' la plus faible, les autres valeurs doivent par consequent étre rejetées (tableau I1V.1).
Donc pour chaque valeur de &'va correspondre une valeur spécifique du taux d’ondulation £2.
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E =

E =

+14.2154 (a rejeter)
+ 0.1284 (a garder)

(= (=
0.1 | £0.0002i (a rejeter) 0.7 | £2.4131i(a rejeter)
+ 0.0002058 (a rejeter) + 1.2443 (a rejeter)
+ 0.0001945 (a garder) + 0.2013 (a garder)
0.2 | £0.0032i (a rejeter) 0.8 | £1.0253 (a rejeter)
+ 0.0036 (a rejeter) +1.0111 (a rejeter)
+ 0.0029 (a garder) + 0.2915 (a garder)
0.3 | £0.0165i (a rejeter) 0.9 | £1.0296 (a rejeter)
+0.0217 (a rejeter) +1.0164 (a rejeter)
+ 0.0129 (a garder) + 0.3987 (a garder)
0.4 | £0.0540i (a rejeter) 1 + 1.1547 (a rejeter)
+0.0935 (a rejeter) + 1.0938 (a rejeter)
+ 0.0352 (a garder) + 0.5224 (a garder)
0.5 | £0.1443i (a rejeter) 1.1 | +1.3288 (a rejeter)
+ 0.4268 (a rejeter) +1.2088 (a rejeter)
+ 0.0732 (& garder) + 0.6621 (a garder)
0.6 | £0.3735i (a rejeter) 12 | £1.5355 (a rejeter)

+1.3496 (a rejeter)
+ 0.8175 (& garder)

Tableau IV.1 : Taux d’ondulation en fonction de .

Les parametres de conception que sont L , Lg et Cy de ’amplificateur s’exprimerons

(Annexe C) en fonction des différentes grandeurs (, a;, a, et a, données par les relations

(Iv.19 —1V.21) et aussi en fonction de C,; comme suit :

( 472
Lg = a—%Cgs (a)
a. a,
Cq = —Cgs (b) (Iv.22)
a4
47¢ a
de = - C (C)

. =.Cps
ay.a, ¢

Les relations (IV.22) mettent en évidence I’'importance de Cys dans la conception de

I’amplificateur distribué a un seul transistor non adapté, alors que la relation (IV. 22a) indique

que I’inductance L, est une fonction non linéaire par rapport a .
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Dicté par la relation (1\VV.22b), le choix du transistor doit donc vérifier le critere :

a.a,
Cqs < a—c Cys (Iv.23)

1

Si la relation (1V.22b) n’est pas vérifiée, on doit ajouter une capacité shunt en paralléle avec

C,4, de sorte que cette relation soit satisfaite.

Taux d’ondulation et fréquence de coupure
Nous pouvons aussi exprimer la pulsation de coupure w., , donnée par la relation
(IV.13) de la maniére suivante :

a1
ZOCgs

Wer = (IV.24)

Comme le terme (ZOCg)_1 est une pulsation constante, on peut s’en affranchir en utilisant :

Wy = A1 (IV.25)
qui représente une pulsation de coupure normalisée par rapport (Z()Cg)_1 ou a peut étre
calculé pour différentes valeurs de { a partir de la relation(IV. 19).

Les courbes de la figure (IV.5) représentent les paramétres 2 et w’, en fonction de ¢
et indiquent que pour des valeurs de { supérieures a 0.92 (donnant w.; = 2.41) , les
performances de 1’amplificateur en I’occurrence sa bande passante et le taux d’ondulation de
son gain se dégradent. Il est donc conseillé de se baser sur la valeur maximale w;; = 2.41
pour concevoir ce type d’amplificateur, ce qui permet par conséquent de limiter le choix aux

seuls transistors vérifiant :

2.41
fe < 2 70Con (V. 26)
ou £, est la fréquence de coupure qui pourrait étre fixée par un cahier de charge.

Ces courbes seront donc utilisees quelques soient les caracteristiques du transistor,
I’impédance de charge et la fréquence de coupure. Elles constituent donc un outil important a
partir duquel doit commencer toute conception selon les objectifs :

(@) une bande passante désirée : en fixant w.,; dans le cas ol le taux d’ondulation &2 n’est
pas primordial;

(b) un taux d’ondulation du gain voulu : en fixant €2 dans le cas ou la fréquence de coupure
wgq N’est pas primordiale;

(c) une bande passante et un taux d‘ondulation imposés : en fixant w et &2 ;

(d) recherche d’un compromis entre une bande passante et un taux d‘ondulation ;

(e) une bande passante maximale.
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L’ objectif (d) doit étre envisagé car w.,et 2 sont antagonistes dans I’intervalle de (
[0 - 0.92] (fig. IV.5). En effet, lorsque le taux d’ondulation se dégrade (2 augmente), la
fréquence de coupure augmente.

Quant a I’objectif (e), il est réalisable car la figure (I\V.5) montre effectivement que
wg, passe par une valeur maximale de 2.41 pour { =0.92. Pour cette valeur de {, le taux

d’ondulation €2 est égal a 0.22.

2.5
241

(-] SEREERE

s U | s A

1] S jemme e ;

=

e

Figure V.5 : Pulsation de coupure normalisée w,; et taux
d’ondulation £2 en fonction de £.

Si le taux d’ondulation est pratiquement nul pour des valeurs de w, faibles, c’est
parce qu’a ces fréquences les ondes stationnaires n’apparaissent pas.

La figure 1V.6 qui donne les courbes des gains normalisés en fonction de w/,; pour
trois valeurs de (0.6, 0.92, 1.2) conforte les résultats de la figure IV.5 comme I’indique le
tableau (1V.2).
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2
4
=
e
=
e
Figure V.6 : Gain normalisé pour différentes valeurs de ¢ en fonction de wy.
(=06 (=0.92 (=12
We1 g’ Weq g’ Weq &’
Figure IV.5 1.97 0.017 241 0.22 1.75 2.01
Figure IV.6 1.97 0.017 241 0.22 1.75 2.01

Tableau V.2 : Comparaison des résultats des gains

Etude comparative :
Une étude comparative des performances des amplificateurs ADNAG, ADNA,

ADNAC et ADC comme la fréquence de coupure et le taux d’ondulation est présentée dans le
tableau (IV.3). Pour ’ADNA qui est congu pour { =1, nous obtenons w;; = 2.38 et
€% = 0.37, alors que pour PADNAG, dans le cas ou { =0.92, w;; = 2.41 (valeur maximale)
et €2 = 0.22. Ceci prouve que ’ADNAG apporte une augmentation de 2% de la bande

passante et une diminution notable de 41% du taux d’ondulation.

ADNAG | ADNA | ADNAC | ADC4
w, 241 2.38 1 2
£2 0.22 0.37 0.74 99.63

Tableau IV.3 : Etude comparative.

Procédure de conception

La procédure de conception de ce type d’amplificateur est présentée par 1’organigramme IV.1.
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Cahier de charge

d’ondulation ?

Fréquence de coupure

—

Choisir la fréquence de
coupure ou bien le taux

v

Taux d’ondulations

v

Lire { et w/ a partir de la figure IV.5

— Choix du transistor (relation 1V.26)

v

v

Calcul de w; (relation 1V.25)

!
Choix du transistor (w; = ﬁ)
0lgs

v

Lire € & partir de la figure 1.5

A 4 J

A

Calcul de a; (1V.19)

v

Calcul de €' (1V.18)

v

Calcul de a, (1V.20)

v

Calcul de a (1V.21)

v

Calcul de C; (1V.22 .a)

v

Changer le transistor
A

Non Relation
(IV.23) est elle
vérifiée ?

Changer le transistor
A

Non

Calcul de la capacité additive
c=Cys—

v

Calcul de L (IV.22.a)
Calcul de L, (1V.22.c)

Organigrame V.1 : procédure de conception de ’ADNAG.
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Chapitre V : Conception et simulation

Conception et Simulation

V.1 Introduction

Ce chapitre aura pour objet d’abord la présentation et 1’étude du montage cascode,
ensuite la conception et la simulation des amplificateurs ADNA, ADNAG, ADNAC et ADCA4.

L’étude du montage cascode montrera que ce dispositif est le mieux indiqué pour
répondre aux exigences de notre méthode, présentée au chapitre 1VV. Quant a la simulation par
le logiciel MICROWAVE OFFICE, elle nous offrira surtout la possibilité de valider notre
méthode et de mettre en évidence notre contribution a améliorer les performances des
amplificateurs distribues.

La conception de I’ADNA, ADNAG et ADNAC sera effectuée par notre méthode et
celle de ’ADC4 par la théorie des amplificateurs distribués. Certains amplificateurs seront

réalisés avec des circuits localisés alors que d’autres avec la technologie microruban.

V.2 Le circuit cascode

Pour que notre méthode soit applicable, il faut que le transistor a effet de champ, que
nous dénommons transistor simplifié et en abrégé MESFET]I, soit unilatéral (coefficient de
transmission S;, = 0), d’une part, et seulement capacitif en entrée et en sortie d’autre part.
De plus, la transconductance g,, doit impérativement étre constante. Or, tous les transistors
n’offrent pas toutes ces caractéristiques comme le montre la figure (V.1) ou la capacité Cyq

en particulier rend effectivement le transistor bidirectionnel.

lin C{Jd lo
Grille o= | | =0 Dram
Ri
ImVgs Rd.}g — Cys
ol

Source

Figure V.1 : Schéma équivalent d’un transistor a effet de champ

En étant bidirectionnel, le transistor, une fois inséré dans le montage amplificateur,

aura en entrée et en sortie des impédances passives dissipatives dépendantes 1’une par rapport
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a l’autre, et une transconductance variable, ce qui le rend incompatible vis-a-vis de notre
méthode. Donc, pour rendre applicable notre méthode, nous devons alors trouver un autre
dispositif actif répondant le plus possible aux exigences énumérées precédemment. Ce
dispositif est le circuit cascode (fig. V.2) qui est constitué de deux transistors a effet de

champ, le premier étant en montage « source commune » et le second en montage « grille

commune ».

I Sortie

Entrée —_—

Figure V.2: Circuit cascode a transistors a effet de champ

Le schéma équivalent du montage cascode (fig. V.3) montre qu’da premicre
approximation :
e I’impédance de sortie peut étre assimilée a la capacité Cy, en parallele avec une impédance
de valeur tres élevée a cause du générateur controlé g,, Vs, ;
e S, est de valeur tres faible en raison des dérivations que rencontre sur son parcours le
signal transmis de la sortie vers 1’entrée d’une part, et du fait que I’'impédance de sortie se

réduit pratiquement a C,4 d’autre part.

gm E’ész
e
K i
- | |
I Q .
Platcs JERRIEE o f
Lati] 1
b S =Ca 0 L £ CuTT Surke
| Rg.s ] gsﬂl—r g5 |

Figure V.3 : Schéma équivalent du montage cascode.
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Pour confirmer cette analyse, nous avons, a 1’aide du logiciel MICROWAVE
OFFICE, simulé 1’admittance de sortie ainsi que S;, du transistor MESFET EFA918A
d’EXCILICS [annexe D] seul d’une part et du montage cascode utilisant ce méme transistor
d’autre part. Ce transistor est choisi car il vérifie la condition (1V.23). Les éléments du schéma
equivalent du transistor MESFET EFA918A d’EXCILICS sont Cys = 0.17pF, Cys =
0.006pF , Cyq = 0.016pF, Rys = 5609, Rys = 0.53Q et g, = 32mS.

Les résultats de la simulation sont donnés sous forme de courbes illustrées par les
figures (V.4), (V.5) et (V.6). C’est ainsi que :

e la figure (V.4) indique que la courbe représentant la partie imaginaire de I’admittance de
sortie (susceptance) du montage cascode en fonction de la fréquence f est une droite
passant par 1’origine. Ceci implique que cette susceptance ne peut étre qu’une capacité C et
donc la pente de la droite sera C2z. D’apres la courbe, cette capacité vaut 0.022pF, cette
valeur est proche de celle de Cyq du transistor, qui est de 0.016pF. Par contre, la partie
imaginaire de I’admittance de sortie du transistor n’augmente pas d’une fagon linéaire avec
la fréquence, ce qui lui confére par conséquent un modeéle autre que le modéle capacitif.

e La figure (V.5) nous renseigne que la partie réelle de I’admittance de sortie du montage
cascode est de valeur trées faible, méme négligeable comparativement a celle de la
susceptance puisque leur rapport est inférieur a 10%. Donc, I’admittance de sortie est
pratiquement constituée de Cyq. En revanche, la partie réelle de 1’admittance de sortie du
transistor est presque égale a la partie imaginaire de 1’admittance, de plus elle est nettement
plus grande que celle du montage cascode. Ceci fait que le gain en continu de n’importe
quel amplificateur distribué comprenant un transistor réel soit plus faible que celui d’un
amplificateur du méme type utilisant un montage cascode.

e la figure (V.6) montre qu’effectivement le montage cascode est pratiquement un dispositif
unilatéral (S;;, = 0) alors que le transistor en tant qu’entité est bilatéral (S, # 0 ) et que
la transmission sortie-entrée augmente avec la fréquence.

Ces résultats nous montrent que I’analyse faite précédemment se confirme et que le
montage cascode est le montage qui s’apparente le plus au transistor simplifié MESFETI, son
utilisation est donc justifiée dans les amplificateurs distribués a un seul transistor non adapté.
Cependant, en hautes fréquences la prédominance de la capacité C4s sur Ry et celle de Cy

sur R

4s: Qui demeure encore a ces fréquences en raison de la petitesse de R, font que ces

capacités s’ajoutent. Ceci constitue donc un inconvénient qui se traduit par une décroissance

de la bande passante. Une solution, présentée plus tard, existe toutefois.
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10
— cascode
g |- transistor réel o
| P
T T -
£ 5 —
E — ™
:HI ,..-r"“"-“
E 4 ...4.;-"""
= o
o
|"'I*I“'I
2 “‘."',.-"1
f.-""
1]
1] 20 41 31|
Fréquence (GHz)
Figure V.4 : Partie imaginaire de 1’admittance de sortie.
a
— cascode
4 |- transistor réel e
.4"'-‘#‘;.
3 1.»*""
.‘,l"
e e
E .,.l“v.:‘h’
;a-.l 2 e
= 1.786ms
€
1
0.0896mS
0
0 20 40 31|
Fréquence (GHz)

Figure V.5 : Partie réelle de 1’admittance de sortie.
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0.14
— cascode |
- fransistor réel ‘ﬂ‘""“'“‘“;nu-ﬂ1lu"'ullll““
| o
0.1 P
- L
) /‘
»
0.05 ;;
é
§
F
g
-
5-'."’
N
0 20 40 50
Fréquence (GHz)

Figure V.6 : Coefficient de transmission S;, du montage cascode et du transistor réel.

V.3 Validation de la méthode (transistor MESFETI) :

Pour valider notre méthode, nous devons naturellement confronter les résultats qu’elle
obtient a ceux que donne le logiciel MICROWAVE OFFICE pour un certain nombre de
dispositifs. De plus, a travers cette confrontation, nous devons mettre en relief I’amélioration
de la bande passante qu’offre ’ADNAG congu pour { =0.92 par rapport a I’ADNA [42] et
indirectement par rapport I’ADNAC [18]. Pour cela, nous allons concevoir 1’amplificateur
ADNAG pour différentes valeurs de T utilisant le transistor MESFETI. Les valeurs de g,
retenues, sont 7 =0.6, 7 =0.92 et 7 =1.

La conception se fera en suivant les étapes décrites dans I’organigramme IV.1 et le
transistor utilisé est le transistor EFA018A. Cet organigramme est traduit sous forme de
programme sous MATLAB. Les éléments passifs utilisés des amplificateurs sont a constantes
localisées.

Les résultats de la conception obtenus sont illustrés par le tableau (V.1). Dans ce

tableau, C est la capacité shunt a ajouter au drain et s’écrit C = C4 — Cys.

50



Chapitre V : Conception et simulation

g a a; a g | Cq(pF) | Ly (pH) | Lqa (pH) | C (pH)
06 | 328 | 096 | 0422 | 0.128 | 0.035 | 157.75 | 380.83 | 0.029
092 | 262 | 0.59 | 0.499 | 0.422 | 0.021 | 246.89 | 596.05 | 0.015

1 | 238 0503 | 0511 | 0.522 | 0.018 | 300.52 | 72552 | 0.012

Tableau V.1 : Paramétres de conception de I’ADNAG

Les trois montages de 1’amplificateur ADNAG pour ¢ =0.6, ¢ =0.92 et T =1, sont
réalisés (fig. V.7) et analysés (fig. V.8) en utilisant le logiciel MICROWAVE OFFICE.

PORT
P=1

Z=50 Ohm

IND -

1D=L1 ~

L=1578pH

— L CAP.

ID=C1 -

. ——— C=0.029 pF -

SEERENL - EEEN

Figure V.7a: ADNAG pour 7 =0.6 (transistor MESFETI) (MICROWAVE OFFICE)

- PORT.

P
- Z=50 Chm

COINDY

D=L SR

Clmespd
o~

CND
el
o bEEspH

e

Y oY =

PORT =
P=2

. Z=5000m.

D=t -
— C=0.0148pF - - - - o - - .

e

Figure V.7b : ADNAG pour £ =0.92 (transistor MESFETI) (MICROWAVE OFFICE)
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©IND
© D=2
© =725:5 pH-

e
PORT | MO o
250 O | L3005 B2

. Z750 Ohm

e o cap.
.M......m:m...
Mo c=n0124 pF

Figure V.7c : ADNAG pour {=1(transistor MESFETI) (MICROWAVE OFFICE)

15

10

Gq (dB)

0 20 40 B0
Fréquence (GHz)

Figure V.8 : Gains de ’ADNAG pour différentes valeurs de T (transistor MESFET]I)
(MICROWAVE OFFICE)
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En remplagant les paramétres , a,, a,, a et & par leurs valeurs dans la relation

(1V.14) , nous obtenons les courbes de la figure (V.9).

12

Gam (dB)

wt
-

(]
—
]
]
(]
(W]
O
o
(]
m
(]
om
O

Fréquence (GHz)

Figure V.9 : Gains de ’ADNAG obtenus par notre méthode
pour différentes valeurs de .

Apparemment les courbes des figures (V.8) et (V.9) semblent les mémes, mais pour
une meilleure comparaison nous tragons ces courbes sur le méme graphe qui est finalement
donné par la figure (V.10). Il apparait donc que les courbes résultant de I’application de notre
méthode et celles du simulateur linéaire de MICROWAVE OFFICE sont confondues deux a
deux pour chaque valeur de Z. Ceci confirme donc clairement que notre méthode est bien
concgue. De plus, les résultats (tableau V.2) montrent que le cas 7 =0.92 est meilleur en termes
de bande passante et de taux d’ondulations par rapport a I’ADNA [42]. Dans le tableau V.2, f.
est la fréquence a partir de laquelle le gain commence a chuter.
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12 T
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0 10 0 30 40 50 60
Fréauence (GHz)
Figure V.10 : Gains de ’ADNAG pour 7 =0.6, {=0.92 et 7 =1
— Notre méthode : rouge — MICROWAVE OFFICE : bleu
Gain (dB) Taux Bande passante | Bande passante
(en continu f=0) d’ondulation (0 -f;) (GH2) a-3dB (GHz)
7=0.6 10.1 0.017 36.9 46.12
1=0.92 10.1 0.22 45.16 48.79
(=1 10.1 0.37 44.55 47.5

Tableau V.2 : Performances de I’ADNAG pour différentes valeurs de

V.4 Conception de ’ADC4 et PADNAC (transistor MESFETI):
V.4.1 L’ADC4

Il faut en premier lieu calculer la valeur de la capacité shunt C a connecter a la sortie
de chaque transistor (MESFET EFA018A d'EXELICS) ainsi que les valeurs des inductances

des lignes de grille et de drain a partir de Cys = 0.17pF, C4s = 0.006pF et Z, = 50Q..

Pour avoir les mémes constantes de phase et les mémes impédances, cette capacité C a

ajouter doit étre telle que C = Cy5 — Cy45. Quant aux valeurs des inductances, nous avons

utilisé la relation Z, = \/Ly/Cys = JLa/Cq = 509, qui nous a donné Ly =Lg = 425pH.

La fréquence de coupure est f. = >

b3 /LgCgs

2

54

= 374GHZ.




Chapitre V : Conception et simulation

Nous avons réalisé deux montages ADC4 (a 4 transistors), 1’un sans les circuits m-
dérivé (fig. V.11) et I’autre avec les circuits m-derive (figure. V.12), implémentés en utilisant
le simulateur linéaire MICROWAVE OFFICE. Avec ce simulateur, nous obtenons les
courbes du gain de transfert G en fonction de la fréquence (fig. V.13).

Les courbes de la figure (V.13) montrent que les gains sont quasi constants (=10 dB)
jusqua la fréquence 20 GHz. A partir de cette fréquence, les gains varient avec des
ondulations relativement plus importantes pour ’ADC4 sans les circuits m-dérivés. Ceci
s’explique par le fait qu’a ces fréquences la désadaptation s’accroit, en raison de la variation
des impédances caractéristiques des lignes, et elle est plus prononcée dans le cas ou les
circuits m-dérivés ne sont pas utilisés.

La fréquence de coupure est f. = 38.16GHz , et elle est tres proche de la valeur
théorique (37.4 GHz).

212 5pH 425pH 425pH 425pH 212 5pH
Ty g T SRS R e Sortie
= qﬂ 7, ,
= AR : ST JT STk el TR
212.5pH 425pH 425pH 425pH 20250 5,
Entréa
Figure. V.11: Amplificateur ADC4 (transistor MESFETI)
sans les circuits m-dériveé.
75 2250 425pH 425PH 4251:H 212,558 127. SpH Sortie
i r SIE ,d_, |
06 EEEEEPH 226 B67H
b i 12?5pH ) 12?5pH i
g 0.05pF
0.05F zu.spH 4257H 4zspH iy 5007 P
I TEE.EEPH EEE.EEPHE
0.05pF 0.05pF
Entrée I I

Figure. V.12: Amplificateur ADC4 (transistor MESFETI)
avec les circuits m-dérivé.
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20

20

10

Gain (dB)

0 | == sans mdérivés

— e 1 dérivés

-10
u] 10 20 20 205

Fréauence (GHz)

Figure. V.13: Gains de transfert des amplificateurs ADC4 (transistor MESFET]I)
avec et sans circuits m-dérive (MICROWAVE OFFICE).

V.4.2 L’ADNAC
L’ADNAC [18] est un amplificateur qui a la méme topologie que I’ADNAG, mais
dont les valeurs des parametres de conception sont égales a celle de 1’ADC4. Donc pour

I’ADNAC on aura Ly = Ly = 425pH. et C=0.164pF. Le circuit de ’ADNAC est représenté

a la figure (V.14), et sa réponse fréquentielle (gain transducique) a la figure (V.15).

©IND
C D=2
S L=425pH

ze50 0

_CAP
D=C1
C=0.164 pF.

Figure V.14 : Circuit le ’amplificateur ADNAC (transistor MESFETI)
(MICROWAVE OFFICE).
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14

axs
a1 s Y

10

0 10 20
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a0

Figure V.15 : Réponse fréquentielle (gain transducique) de I’ADNAC (transistor MESFETI)

(MICROWAVE OFFICE).

V.4.3 Etude comparative

Nous procédons a une comparaison des performances des trois amplificateurs ADC4,

ADNAC, et ADNAG (T =0.92). Pour cela, nous tragons d’abord les gains de ces trois

amplificateurs sur le méme graphe (fig. V.16), ensuite nous reportons sur le méme tableau

(tableau V.3) leurs principales performances.

30

Gain (dB)

1 1—ADC4
) == - ADNAG
3 e ADNAC
.N '.~\'.‘ j
&0 &0
Fréauence (GHz)

Figure V.16 : Gains des amplificateurs ADC4, ADNAC et ADNAG (transistor MESFET]I).
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Gain (dB) Taux Bande passante | Bande passante

(en continu =0) d’ondulation (0-f)) (GHz) | a-3dB (GHz)
ADC4 10.1 27.3 36.54 38.33
ADNAC 10.1 0.78 18.7 21.4
ADNAG 10.1 0.22 45.16 48.79

Tableau V.3 : Performances des amplificateurs ADC4, ADNAC et ADNA
(transistor MESFETI).

De ces résultats, nous pourrons tirer les renseignements suivants :

e par rapport a I’ADC4, la bande passante de I’ADNAG, définie du continu jusqu’a f ,

est plus grande de 23.59% et de 27.28 % si elle esta -3 dB ;

e par rapport a ’ADNAC, la bande passante de I’ADNAG, définie du continu jusqu’a

f. , est plus grande de 141.5% et de 128% si elle est a -3 dB.

e Le taux d’ondulation est meilleur de 0.56 par rapport a I’ADNAC, et de 27.08 par

rapport a I’ADCA4.

V.5 Simulation des performances de PADNAG, ADC4 et ADNA

(transistor réel et cascode)

Avec le modeéle équivalent du transistor (transistor réel), les résultats des dispositifs
seront certainement moins bons que ceux obtenus avec le transistor MESFETI. En revanche,

avec le montage cascode les résultats vont sensiblement se rapprocher de ceux générés par le

transistor MESFETI.

V.5.1 ADNAG (£ =0.6, { =0.92 et £ =1)

V.5.1.a ADNAG avec le transistor réel

Effectivement, en utilisant le modele électrique réel du transistor, les résultats donnés
par le simulateur linéaire MICROWAVE OFFICE (figure V.17 et tableau V.4) sont moins

bons comparativement a ceux obtenus dans le cas ou le transistor est considéré comme un

dispositif simplifié (tableau V.2). Les écarts sont :

e de 0.74 dB en ce qui concerne le gain en continu. Ceci est dd a la résistance de sortie

du drain R4

e de 19.53GHz pour { =0.6, 22.79GHz pour { =0.92 et 22.83GHz pour { =1 et ce pour la

bande passante -3dB. Ceci est d0 principalement aux fréquences de coupure f.; =

et fcz =

1

2mRgsCys

2mR4sCas

qui ont une valeur infinie dans le cas simplifie.
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Figure V.17 : Gains de I’ADNAG pour différentes valeurs de ( (transistor réel)
(MICROWAVE OFFICE)

Gain (en continu f=0) Bande passante a -3 dB
(dB) (GHz)
(=0.6 9.36 26.59
£=0.92 9.36 25.46
(=1 9.36 24.67

Tableau V.4 : Gain et bande passante de I’ADNAG pour différentes
valeurs de  (transistor réel)
Les écarts, en termes de bande passante, entre le cas simplifié et le cas réel sont si
grands qu’il faut trouver une solution pour que notre méthode soit applicable. La solution
réside, comme on le verra, dans I’utilisation du montage cascode auquel on apportera une

petite modification par I’ajout d’une inductance.

V.5.1.b ADNAG avec le montage cascode
Les figures (V.18a-c) représentent les schémas de ’ADNAG implémentés avec
MICROWAVE OFFICE.
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P=2
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cap ... .1 .. . IF500hm

MMWH
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Figure V.18b: ADNAG pour £ =0.92 (montage cascode) (MICROWAVE OFFICE)
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Figure V.18c: ADNAG pour { =1 (montage cascode) (MICROWAVE OFFICE).

Par rapport a I’ADNAG avec transistor réel, la figure V.19 et les tableaux V.4 et V.5
montrent une différence de :
e 0.25dB en faveur de ’ADNAG avec cascode pour le gain en continu.
e 2.69 GHz pour la bande passante en faveur de I’ADNAG avec cascode dans le cas ou

¢ =1, alors que pratiquement il y a égalité pour les autres cas.

Gain(en continu f=0) | Bande passante a -3 dB
(dB) (GH2)
=0.6 9.61 21.73
£=0.92 9.61 25.71
¢=1 9.61 27.36

Tableau V.5 : Gain et bande passante de I’ADNAG pour différentes
valeurs de ¢ (montage cascode).

Bien que le montage cascode et le transistor simplifié possédent certains parametres
caractéristiques presque similaires, il existe néanmoins un autre parameétre différent. Ce
parameétre est le coefficient de transmission S,; qui décroit plus rapidement en hautes
fréquences pour le montage cascode, a cause du fait que les capacités Cys et Cyg s’ajoutent
pratiquement. C’est la raison pour laquelle nous n’avons pas pu obtenir une amélioration de la
bande passante malgré le rapprochement significatif du montage cascode et du transistor

simplifié du point de vue de certains parametres. Donc la recherche d’une solution s’impose.
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Figure V.19 : Gain de I’ADNAG pour différentes valeurs de { (montage cascode)
(MICROWAVE OFFICE).

V.5.2 Amélioration de la bande passante du montage cascode
Nous venons de voir que les performances de I’ADNAG avec cascode sont
pratiquement les mémes que celles de ’ADNAG avec transistor réel, il n’en demeure pas
moins qu’il existe une autre structure du montage cascode permettant d’améliorer encore plus
la bande passante. Cette nouvelle structure est tout simplement le montage cascode auquel on

ajoute entre les deux transistors une self inductance L (fig. V.20).

“ Sortie

—=

Enn*ée“ 1

Figure V.20 : Circuit cascode avec self.
La présence de cette self inductance permettra de séparer physiquement les capacités

Cqs et Cys et empéchera donc d’avoir une capacité équivalente entre le drain du premier
transistor et la source du deuxieme transistor égale a la somme Cy, + Cys (Fig. V.3). Cette
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capacité équivalente, si elle existait, c'est-a-dire en 1’absence de la self inductance, ferait
beaucoup plus chuter le gain en hautes fréquences que les capacités Cy, et Cy lorsqu’elles
sont séparées. Mais une grande valeur de cette self inductance fera chuter fortement le gain
en hautes fréquences alors qu’une petite valeur aura un trés faible effet sur la séparation des
capacités Cys et Cyg. On doit donc chercher une valeur dite valeur optimale qui ne soit ni
grande ni petite. Cette valeur optimale est obtenue grace a la fonction tune du simulateur
MICROWAVE OFFICE de sorte que la réponse fréquentielle de I’ADNAG soit la meilleure
possible a la fois en termes de gain, bande passante et taux d’oscillations. La valeur obtenue

pour chaque cas se trouve sur chacune des figures (V.21a-c).

- ND .,
ID=L3 1 ID=L2

e T Lo
NN S IO SR - L
Z=500hm L=1878pH . T N
CAP. 1 o Z=500hm

~ey SO .
: 66 C L CED0M9pF. .

Figure V.21a : ADNAG pour { =0.6 (montage cascode avec self)
(MICROWAVE OFFICE)

o N - R Y e
7 R T I SR S S

L=5””pHL=595PH
R e ST Bt
§==510 Ohrm L=248.9 pH ESQR !
O U = T NN U L
MO  ggt ID=C1
P T S N oL L)
B
Figure V.21b : ADNAG pour £ =0.92 (montage cascode avec self)
(MICROWAVE OFFICE)
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. IND L A I E C =Lz -
.ID=L3 . .. .o

Cl=aonpH. . erasseH

Bt | !
oZ=ssnohm EIODSRR

R . — CZ=000ipF oo oL

L

* Figure V.21c : ADNAG pour ¢ =1 (montage cascode avec self)
(MICROWAVE OFFICE)
Par rapport a ’ADNAG sans self (tableau V.5), la figure V.22 et le tableau V.6
indiquent une amélioration de :
e 14.34GHz (soit 66 %) pour la bande passante dans le cas ou { =0.6.

e 14.01GHz (soit 54 %) pour la bande passante dans le cas ou { =0.92.
e 10.71GHz (soit 39 %) pour la bande passante dans le cas ou { =1.

15 1 ==(=1

ol =

10

Gain (dB)

0 10 20 30 40 47
Fréquence (GHz)

Figure V.22 : Gain de ’ADNAG pour différentes valeurs de ¢
(montage cascode avec self) (MICROWAVE OFFICE)
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Gain en continu (f=0) | Taux d’ondulation | Bande passante a-3 dB
(dB) (GH2)
£=0.6 9.61 0.033 36.07
£=0.92 9.61 0.14 39.72
¢=1 9.61 0.21 38.07

Tableau V.6 : Performances de ’ADNAG pour différentes valeurs de ¢
(montage cascode avec self)

Il apparait suite a cette ¢étude qu’effectivement dans chaque cas 1I’ADNAG
correspondant & ( =0.92 est meilleur. Pour comparer les différents cas entre eux (cas ou le
transistor est simplifié, réel, montage cascode et montage cascode avec self inductance), nous
avons tracé sur le méme graphe les courbes des gains (fig. V.23) et dessiné un tableau

(Tableau V.7) donnant les principales caractéristiques de ’ADNAG.

1 — T simphifié
2 === Cascode avec self
20 3 = Cascode
4w Treel
1
10 R rmmrm Ty T, e TSI te—— e o,
— 4..1__‘:.-:.:‘. — 1
% uﬁ?hﬁ!’ﬂ*n:-, hhu\
hr"u.. -I..""l q *
e e Tay oy
Ty, . LN
g 1, h“" 4 'la.h.Ih \\
U 0 "'"'\.“ . . ~
‘h"'\q Y A Y
a7, \\
ﬁl""-:.} Y
e
"-.*,h‘”:\\
-10 i,
0 20 40 ]
Fréquence (GHz)

Figure V.23 : Gain de I’ADNAG pour { =0.92 avec un transistor simplifié-transistor réel-
montage cascode-montage cascode avec self inductance.
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Gain(en continu f=0) | Taux d’ondulation Bande passante a -3
(dB) dB (GHz)
transistor simplifié 10.1 0.22 48.79
transistor réel 9.36 0.16 25 .46
cascode 9.61 25.71
Cascode avec self 9.61 0.14 39.72

Tableau V.7 : Performances de I’ADNAG pour { =0.92 avec un transistor simplifié-
transistor réel-montage cascode-montage cascode avec self inductance.

Ces résultats, en terme de gain, taux d’ondulation et bande passante, montrent que
I’amplificateur utilisant le montage cascode avec self, se rapproche le plus de I’amplificateur

utilisant un transistor simplifié.

V.5.3 L’ADC4
Les figures (V.24) et (V.25) représentent I’ADC4 que nous avons respectivement
congu avec transistor réel et montage cascode muni d’une self inductance. Les résultats de
I’analyse par le simulateur linéaire MICROWAVE OFFICE sont donnés par les courbes de la
figure V.26 et le tableau V.8.

120550 212.5pH 425pH 425pH Q5H - 225K 122558
500 < 22266658 | =206 66pH
! 127.5pH 12750 )
0.05pF . O e T et Y e . ol WK e el ol T o 09 pror—e |
it 258 425H 425pH 425H A250 = J & ;f; gﬁgf
1226 66pH 20666pH © 7
C00SpF 0059F -
Figure V.24 : ADC4 avec transistor réel (MICROWAVE OFFICE)
1250 21250  425pH 425pH 425pH 212.5pH 127 5pH
—ie el e L sl Y 45 B
005 2686HE  atopH T 410pH 1 L e 2666
: ' ety (e vy j " 330pH :
0.03pF ] ] 0.05pF =
127.5pH * : . : 12158 2
WEEGHE  2125H  425pH Q5H  425H 250 - L2
12 : P 226,66 } 500
0.05pF

“005pF

Figure V.25 : ADC4 avec montage cascode muni d’une self inductance
(MICROWAVE OFFICE)
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Gain(en continu f=0) | Taux d’ondulation | Bande passante
(dB) (GHz)
transistor réel 8.68 0.41 30.6
Cascode avec self 9.58 0.19 31.65

Tableau V.8 : Gains de I’ADC4 avec transistor réel et montage

cascode doté d’une self inductance

20
1':' _,..,-i————.——-l—""'-'r- = "l
——-._i__.___'___-t- "
!
% 1
1
—[B(GT) 1
E . Cascode !
: {
==DBIGT() }
O Tranzistor 1
-10
1] 10 20 a0 35
Fréquence (GHz)

Figure V.26 : Gains de I’ADC4 avec transistor réel et montage cascode

doté d’une self inductance

Ces résultats montrent
meilleures performances que celui avec un transistor reel :
e un gain plus grand de 0.9dB.
e une bande passante plus large de 6.48GHz.

e un taux d’ondulation plus faible de 0.18.

que ’ADC4 utilisant le circuit cascode avec self a de

V.5.4 L’ADNAC

Ce type de dispositif, congu avec le transistor réel (fig. V.27) et le montage cascode avec

self inductance (fig. V.28), est caractérisé par les performances présentées par la figure

(fig. V.29) et le tableau V.9.

67



Chapitre V : Conception et simulation

Figure V.28 : ADNAC avec cascode muni d’une self inductance
(MICROWAVE OFFICE)

Gain(en continu f=0)

Taux d’ondulation

Bande passante a — 3 dB

(dB) (GHz)
transistor réel 9.36 0.12 18.33
Cascode avec self 9.62 0.18 19.47

Tableau V.9 : Gains et taux d’ondulations de I’ADNAC utilisant un transistor réel et
un montage cascode avec self.
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Figure V.29 : Gains de I’ADNAC utilisant un transistor réel et un montage cascode
avec self.

V.5.5 Comparaison des performances de ADNAG — ADC4 - ADNAC
La comparaison se fera entre les meilleures performances des amplificateurs
ADNAG, ADC4 et ADNAC. Celles-ci sont obtenues en utilisant dans chacun de ces
amplificateurs le montage cascode avec self. Cette comparaison qui est présentée sous forme
de graphes (fig. V.30) et de tableau (V.10) met clairement en relief 1’amélioration qu’apporte
notre méthode de conception par rapport aux techniques de conception. Cette amélioration est
chiffrée comme suit :
e [’ADNAG offre une bande passante plus grande de 8.07GHz par rapport a I’ADC4,
ce qui correspond a une amélioration de 25.49%.
e [’ADNAG offre une bande passante plus grande de 20.25GHz par rapport a
I’ADNAC, donc une augmentation de 104%.
e [’ADNAG offre un gain plus stable, ondulation plus faible de 0.4 par rapport a
I’ADNAC et 0.5 par rapport a I’ADC4.
e Les gains des trois amplificateurs sont presque les méme a la fréquence nulle 0.
9.61dB pour ’ADNAG, 9.58dB pour I’ADC4 et 9.62dB pour I’ADNAC.
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Figure V.30 : Gains transduciques en puissance des amplificateurs
ADNAG, ADC4 et ADNAC.

Gain(en continu f=0) | Taux d’ondulation Bande passante
(dB) (GHz)
ADNAG 9.61 0.14 39.72
ADCA4 9.58 0.19 31.65
ADNAC 9.62 0.18 19.47

Tableau V.10 : Gains transduciques en puissance des amplificateurs
ADNAG, ADC4 et ADNAC.

V.6 Conception en technologie micro-ruban
Nous allons maintenant concevoir D’amplificateur ADNAG avec (=0.92 en
technologie micro-ruban. Pour cela, nous devons remplacer les circuits localisés, inductances
et capacités, par des circuits semi-localisés qui devront étre réalisés par une ligne de
transmission appropriée. Cette derniére n’est autre que la ligne micro-ruban en raison de sa
compatibilité avec les dispositifs actifs a I’état solide. Le dimensionnement de ces circuits fait
appel a un programme de synthése, dans notre cas c’est le programme TXLINE du logiciel
Microwave Office, et s’effectue en connaissant au préalable :
e les valeurs des caractéristiques du substrat (fig. V.31) utilisé a savoir I’épaisseur h du

diélectrique, 1’épaisseur t du conducteur, la permittivité électrique ¢, et les pertes

T,np du diélectrique ;
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e les valeurs des capacités C et des inductances L;

e les valeurs des impédances caractéristiques Z. des lignes micro-ruban. Les petites
valeurs (Z.nin) de ces impédances sont attribuées aux lignes realisant des capacités
alors que les grandes valeurs (Z.nax) aux lignes ayant un effet selfique.

e la valeur maximale f,,,, de la fréquence constituant la borne supérieure de la bande
passante.

Toutes ces valeurs constituent les grandeurs d’entrée du programme de synthése qui,

en sortie, fournit la largeur W du ruban et la longueur d’onde A.

W

Conducteur — !

1

plan de masse

substrat diglectrigue

]

Le substrat utilisé a les caractéristiques suivantes : h=1.524 mm, t=0.017 mm, &, = 3
et, TAND = (0.002.

Figure V.31 : Ligne micro ruban

Les longueurs électriques des lignes sont calculées en utilisant les relations suivantes :
e pour la capacité : | = fraxAZeminC ;

SmaxAL

cmax

Les résultats de la synthése sont donnés dans le tableau V.11.

e pour ’inductance : [ =

Inductance et Impédance choisie Dimension
capacité (Q) (mm)

Ly = 596 pH Z emax = 100 W=1.8928
1=0.447972

Ly = 246.9 pH Zemax = 100 W=1.8928
I=1.08132

L = 500 pH Zemax = 100 W=1.8928
I=0.725754

C = 0.0048 pF Zemin = 20 W= 15.5943
I=0.0166923

Tableau V.11 : Dimensions des circuits semi-localisés.
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A cause de la largeur relativement excessive de la capacité additive C, nous devons
opter pour une ligne en cascade d’impédance caractéristique 20 Q au lieu d’une ligne shunt.
La mise en cascade de cette ligne en tant que capacité n’est valable que si les impédances
vues en entrée et en sortie sont de valeur trés supérieure a 20 Q. En sortie, la valeur minimale
de I’impédance est, a premiére vue, égale a 50 Q et en entrée elle varie entre 148 Q et 11 KQ ;

ces derniéres valeurs sont données par le simulateur.

V.6.1 Conception sans circuit de polarisation

L’amplificateur, congu en technologie micro-ruban, est donné par la figure V.32. Le
caractére semi-empirique de la synthése, ajouté au fait que la ligne modélisant la capacité
additive C ne remplit pas tout a fait les conditions exigées, le résultat escompté ne peut donc
étre que moins bon. Un réglage des éléments du circuit (tableau V.12) s’impose par
conséquent, ce qui nous permet d’aboutir aux courbes des gains avant et aprés optimisation de
la figure V.33. Le réglage est fait dans le sens de I’amélioration du gain dans la bande
passante méme si cela implique une réponse plus abrupte a tres hautes fréquences. Le tableau
V.12 montre que seule la ligne réalisant I’inductance L, n’a pratiquement pas d’impacte sur le

gain lors du réglage.

CEFSE - - e e e e
CHElSBMM - o e e e e
CTEDMAT N - - - o e e e
.o FET O o WFETD CoTend=0002 - - - - e e e
o S S
Lo G=aEms CoLoLeEmEms CMame=SUBT . - - - o e e
o Te0ne o TEne
. FelGhHz Lo JRsDGHZ
oo BEES0ATER O oeE=0ATRR 0
. BeEs0mS Lo eGs=0mE L
oo RE0S3OMmo o REOSIORM 0
o EhE=0MERF o CDe=00GRF 0 0 L L
COC=0pF |

© 0 CDS=0006pF

.. ROE=SE0OAm. o RDS=SE0Ohm L

o RS=0Chm o RS=DOMM
P R COMLIMe - MUK - - - -
P o P 5 1 17 O I CoD=TLE - - - - e e B=TL2 - - - - - -
P o S el S9Emme - - - - - - . . oW=1559mm - - - - - - W=l 883mm o - - - o - - -
P o . L=DFE2SEmmM - - - - - - - R . .L=DMEE9Mmm - - - - - L=1081mm- - - - - - - -
CPORT - - AD=TLA - - - - - - - g Bt . B R .
.o P=1e - - W= E93mMm - - - - - - . S S ... ... .. . . .. PORT - -
P F=500hm -

P

Figure V.32 : ADNAG (£{=0.92) en technologie micro-ruban.
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Dimension avant Dimension apres
optimisation (mm) | optimisation (mm)
Ly W=1.8928 W=2.293
| =0.447972 I=0.628
Lq W=1.8928 W=1.8928
| =1.08132 | =1.08132
L W=1.8928 W=1.493
| =0.725754 I =1.026
C W=15.5943 W=15.5943
| =0.0166923 | =0.01269
Tableau V.12 : Dimensions des circuits de ’ANAG ({=0.92) avant et apres
optimisation.
]
3
é" 0 ||==apres optimisation
0
5 |l—avant optimisation
-10
0 10 20 20 410 Al
Fréquence (GHz)

Figure V.33 : Gain de ’ADNAG ({=0.92) avant et apres optimisation.

La figure V.34 ainsi que le tableau V.13 donnent les performances de ’ADNAG
(£=0.92) avec les circuits localisés d’une part et les circuits semi-localisés d’autre part. Il en
ressort particulierement que la bande passante la plus large est celle de ’ADNAG avec les
circuits localisés ; ceci peut s’expliquer par la sensibilité relativement grande a la fréquence

des parameétres ¢électriques d’une ligne.
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Figure V.34 : Gains de I’ADNAG ({=0.92) avec éléments localisés et semi-localisées
en technologie micro-ruban.

Amplificateur Gain (dB) Taux Bande passante
(en continu f=0) | d’ondulation | &-3 dB (GHz)
AVec circuits 9.61 0.14 39.59
localisés
Avec circuits 9.61 0.1 34.4
semi-localisés

Tableau V. 13 : Performances de ’ADNAG congu avec éléments localisés et en technologie
micro-ruban.

V.6.2 Conception avec circuit de polarisation

V.6.2.1 Etude du circuit de polarisation

L’¢étude du circuit de polarisassions sera basée sur 1’évaluation des pertes d’insertion
sur la bande passante a utilisée ; 1’idéal c’est d’avoir des pertes nulles sur toute la bande
passante. Il faut donc trouver les dimensions du circuit de polarisation qui nous donne les
pertes les plus faibles sur toute la bande passante. L’analyse sera faite en évaluant le
coefficient de transmission S,; d’une ligne de transmission dans laquelle nous avons insérer

le circuit de polarisation.

Le dimensionnement du circuit de polarisation se fera en utilisant 1’outil TXLINE du
simulateur, il s’agit donc de trouver I’impédance et la fréquence a entrée comme donnée dans
le TXLINE afin d’avoir un coefficient de transmission égale a 1 sur toute la bande passante.

On aura un coefficient de transmission le plus grand possible sur toute la bande fréquence en
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choisissant une fréquence de travail et une impédance caractéristique des lignes trés élevées.

De bons résultats ont été trouvés en choisissant une impédance Z,. = 435Q a une fréquence

f = 120GHz pour des lignes g

Le circuit a analyser est representé a la figure V.35 et le résultat de la simulation est

représenté a la figure V.36.

Figure V.35 : Circuit d’analyse des performances du circuit de
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Figure V.36 : performances du circuit de polarisation.
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La figure V.36 nous montre des pertes d’insertion nulle sur toute la bande de fréquence de

I’ADNAG jusqu'a la fréquence 34.72GHz ou on remarque une chute importante de S,;, mais

cette fréquence se trouve en dehors de la bande passante de notre amplificateur 33.6GHz, elle

n’aura donc aucune influence sur les performance de 1’amplificateur.

V.6.2.2 Conception avec le circuit de polarisation

Le circuit de ’ADNAG sera le méme, il sufi juste d’introduire les circuits de polarisation a

I’entrée et a la sortie de I’amplificateur comme le montre la figure V.37.

Le résultat de la simulation est représenté a la figure V.38, et une comparaison avec

I’ADNAG sans circuit de polarisation est représentée au tableau V.14.

MRSTUBZW

. ID=TLG - . R
- WE0AE0 mm - EE

Ro=0:308 mm

+ Theta=40 Deg - I

LM
D=TLs =~
W=0.1601 mm
L=01855 mm

SPORT - WL - -
P =TT
Z=50 Ohm w=2 283.mm

- - =044 mm -

. . D=TL1O- - - -
- < OW=01E01 mm -
- - Ro=0:308mm -

B=TLi1
W=0.1601 mm|
L=01955 mm

R T v b,
©OWE0E0 Mmoo - - -
- Ro=0:308mm - - - -

- MRESTUBZW - - - - -
- ID=TL& -
©OWE0 e Mmoo - - -
- Ro=0:308mm - - - -

LoOWS1883mmo. . . L
=1 026 mm L L

Figure V.37 : ADNAG congu en technologie micro-ruban avec les circuits de polarisation.

polarisation

Gain (dB) Taux Bande passante | Bande passante
(en continu f=0) |  d’ondulation (0-f) (GHz) | a-3dB(GHz)
Avec circuits 9.61 0.22 32.8 36.5
de polarisation
sans circuits de 9.61 0.1 28.26 34.4

Tableau V.14 : Performances de I’ADNAG avec et sans circuits de polarisation.
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20

110
~
2,
tg — Avec circult de polansation !

== Sans circuits de polansation ",
-10
0 10 20 20 40 50
Fréquence (GHz)

Figure V.38 : Gains transducique de I’ADNAG congu en technologie micro-ruban avec et

sans les circuits de polarisation.

Ce tableau nous renseigne que

e L’ADNAG avec circuit de polarisation donne un taux d’ondulation plus grand de 0.13
que celui sans circuits de polarisation.

e [’ADNAG avec circuit de polarisation donne une bande passante plus large de
4.12GHZ si la bande passante est definie quand le gain commence a chuter, et une
bande passante plus grande de 2.68GHz si la bande passante est définie quand le gain
chute de 3dB.
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L’ Amplificateur Distribué en Cascade non adapte

V1.1 Introduction

Nous proposons un autre CSSDA que nous appelons CSSDANA dont la nouveauté
réside dans le fait qu’une extrémité de la ligne de grille en entrée et de la ligne de drain en
sortie est ouverte (fig. VI.1). Ainsi, on va doubler la tension V¢ du premier transistor et aussi
le courant dans la charge. Cette nouvelle structure nous procurera donc une amélioration du
gain de 12 dB en basse fréquence mais une bande passante qui risque d’étre relativement plus
étroite a cause de la désadaptation en entrée et en sortie. Une solution a ce probléme est
préconisée comme on le verra apres.

Ce nouveau dispositif peut étre assimilé a I’ADNAG dans la mesure ou I’ensemble des
circuits inter-étages peut étre considéré comme une seule entité active, ce qui veut dire
comme un transistor équivalent (fig. VI1.2). Si on connecte a la sortie de chaque cellule k-
constant en pi son impédance caractéristique Z,,, ce transistor équivalent aura une
transconductance qui augmentera avec la fréquence. Cette augmentation est induite par celle
de Z,,. Nous pouvons donc tirer profit de cet état de fait en compensant les chutes du gain qui
augmentent au fur et a mesure que la fréquence croit et qui sont dues en partie a la
désadaptation dont nous avons déja parlé. Cette compensation doit étre telle que la courbe du
gain soit aussi plate que possible. Cette exigence est rendue possible grace a notre méthode
originale qui met a la disposition du concepteur un degré de liberté qui est le parametre  dont

le réglage permet d’agir sur la bande passante.

V1.2 Etude du montage :

a) Calcul du gain en puissance:
La figure V1.3 représente le schéma équivalent du premier étage de I’amplificateur.

La tension a I’entrée du premier transistor est, apres developpement:

E
V.= g VI. 1
gs 1 —_ LgCgs(l)z +ngs(l)ZO ( )

et celle du deuxiéme transistor :
_ -jo _ -j6
Vo =Vie™” = ZopgmVyse™

ou V; est la tention a la sortie du premier transistor.
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Figure V1. 1: ’amplificateur CSSDANA

o la &h Ls
e §La .

Figure V1.2 : Schéma équivalent du CSSDANA

c:;'.

&g

]lc.,; .

V(I,’gm% W I 7

\T72
f !
7, Y2 w2

c
:u_,_] =3 :_”_;
[~

Zl}:r

Figure V1.3 : premier étage du CSSDANA
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Par conséquent, la tension a la sortie du deuxiéme transistor sera :
V3 = ZongmV2
et la tention a ’entrée du troisiéme transistor :
. N2
Va = Vse 7 = (Zongme ™°) Vs
Ainsi de suite, nous arrivons a la formulation générale suivante :

e A D’entrée du N¥™etransistor :

_ig\N-1
VZ(N—l) = (ZOE.gme ]9) I(gs (V1.2)
e Alasortie du N¥®™e transistor, le générateur de courant (fig. V1.4) est :
_a\N-1
ngZ(N—l) = grl\rIl(ZOTre ]9) I(gs (VI-S)
Ld.
— T —

g

IV
]l L
i1
l:.,,_’

WA
N

Figure V1.4 : Schéma du dernier étage du CSSDANA.

En tenant compte de I’expression (VI.2) et en se référant a la figure V1.2, la transconductance

du transistor équivalent sera donc :

. i\ N-1
I = g (Zone™?) (V1.4)

o\ —1
L
AVEC Zor = Zoim j (1 -(2) ) et Zoine = [

Il suffit donc de remplacer dans I’expression du gain (IV.14) de ’ADNAG la

transconductance g,, par gm (V1.4). Le gain du CSSDANA s’exprimera donc ainsi:

2 2N 72(N-1)
AZ5Gm Zoing (VL5)
2 N—-1 -
[(1 - 422x2)2 + Ca2x2][(1 — 4a*x?)? + a5a2x?] l(l — x2 %) l

c

GT(CSSDANA) =

2 2

1/LCgs ZOint-Cgs.

ol w,; est la pulsation de coupure donnée par la relation (IV.13) et w, =

Cette expression peut se mettre sous la forme d’un produit de deux fonctions variant avec la

fréquence normalisée X :
GT(CSSDANA) x) = GT(ADNAG) (x) * H(x) (VL.6)
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Ou:
¢ (x) = 42391 Lot (VL.7)
T(ADNAC) [(1—4Cx2)2 + Zzafxz][(l — 4a2x2)% + a%azxZ] .

1
H(x) = — (VL.8)

2
w
22l
(1 X w2>
c

Greapnac)(x) diminue lorsque x augmente, par contre H(x) croit, ce qui signifie qu’il peut y

avoir compensation auquel cas la courbe du gain serait plus ou moins plate sur une bande
passante plus large.

La principale caractéristique de notre méthode, décrite au chapitre 1V, est sa capacité
de s’adapter, grace au paramétre (, a différentes conceptions qui se basent essentiellement sur
des critéres de gain et bande passante. Comme la problématique posée par I’amplificateur
CSSDANA se rapporte a I’élargissement de la bande passante par un procédé de
compensation, notre méthode peut donc s’appliquer a ce type de dispositif. Le procédé de
compensation ne peut s’effectuer que par le truchement de (, car ce dernier conditionne tout
type de conception. Nous sommes donc amenés a trouver, pour un nombre N d’étages donné,

une valeur de ¢ vérifiant la fonction objectif suivante :

x=Max
D [Gruonan @0+ HE) - 4z3gilzin | <5 (V1.9)
x=0

Ou & est choisi aussi petit que possible.

La fréquence de coupure sera fixée par celle des lignes des étages intermédiaires,

W, =
Zoint- gs

qui, dans la conception du CSSDANA, doit étre considérée comme le premier

parametre a partir duquel les autres parametres seront déterminés.

b) Comparaison des performances:
Nous allons comparer les gains, a la fréquence nulle, des amplificateurs CSSDANA,
CSSDA [25] et de I’ADC [9], qui s’expriment respectivement :

2(N-1
Gr(csspana) = 4Z§g,2nNZOi(nt )
2(N-1
Z89 Zoime
Gr(csspay = 4
N2Z3gm
Greapc) = 1
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A partir de ces expressions, Il apparait clairement que Gr(csspana) est supérieur de 12

dB par rapport Gr(csspay €t €galement plus grand que Greapcy Si la condition suivante est

N-1|N
ngOint > \/;

Cette inégalité permet de cibler les transistors ainsi que les impédances

vérifiée :

caractéristiques des étages intermédiaires a utiliser dans le CSSDANA pour que le gain de ce

dernier soit meilleur que celui de I’ADC.

V1.3 Conception - Simulation:

La conception débute d’abord par la fixation de la fréquence de coupure des cellules
en pi et se poursuit ensuite, pour chaque valeur de et de N, par le dimensionnement de tous
les circuits passifs associés aux transistors. La conception des circuits d’entrée et de sortie se
fait a ’aide de notre méthode (chapitre IV) alors que celle des étages intermédiaires a partir
des expressions de I’impédance caractéristique Z;,; €t de la fréquence de coupure f. . Les
parametres des circuits m-dérivés sont déterminés en employant les expressions développer au
chapitre 1I.

La recherche de la valeur de ¢, pour N donné, conduisant & un gain plus ou moins
constant dans ’intervalle de fréquence [0 - w.] se fait avec le simulateur linéaire MICROWAVE
OFFICE . Dans tous les cas, nous procéderons a deux conceptions, 1’une avec transistor et
I’autre avec montage cascode. Le schéma du transistor utilisé est le schéma réel. Une

comparaison avec le CSSDA s’ensuivra.

a) CSSDANA pour N=2:
Conception et simulation :
Les circuits congus sont donnés par les figures (V1.5) et (VI1.6), et leur gain par la

figure (V1.7). La valeur optimale de { est 0.3.
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a25pH 2125pH 127.5pH

e o p e
226 7pH 50 Ohen
005pF =+
- I"ﬂ‘\—':j]
0.05pF ;::Wo.
* .
Figure VL5 : Circuit du CSSDANAZ avec transistor réel pour {=0.3.

S ND ME
s AmseH

S NDeRF_

S T 26 TpH - T

ERE L L
o OmgE =

L we
B L S

|||||

LI __I_ R AR
Figure V1.6 : Circuit du CSSDANAZ2 avec montage ¢

ascode (transistor réel) pour {=0.3.

||||||

CS5DANAZ avec T reel

— CSSDANAZ avec cascode

10 20

Fréquence (GHz)

30 40

Figure V1.7 : Gains du CSSDANAZ2 avec transistor et montage cascode (transistor réel)
pour {=0.3 (MICROWAVE OFFICE).
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Comparaison : Les courbes (V1.8) et (V1.9) montrent clairement que le CSSDANA2 possede

un gain supérieur de 12 dB environ par rapport a celui du CSSDA2.

— CE550A2 duec T reel

""" CE50ANAZ gwac T rael

-
=

Gain (dB)

5
0
5
0 10 20 an 40
Fréquence (GHz)
Figure V1.8 : Gains du CSSDANA2 et CSSDA2 avec transistor reel
(MICRIWAVE OFFICE) ((£=0.3).
""" C550A2 avec cascode
20 — G55 0ANAY avec cascode
10

Gain (dB)

0
%
A0 -
20
0 10 20 a0 40
Fréquence (GHz)

Figure V1.9: Gains du CSSDANA2 et CSSDA?2 avec montage cascode
(MICROWAVE OFFICE) (¢=0.3).
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b) CSSDANA pour N=3:

Conception et simulation : Les figures (V1.10) et (V1.11) représentent les circuits congus et

la figure (V1.12) leur gain pour ¢ = 0.3, valeur optimale.

1214pH TTT 425pH 212 5pH - 127.5pH
T AT I e

0.069pF

SE141pH
]

226 g6pH =) -

50 Ohm

212.5pH - 127.5pH

S e T
226 .ﬁﬁpH -, . 50 Olun
0.05pF S
38.5pH ]Il: 317.25pH

0.04pH

Figure VI1.11 : Circuit du CSSDANAS3 avec montage cascode (tr;insistor réel) pour {=0.3.
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30

T
Lo ezt
3
g 10
D

0 |— CSSDANAZ aves CASCODE

----- CS5SDANAZS avec Treel
=10
0 10 20 a0 349
Fréquence (GHz)

Figure V1.12 : Gains du CSSDANAS avec transistor et montage cascode
(transistor réel) pour {=0.3 (MICROWAVE OFFICE).

Comparaison : D’apres les courbes des figures (V1.13) et (V1.14), les conclusions a tirer sont
les mémes que dans le cas précédent (N=2).

CE550A3 awec T reel
a0

—_— D550 AMAT avec T reel

20

Gain (dB)

-10

10 20

3a
Fréquence (GHz)

39

Figure VI1.13 : Gains du CSSDANAS3 et CSSDA3 avec transistor réel
(MICRIWAVE OFFICE) (¢=0.3).
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20

10

-10 vee CESD AT avec cascode L
—CSEDANAS avec CASCODE i
-20
] 10 20 a0 a4
Fréquence (GHz)

Figure VI1.14 : Gains du CSSDANAS3 et CSSDA3 avec montage cascode
(MICROWAVE OFFICE) (¢=0.3).

c) CSSDANA pour N=4:

Conception et simulation : Les circuits congus sont donnés par les figures (V1.15) et (V1.16),
et leur gain par la figure (V1.17). La valeur optimale de { est 0.2.

425pH  212.5pH 127.5pH
127 47pH 1k

SIREY:
] I:I.I:I?E‘pF-l— 226 B6pH <500
0.05pF _
425pH 212.5pH 127.5pH

A
Hl 0.073pF. 225.551:H% %ﬁnn

H

0ospF— . 2
| 425pH 212.5pH 127.5pH

T hm
{ D.D?S‘pF']_[ 226 66pH =

S0
0.05pF l T

307 73pH
1

0.057pF

Figure VI1.15 : Circuit du CSSDANA4 avec transistor réel pour {=0.2.
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1314pH 435pH  2125pH 13T 5pH
127.47pH T

b—Tr{_  0.DE9pF
|

425pH  125pH 175pH
[y o e,

0068 267pH. £} 500

oo 1]

g8.5pH -I 307.75pH

[ =Y ]
.C{d 0.047pF
1 L

o

Figure VI1.16 : Circuit du CSSDANA4 avec montage cascode (transistor réel) pour (=0.2.

20
20 e
)
‘g 10
™
o
—CSTDANAL auec CASCODE
om CESDANALAves T el
-0
a 10 20 20 2
Fréquence (GHz)

Figure VI.17 : Gains du CSSDANAA4 avec transistor et montage cascode
(transistor réel) pour (=0.2 (MICROWAVE OFFICE).

Comparaison : Les courbes des figures (VI1.18) et (VI1.19) illustrent bien la supériorité, en
termes de gain, du CSSDANA4 par rapport au CSSDA4.
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Gain (dB)

30
20
10
0
""" C550A4 auec T reel
= C550AMAY avec T resl
=10

10 20
Fréquence (GHz)

30

33

Figure VI.18 : Gains du CSSDANA4 et CSSDA4 avec transistor réel
(MICRIWAVE OFFICE) (£=0.2).
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=20
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10 20
Fréquence (GHz)
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Figure VI1.19 : Gains du CSSDANAA4 et CSSDA4 avec montage cascode

(MICROWAVE OFFICE) (¢(=0.2).
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A partir de toutes les courbes, nous constatons que :
e la fréquence de coupure correspondant au gain G(dB)= 0 dB est pratiguement la méme

autour de 38 GHz. Ceci s’explique par le fait que tous les circuits qui ont été congus

2.
VICgs' '
e lorsque N augmente, la valeur de { diminue. L’explication en est que la variation de H(x)

comportent en leur sein des structures en pi identiques, donc méme w, =

(équation VI.8) est d’autant plus importante que N est grand. Donc pour avoir un gain
aussi constant que possible, il faut que la variation de Griapnag)(x), d’aprés la relation
(VL. 6), soit d’autant plus faible. Pour cela, il faut que ( ait des valeurs plus faibles ;

e le CSSDANA a un gain toujours supérieur de 12 dB par rapport a celui du CSSDA comme
le prévoyait notre calcul ;

e le gain du CSSDANA varie moins que le gain du CSSDA dans la bande passante. Ceci est
du au fait que le CSSDANA est congu avec notre méthode qui procure, dans la bande
passante, un gain d’autant moins sensible a la fréquence que { est faible ;

e |e montage cascode posséde de meilleures performances comparativement au transistor.
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Chapitre VII : Amplificateur distribué associé au diviseurs/combineurs de puissance

Amplificateur distribué associé aux
diviseurs/combineurs de puissance

VII1. 1 Introduction :

De par sa topologie, ’amplificateur dit équilibré [44] permet d’additionner les
puissances en sortie. En effet, il est constitué de deux amplificateurs qui peuvent étre
éventuellement a plusieurs étages et qui sont placés entre un diviseur en entrée et un
combineur en sortie (fig. VII.1). Aitchison, C. S., et al. [19] s’en sont inspirés pour créer un
nouveau dispositif appelé “ The Dual-Fed Distributed Amplifier en abrégé DFDA
(fig.VIL.2).

_.%2 Amplificateur . 2
50 1| Diviseur Combineur 1
> de de | o >
puissance puissance 500
_.3% Amplificateur O

Figure VI11.1: Schéma d’un amplificateur équilibré

Ligne de Ligne de

nrilla drain

2 ¢ 2

7z

Diviseur - | Combineur
1 Amplificateur:
23 de (- PUNCABUR | ol e |1

) Distribué .
@ puissance puissance 50
hv/ihrida _ 2 T

Figure VI11.2 : Schéma d’un Dual-Fed Distributed

Le principe de fonctionnement du DFDA consiste a injecter le signal a amplifier aux
deux extrémités de la ligne de grille et de récupérer le signal de sortie des deux accés de la
ligne de drain.

L’amplificateur DFDA peut étre utilisé aussi bien pour les signaux faibles que pour les

signaux forts.
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L’amplificateur DFDA se caractérise [19] par :

e une augmentation de 6 dB du gain par rapport a I’ADC en raison du fait qu’il additionne et
le gain direct et le gain indirect, ce qui n’est pas le cas de 1’ADC ou seul le gain direct est
pris en compte ;

e un facteur de bruit plus faible que celui de I’ADC, du a I’absence de I’'impédance de 50 Q a
I’une des extrémités des ligne de grille et de drain ;

e une bande passante qui est d’autant moins grande que le nombre N de transistors MESFET
augmente. A titre d’exemple, pour N=2 la bande passante s’étend du continu jusqu’a 70%
de la fréquence de coupure d’'un ADC (fréquence de coupure donnant un gain en puissance
égal a I’unité).

Cette derniére caractéristique représente donc un inconvénient par rapport a I’ADC car
elle signifie que le DFDA posséde une bande passante moins large que celle de ’ADC. En
utilisant 2 transistors, Moazzam et al [18] sont parvenus a obtenir les extrémités des lignes de
grille et de drain ouvertes. De ce fait, le gain est amélioré mais la bande passante reste, malgré
tout, inférieure a celle de I’ADC.

Nous allons résoudre ce probléme, a savoir rendre plus large la bande passante, par
I’emploi de notre méthode mais seulement pour un nombre de transistors égal a 2.

Mais, il ne faut pas oublier que les diviseurs/combineurs sont eux aussi plus ou moins
limités en bande passante. Ceci nous pousse donc a utiliser, parmi ces dispositifs, celui qui

présente la meilleure performance en termes de bande passante.

VI11.2 Les Diviseurs/Combineurs de puissance

Les diviseurs/combineurs de puissance ont au moins trois acces. Lorsqu’ils sont
utilisés en diviseurs, il y a un accés d’entrée et deux ou plusieurs accés de sortie. Les accés de
sortie peuvent étre isolés ou non. Lorsqu’ils sont utilisés en combineurs, il y a deux ou
plusieurs acces d’entrée et un acces de sortie [45]. Les sorties de ces dispositifs peuvent étre
en quadrature de phase, en phase ou déphasées.

L’amplification de puissance est la plus importante application de ces dispositifs. Dans
cette application particuliere, le diviseur/combineur de Wilkinson [46] et les coupleurs a
branches et de Lange [47] sont les plus utilisés.

Une étude a été faite [47] et a montré que le diviseur/combineur de Wilkinson est le
meilleur du point de vue de la bande passante comparativement aux coupleurs a branches et
de Lange (fig. VIIL.3). Par conséquent, c’est le diviseur/combineur de Wilkinson qui sera

utilisé.

92



Chapitre VII : Amplificateur distribué associé au diviseurs/combineurs de puissance

N

b e
ﬂ"#ﬁi'd -----t____--_ -
3 1BL 2 WLK
3 LANGE
Frequenee (GHz) ) b Friquense |GHz) . B
0 =
""\-.,_‘__h'.-‘ 3 _..-""'" _______———'——7"":'\_:_::\_—_:—___________;__—
=2 ﬁh‘“q‘ Hf"’ - -4 f”fﬂ H ‘Hh‘\ﬁ
et ,,f f" .
= 2 — Fay) 3/-‘ S \\‘
%-. _—75'*\ % B ‘_.-r ‘rr --'3‘{"‘-,‘_
= A = N/ \
Lo B N | 0 B g | N\ k
1 BL 2 WLE r:'r 1 BL 2 WLK
\ 3 LANGE " 3 LANGE
§ 15 i 5 1 1% i} 35
Frégaemen (GHz) Frequence (GHz)
F ]

Fregquense (GHz) Fréquence (GHzj

-
-
s 3 e
- s

- -
2 ] -
- -

. ——
e

S

A1 \

B .--"r/ i i

1 BL 2 WLK
3 LANGE

§ (1] 5 ]
Freqaence ((CHz)

—

|13 (B

Figure.V11.3 : Performances des diviseurs/combineurs
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V11.3 Conception-Simulation
Le diviseur/combineur de Wilkinson est un triporte, constitué de deux lignes

identiques de longueur quart d’ondes et d’impédance caractéristique Z, = 50v2, et d’une
résistance R, = 100 2 connectée entre les acces 2 et 3 (fig. VII1.4). Le r6le de cette résistance
est d’isoler les acces 2 et 3 en absorbant le signal qui pourrait se diriger de 1’un de ces acces
vers 1’autre. Dans le cas du DFDA, cette résistance n’a pas sa raison d’étre puisque les accés 2
et 3 ne sont en réalité pas isolés. De ce fait, ce triporte devient ce qu’on appelle un Té. Les
deux lignes peuvent avoir une longueur quelconque mais d’impédance caractéristique
Z, =100 0 (fig. VIL5), valeur qui permet d’élargir la bande passante. Pour accroitre
davantage la bande passante avec un gain plus ou moins constant, nous allons appliquer notre
méthode, décrite au chapitre 1V.
Pour montrer I’importance de notre contribution a 1’amélioration de la bande passante,
il faut envisager une étude comparative. Pour cela, nous allons concevoir :
e un DFDA que nous nommerons ADW et qui sera constitué d’un diviseur/combineur de
Wilkinson et de lignes de grille et de drain d’impédance caractéristique Z, = 50 2 ;
e un DFDA que nous nommerons ADW1 et qui sera composé du Té (fig. VIL.5) et de lignes
de grille et de drain d’impédance caractéristique Z, = 100 (2 ;
e un DFDA que nous nommerons ADW?2 et qui sera composé d’un T¢ (fig. VII.5) et de
lignes de grille et de drain congues pour {=0.92 en utilisant notre méthode.
Ces amplificateurs seront congus soit avec un transistor simplifié, soit avec le
montage cascode utilisant un transistor réel. Ils seront analysés dans le cas d’un dispositif a

faible signal et le cas d’un dispositif a fort signal (amplificateur de puissance).

(%]

1

Figure V11.4 : Diviseurs/combineur Figure VIL5 : Le Té.
de Wilkinson.
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Chapitre VII : Amplificateur distribué associé au diviseurs/combineurs de puissance

a) Conception de PADW :

Ce type d’amplificateur est donné par le schéma de la figure VII.6, et la simulation
(MICROWAVE OFFICE) de son gain par la figure VII.7. Nous notons une amélioration de
6dB (en continu) par rapport a ’ADNAG, qui se justifie par I’obtention d’un courant double
dans la charge. Par contre, il y a une grande fluctuation du gain dans la bande de fréquence, ce
qui s’explique notamment par la désadaptation.

A C

212.5pH é 212.5pH
cel i T 0.184pF
Entrée .
% R % 5] Sort
425pH Fe;zsPH orie

212.SPH§ %r 0.164pF %mszﬂ
D

Figure VI1.6 : Amplificateur distribué avec diviseur/combineur de Wilkinson (ADW).

E

20
‘—ADW

15

—_
[}

Grain (dB)

-10
1] 10 20 an

Fréquence (GHz)

Figure VII.7 : Gain de I’ADW en fonction de la fréquence
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b) Conception de PADWI1 et de PADW?2 :

Le schéma de ’ADWI1 ou de ’ADW?2 (fig. VI11.8) met en relief I’existence d’un plan
de symetrie. Ce qui signifie que ces amplificateurs peuvent résulter de 1’association de deux
demi-circuits identiques et leur étude se raménera donc a celle d’un demi-circuit. Le plan de
symeétrie correspond a un circuit ouvert, et comme les inductances sont éléments a constantes
localisées ou semi-localises, le schéma équivalent du demi-circuit est donné par la figure VII.
9. Ce schéma est le méme que celui de ’ADNA (fig. IV. 1 du chapitre 1V) sauf que les
impédances de source et de charge sont de valeur double (2Z, = 100 Q ). L’expression du

gain sera donc :

En comparant les expressions (IV.14) et (VIL.1), nous constatons que le gain de
I’ADWI1 ou ’ADW?2 est supérieur de 6dB par rapport a celui de I’ADNAG.

Ly 1
L P
!

ig

.|}J v

Ly 1,

B D
Figure VI1.8 : Schéma équivalent de ’ADW1 et de ’ADW?2.
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221] LE g:wyi-l L.:z‘ 1;2

— [ T —
2,0 nl T 8 o onl| |2k

Figure VI1.9 : Schéma équivalent du demi-circuit de ’ADWI1 et de I’ADW2.

Conception avec transistor simplifié :

Les amplificateurs ADW1 et ADW?2, congus avec le transistor simplifié, sont illustrés
respectivement par les figures (VII. 10) et (VII. 11) et leurs gains par la figure (VII. 12). Cette
dernieres indique que I’ADW?2, que nous avons congu avec notre méethode, possede une bande

passante supérieure au double de celle de ’ADW1 et des ondulations plus faibles.

Figure VI11.10 : ADWL1 avec transistor simplifié
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:EEEEEE5'9'3'?155’151{”%_;55555555 (2384.2pH
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Figure VI1.11 : ADW?2 avec transistor simplifié.

20

Gram (dB)

=

0 10 20 30
Fréquence (GHz)

Figure VI11.12 : Gains des amplificateurs ADW1 et ADW?2.

Conception avec montage cascode (transistor réel) :
Méme dans ce cas, ’ADW2 (fig. VI1.14), congu en utilisant notre méthode, offre une
meilleure bande passante (fig. VII1.15) que celle de ’ADW1 (fig. VIL.13).
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= L % 1700pH
400pH ‘:[(
T
0.154pF
%_3400131{
400pH L
‘D"‘\
0.154pF
o % 1700pH

Figure VI11.13 : ADWL utilisant un montage cascode (transistor réel).

987.567H |=

987 56pH %

é 2384 2pH
t:

ﬁj 4765 4pH

400pH \JVT
'EI_‘.
0.005pF
400pH %
‘tl"“.
0.005pF

s

2384 2pH

Figure VI11.14 : ADW2 utilisant un montage cascode (transistor réel)
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20
" Iranu,, -

A 10
g
g 0 ~
B

-10

0 5 10 15 20 245
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Figure VI1.15 : Réponse de I’ADW?2 avec circuit cascode.

Cette figure nous montre que I’ADW?2 congu avec un circuit cascode est toujours meilleur que

I’ADW1 en termes surtout de bande passante et d’ondulations.

V11.4 Analyse de ’ADW?2 a fort signal
a) Performances d’un amplificateur de puissance [48]:
Dans les amplificateurs de puissance, les signaux ont des amplitudes élevées ce qui les
caractérise principalement par
e des distorsions dues notamment a la non linéarité de 1I’¢1ément actif (fig. V11.16).

e des puissances et des rendements élevés ;

Figure VI1.16: Schéma équivalent du transistor MESFET en fort signal
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La grandeur électrique non linéaire du transistor MESFET la plus importante est le
courant lg. Plusieurs auteurs ont établi des modeéles décrivant ce courant, celui que nous
avons retenu est le modéle de CURTICE-ETTEMBERG [49] :

las = (Ao + AsVy + AVE + AsVtanh (v(Va(D)))
avec Vy =V, (t — 7)[1 + (Vo — Va(t))] ol Vg est la tension a laquelle les parametres 4;, «
et y sont déterminés.

On définit le point de compression a -1 dB comme le point de fonctionnement de
I’amplificateur (point Pc de la figure VI1.17) pour lequel la puissance de sortie est diminuée
de 1 dB par rapport a la puissance de sortie que donnerait un amplificateur parfaitement
linéaire de méme gain et attaqué dans les mémes conditions. Il est défini pour un signal
d’entrée mono fréquence (a fortiori a enveloppe constante). Sa connaissance est donc
insuffisante pour déterminer la compression du gain dans le cas d’une modulation a enveloppe

non constante. Cependant, c’est une caractéristique universellement adoptée, fournie par les

constructeurs d’amplificateurs.

PS l:.dBm:lﬂ.

-

/ P, (dB,)

.
Figure VI11.17 : Caractéristiques des non-linéarités

Les puissances intervenant dans un amplificateur (Fig. V11.18) sont généralement au
nombre de quatre :
e les puissances fournies a 1’amplificateur : la puissance d’entrée (P,) et la puissance

continue provenant des alimentations (Pyzu)-
e les puissances qui en sortent : la puissance de sortie (P,) et la puissance dissipée (Pgiss)-
Le bilan des puissances sera par consequent :
Pe + Pym = Ps + Pyiss
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Les puissances susceptibles d’étre obtenues ne peuvent jamais dépasser certaines
valeurs car les courants et les tensions dans les transistors ne sont jamais illimités.

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

z, Farme
[
) =P
% s Z;
L~
Figiss

Figure VI1.18: Puissances mises en jeu dans un amplificateur.
On entend par performances de I’amplificateur de puissance, ses principales
caractéristiques comme :

¢ la puissance maximale de sortie a la fréquence fondamentale (représentée par I’indice 1) :

1
Py, = EVdslldsl

¢ la puissance d’entrée :
1 2
P, = E(Vgsl) Ge

2
avec G, = RgS(Cgsw) la conductance d’entrée

e la puissance ajoutée maximale :

Paj =Py — P,
e le gain en puissance :
Psl
G, = —
p Pe
e le rendement:
N4 = Psl
g ==t
PAL
e le rendement ajouté :
Py
Naj =5
g PAL
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Il faut ajouter a ces caractéristiques d’autres caractéristiques traduisant le degré de
linéarité, en ’occurrence le gain a 1dB de compression, la puissance a 1 dB de compression

et les produits d’intermodulation.

b) Conception- Simulation de PADW?2 :

Le circuit est le méme que celui de ’ADW?2 a faible signal. La simulation, par contre,
doit tenir compte des tensions de polarisation, ce qui nous oblige donc a les introduire dans le
schéma du montage.

Avant de procéder a la simulation des performances de I’ADW?2, il est important, dans
notre cas, de vérifier si la tension d’avalanche du transistor MESFET pourrait étre dépassée
par la tension V. Pour cela, nous avons tracé les caractéristiques statiques Iz = f(Vys) en
utilisant le simulateur non-linéaire de MICROWAVE OFFICE (fig.VIL.19). Ces

caractéristiques statiques sont illustrées par la figure (\V11.20).

IVCURVE

D=1 . . S
VSWEEP_start=0V. .
NVSWEEP._stop=16V .

| \N]

Figure VI11.19 : Montage pour le tracé des caractéristiques statiques
du transistor. MESFET EFA018A

Courhes IV

_ _ 1
" Wz =-08 Y Vg =-02% g

Wag=-04V Vg =0V

TUTgsz-EI.B K

(=1
[=1

A

Ja
[=1

Ids (mA)

20

g
Ve (V)
Figure VI1.20: Caractéristiques statiques 1,5 = f(V45) du transistor MESFET EFA018A
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En choisissant la classe A comme classe de fonctionnement, nous devons donc fixer le
point de polarisation a ;59 = 50%I,55. Et comme I, = 50mA, nous aurons Iz, = 25mA.
Nous avons choisi une tension Vs = 6Volts , ce qui va nous donner, d’aprés les
caractéristiques statiques 1 = —0.6Volts.

Le circuit de I’ADW?2 avec transistor réel est donné par la figure (V11.21) , le gain et la
puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée par les figures (VI11.22) et (VI1.23).
Les autres performances sont indiquées dans le tableau (tab.VIL.I). Toutes les valeurs sont
calculées au point a -1dB de compression ou la puissance de sortie d’aprés la figure (V11.23)
est P.1gg=21 dBm.

InH Iaf

: Ny — 0
é) 0.V

_L B

) | deElisg

= 0.015pF

a5}

; F 987 56D

et B,

R %19?5.12PH 4768 4pH

| FFL =]

o LE 57 .56pH 2384 2pH %

B ")

]
R,
]—'_d-?—’"“ 1uH :

InH

Figure VII1.21 : Schéma de I’ADW?2 avec transistor réel
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GaindR)

Pum't {':]Bln}
Figure VI11.22 : Gain en fonction de la puissance d’entrée de I’ADW?2

P:nrﬁe (IIBIH}

i i i i i i
-1 ] 1 2 3 4 §5 B T 8

P . (1Bm)
Figure V11.23: Puissance de sortie en fonction de la puissance

d’entrée de ’ADW?2

PaL Ps1 Pe Paj Gp Md Tdj

300 mW | 149.62mW | 452 mW | 1451 mW | 15.25dB | 50% 48%
21.75dBm | 6.55 dBm

Tableau VII.1 : Performances de I’ADW?2

Les performances fournies par le constructeur (Annexe D) sont : P.14g=18.5 dBm ; G.
1086=11.5 dB; 74=35% et G,=10.5 dB. Ces performances sont en dega de celles que nous
obtenons.
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Chapitre VIII : Miniaturisation du filtre passe bas

Miniaturisation du filtre passe bas

VI11.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons concevoir un filtre passe bas en technologie micro-ruban
de dimensions plus petites que celles d’un filtre passe bas a pas-d’impédance.

Le filtre passe-bas est un quadripble linéaire qui n’atténue pas les fréquences
inférieures a une limite appelée fréquence de coupure.
a) Fonction de transfert

Un filtre passe bas est caractérisé par sa fonction de transfert qui s’écrit [49]:

1S3, G2 = —5— (VIIL. 1)

T 1+€2F2(Q)
ou ¢ est I’ondulation, F,(Q) représente la fonction caractéristique de filtrage (réponse de
Butterworth, Chébyshev etc.) ,et Q est la variable de fréquence.
Le filtre passe bas peut étre également définie par les pertes d’insertion du filtre qui

s’expriment [49] :
1

La fonction de transfert pour les filtres de Butterworth, qui ont une perte d’insertion

L, = 3.01dB a la fréquence de coupure Q. = 1, est donnée par :

|521(iﬂ)|2 =

o (VIIL. 3)

o0 n est le degré ou I’ordre du filtre, qui correspond au nombre des éléments réactifs requis
dans le prototype passe-bas du filtre.
L’expression (VIIL.3) peut s’écrire en fonction de la variable complexe p = o + jQ de

la maniére suivante [50-51] :

Sy1(p) = = —— VIIL 4
2P0 =T (p — po) (VIL4)
avec p; = jexp [%]
La fonction de transfert pour les filtres de Chébyshev est :
1
12D = ——7 (VIIL 5)

14 €2T2(Q)

Ou :
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L T
e cestreli€d L, endB pare = w/10%— 1

e T,(Q) estune fonction de Chébyshev d’ordre n, qui est définie par :

cos(n cos™1N) Q] <1
cosh(n cosh™12) Q] =1

T.(Q) = { (VIIL 6)

Rhodes [51] a trouvé une formule plus générale de la fonction de transfert pour le filtre de

Chébyshev :

Pailn? + sin® (in/n)]*/?
=1 +p)

S21(p) = (VIIL.7)

Avec
2i—1)

p; = j cos [sin‘ljr] +

n = sinh (l sin~! l)
n €

b) Prototype de filtre passe-bas

La synthese des filtres est réalisée a partir du prototype de filtre passe-bas [41-52]. Le
prototype de filtre passe-bas est défini, en général, comme un filtre passe-bas dont les valeurs
de ses eléments sont toutes normalisées pour donner a la résistance ou la conductance de la
source la valeur g, = 1 et a la fréquence de coupure la valeur w, = 1. Par exemple la figure
(VII1.1), montre deux formes possibles d’un prototype de filtre passe-bas. On peut utiliser
I’une ou I’autre des deux formes parce qu’elles donnent la méme réponse. On peut noter que
dans la figure (VI1I1.1), g; pouride 1an représente soit une inductance d’une self-série ou
une capacitance d’une capacité-shunt ; par conséquent, n est le nombre des éléments réactifs.
Si g; est une inductance-série ou une capacitance-shunt alors g, est définie comme la
résistance ou bien la conductance de source. De méme, Si g, est une inductance-série ou une
capacitance-shunt alors g, devient la résistance ou bien la conductance de charge. Ce type
de filtre passe-bas peut servir comme prototype pour la conception de plusieurs filtres

pratiques avec la transformation de fréquence et d’éléments appropriés.
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8n

£o 2on Bt

(meven)
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"{;r:"] or -.qrrrl

(n even) (n odd)

(D)
Figure VIII.1 : Prototype d’un filtre passe-bas [49].

Prototype filtre passe-bas de Butterworth
Pour les prototypes de filtres passe-bas de Butterworth, aves des pertes d’insertion

L, = 3.01dB a la fréquence de coupure Q. = 1, les valeurs de ses éléments [49] sont :

go=1

(Qi-Dm RN
gi = 2sin B — pouri=1an (VIIL. 8)

Ins1 =1

Pour déterminer le degré du prototype passe-bas de Butterworth, on se basse sur la condition
pour une atténuation L,cdonnée dans la bande interdite pour Q = Qg,pour Qs > 1, en

utilisant 1’inégalité suivante [49]

1 0.1Lgs __ 1
- log(10 )

VIIL.9
2log Qg ( )
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Prototype filtre passe-bas de Tchebychev
Pour un prototype de filtre passe-bas ayant une fonction de transfert, des ondulations
et une fréquence de coupure donnees, les valeurs des éléments du circuit de la (fig. VIII.1)

peuvent étre calculées en utilisant les formules suivantes [49] :

go=1
g1 = }E/sin (%)

1 4sin [—(Zi z—nl)n] .sin [—(Zi 2—n3)7r]

gi = — pouri=23,..n (VI 10)
gi—1 y2 + sin2 [(l 1)”]
n
1 pour n impair
g1 = {coth2 (%) pour n pair

Avec

p=n [COth (1%7)]

B
= sink ()
Y = sin o
Pour un taux d’ondulations requis L4, dB, et une atténuation L,s dB donnée dans la

bande interdite a Q = (g, le degré du prototype du filtre passe-bas de Chebychev, est [49] :

cosh™! 10745 — 1
> 10%7ar — 1 (VIIL 11)
n= cosh™1Q '

¢) Transformations de fréquence et des éléments du circuit :

Le prototype du filtre passe-bas posséde des grandeurs normalisées : 1’impédance
normalisée g, = 1 et la pulsation de coupure Q. = 1. Pour obtenir les caractéristiques d’un
filtre passe-bas, on doit, a partir du filtre passe bas prototype, procéder a une dénormalisation
des grandeurs en appliquant les transformations de fréquences et des éléments du circuit.

La transformation de fréquence permet le passage de la réponse fréquentielle du
domaine Q, comme par exemple la réponse de Tchebychev dans le prototype passe-bas, vers

le domaine w dans lequel la réponse du filtre réel est exprimée :
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Q¢
Q= (—) w (VIIL. 12)
wC

Ou w( est la pulsation de coupure
La transformation des éléments du circuit consiste a ajuster le filtre pour travailler a

n’importe quelle impédance de source Z,. Pour cela, on définit un facteur d’étalonnage
d’impédance y, :

v = {Zo/go pour g, une résistance (VIIL 13)

go/Yy pour g, une conductance

Ou Y, =1/Z, est I’admittance de source. En principe, I’application de I’étalonnage

d’impédance, qui n’a aucune influence sur la forme de la réponse du filtre, se fait de la fagon

suivante :
L - y,lL
C - Cly,
R - yoR (VIIL 14)
G- G/y,
Ces différentes transformations conduisent a :
Q
L= (w—c) Yog pour g representant une inductance
¢ (VIIL. 15)

_(2\ 9 .
C=— y_ pour g representant une capacitance
wWe/ Yo

et sont schématisées telles que le montre la figure (VII1.2)

Figure VI1I1.2 : Passage du prototype passe-bas ver le filtre passe-bas réel
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VI11.2 Les filtres micro-ruban
a) La technologie micro-ruban

La technologie a ruban comprend un certain nombre de lignes. Les filtres emploient
surtout la ligne micro-ruban qui est constitué d’un conducteur métallique mince déposé sur la
face supérieure d’un substrat diélectrique. La face inférieure du substrat est entierement

recouverte de métal (plan de masse) (fig. VII11.3).

w; P | H
~ _— // hI ﬁf\}:\

W Substrat E

K

Figure VII1.3 : La technologie micro-ruban

Le substrat, caractérisé par sa permittivité diélectrique et son épaisseur, sert de support
mécanique et de support de propagation du champ électromagnétique. Selon les formules
élaborées par E.O. Hammerstad et publiées en 1975 [53], I’impédance caractéristique d’une

ligne micro-ruban est déterminée par le rapport w/h.

b) Le filtre passe-bas a pas-d’impédance en technologie micro-ruban

Généralement la conception des filtres passe-bas micro-ruban implique deux étapes
principales. La premiére consiste a choisir un prototype passe-bas approprié, comme décrit
précédemment, Le choix du type de réponse, y compris I'ondulation dans la bande passante et
le nombre d'¢léments réactifs, dépendra des caractéristiques requises, Les valeurs des
éléments du prototype du filtre passe-bas, qui sont habituellement normalisées pour avoir une
impédance de source g, = 1 et une de fréquence de coupure w. = 1, sont alors transformées
en éléments LC pour la fréquence de coupure et I'impédance de source désirées. Ayant obtenu
la conception appropriée des éléments localisés du filtre, la prochaine étape est de trouver une
réalisation appropriée en micro-ruban qui approche le filtre.
Conception du filtre passe-bas a pas-d’impédance

La figure VIIl.4.a montre une structure générale des filtres micro-ruban passe-bas a
pas-d’impédance, qui emploient une structure en cascade de lignes de transmission en
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alternant des impédances de grandes et petites valeurs. Les lignes a grande impédance
agissent comme des inductances series et les lignes a basses impédances agissent comme des
condensateurs shunts. Par consequent, cette structure du filtre peut étre realisée directement a

partir de la figure VII1.4.b.

e el o Ml o B

(a)

[ ¥

(b)

Figure VII1.4 : structure génerale du filtre passe-bas a pas-d’impédance.

Certaines informations de conception doivent étre fournies au sujet des lignes micro-
ruban, parce que les expressions de l'inductance et de la capacité dépendent de I'impédance
caracteéristique et de la longueur. Il serait pratique, pour fixer les impédances caractéristiques
des lignes de grande et de basse impédance, de prendre en compte les considérations
suivantes :

o Zoc<Zy<Zy, OU Z,. et Z, représentent respectivement les impédances
caracteristiques des lignes a basse et a grande impédance, et Z,, est I'impédance de source,
qui est habituellement égale a 50 ohms pour les filtres micro-ruban.

e Z,c acomme conséquence une meilleure approximation d'un condensateur semi-localisé.

e Z,. méne a une meilleure approximation d'une inductance, mais ne doit pas étre si grande
que sa fabrication devienne démesurément difficile comme ligne étroite, ou ses possibilités

transport du courant deviennent une limitation.

Etapes de conception du filtre passe-bas a pas-d’impédance
Premiére étape : on doit trouver le nombre d’éléments n en utilisant 1’équation VIII.14 ou

bien VI11.16 selon le type de filtres choisi,
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Deuxiéme etape : on doit calculer les valeurs g; des éléments du prototype passe-bas choisi
en utilisant les équations VI11.13 ou bien VI111.16.

Troisieme étape : L’étape suivante est de calculer les valeurs des éléments de conceptions du

-éme

filtre en utilisant les équations (VIII. 15) qui deviennent pour le i”" élément :

{L- = (é) (&> . si g: est une inductance
l 27ch gl gl

{ (VIIL 16)
9o . .t
k C; = ( ) ( )gi si g; est une capacité
2nf,

Quatrieme étape : On doit déterminer les longueurs des lignes réalisant une inductance et

une capacité en appliquant respectivement les relations [49]:

A w.L
I, = 9L cin—1 <L>

21 ZoL (VIIL. 17)

Agc . _
e = z”iﬂsm Yw.CZpc)

AgLc st la longueur d’ondes dans la ligne.

c) Le filtre passe-bas miniaturisé en technologie micro-ruban
Nous allons proposer une nouvelle structure de filtre passe-bas, se différenciant

seulement par son faible encombrement par rapport au filtre a pas-d’impédance. Cette
structure est constituée de deux trongons de ligne micro-ruban identiques de longueur /1/16
chacun et d’impédance caractéristique de faible valeur, reliés entre eux par une ligne micro-

ruban de longueur /1/8 mais d’impédance caractéristique plus grande (fig. VIIL.5).

L
— C c
c C

Figure VIIL5 : Nouvelle structure de filtre passe bas.

L

Pour évaluer les performances de cette nouvelle structure, nous avons utilisé la théorie
quadripolaire. Ce qui nous a amenés a utiliser cette théorie c’est le fait que la nouvelle

structure possede un plan de symétrie vertical passant par le milieu du gap et coupant la ligne
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d’impédance de valeur élevée en deux parties égales. Les calculs que nous avons nous méme
effectués (voir Annexe E) nous ont conduits a 1’expression de la fonction de transfert du filtre

suivante :

_ YorYo — YerYy
(Yo + Yer) (Yo + Yor)

Sy (VIIL. 18)

Ou Y, et Yy, représentent respectivement les admittances d’entrée du filtre en modes paire et

impaire (annexe E), et Y, ’admittance interne du générateur. La fonction de transfert peut

. ) . Y Y .
aussi s’exprimer par rapport a Yor = YLT et yor = YLT comme sulit :
0 0

_ Yor — Yer
(1 + yer)( + yor)

(VIIL. 19)

S21

Cette fonction est donnée a la figure VIII.6.
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Figure VII1.6 : Fonction de transfert normalisée du filtre
en fonction de la fréquence normalisée.
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On remarque que la fréquence de coupure normalisée est 0.7, donc pour concevoir un

filtre dont la bande passante s’étend de 0 a X GHz, on doit dimensionner les lignes a
X
ﬁ; = EGHZ.
La fréquence de conception étant définie, on pourra facilement dimensionner les lignes
réalisant la self (trongon’l/8) et la capacité (tron(;on)l/16) en utilisant le simulateur Linecalc

sous le logiciel ADS.

VI11.3 Conception d’un filtre passe bas (fc = 1GHz)

a) Présentation du simulateur électromagnétique

Le simulateur électromagnétique que nous utiliserons pour 1’analyse des structures
congues est le logiciel Momentum de I’ADS. Ce simulateur, comme son nom l'indique,
résout numeriquement les équations de propagation par la méthode des Moments.

Une fois le dessin du circuit est réalisé a partir d'une bibliothéque de composants,
I'utilisateur doit choisir le nombre de mailles a réaliser sur la structure en optant soit pour un
maillage régulier soit pour un maillage serré. Il faut donc juger de la pertinence avant de
lancer la simulation : trop de mailles nuisent au temps de résolution, trop peu amenent a des
résultats approximatifs. Une description du substrat sur lequel reposent les lignes est
nécessaire. Chaque substrat est nommé et créé par I'utilisateur qui fixe pour chaque couche
I'épaisseur, les caractéristiques électriques, le type de ligne (et son épaisseur) qui sera déposée

dessus.

b) Conception du filtre proposé

Nous allons a présent concevoir un filtre ayant une fréquence de coupure de 1GHz.
Nous choisiront une impédance Z,. = 30ohm pour la capacité et Z,;, = 90ohm pour la self,
et utiliserons un substrat ayant les caractéristiques suivantes: &, = 10.8, h = 1.27mm et
t = 0.015mm.

Les résultats de la conception sont les suivants :
e pour la ligne selfique : largeur W=0.12mm et longueur 1=22.2mm ;
e pour la ligne capacitive : largeur W=2.7mm et longueur 1=9.48mm.

Le layout de ce filtre ainsi que sa réponse fréquentielle sont donnés respectivement par
les figures (VI11.7) et (VI111.8).
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Figure VIIL7 : Layout du filtre proposé

Fréauence {GHz)
Figure VII1.8 : Réponse du filtre passe bas proposé en fonction de la fréquence.

c¢) Conception du filtre passe-bas a pas-d’impédance
Nous allons concevoir un filtre répondant au cahier de charge précédent en vue de

comparer surtout son encombrement a celui du filtre proposé.

En optant pour un filtre de Chebychev et partant du cahier de charge, I’application de
la relation (VI1I1.16) nous donne un nombre de cellules n=3. De 1’expression (VI11.15), nous

aboutissons aux valeurs des éléments du prototype passe-bas suivantes :
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go=9+=1, g1 =g3=1.0316, g, = 1.1474
En utilisant les équations VI11.21, nous trouvons les valeurs des composants du filtre :
L, = Ly = 8.209nH, C; = 3.652pF

Selon les équations(VIII. 17), les dimensions des lignes sont :
e pour la ligne selfique : largeur W=0.2mm et longueur 1=10.93mm;
e pour la ligne capacitive : largeur W=4mm et longueur 1=9.77mm.

Le layout de ce filtre ainsi que sa réponse fréquentielle sont donnés respectivement par

les figures (V111.9) et (V111.10).

Figure VII11.9 : Layout du filtre passe-bas a pas-d’impédance.
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Figure VI1I11.10: Réponse du filtre passe bas a pas-d’impédance en fonction de la

fréquence.
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VIIl.4 Etude comparative

En ce qui concerne les réponses fréquentielles, les figures (VII1.8) et (VIII1.10)
montrent qu’il n’existe pas de différence notable. Par contre, du point de vue encombrement
le filtre passe bas proposé est nettement petit que le filtre passe bas a pas-d’impédance
puisque :
e la longueur du filtre passe bas a pas-d’impédance est 31.63mm ;
e lalongueur du filtre passe bas proposé est 8.44mm.

Cette différence de longueur, qui est de 73.32%, est trés visible sur la figure (VI111.11)

qui représente les layouts des deux filtres a I’échelle réelle.

- -]
(a)

(b)

Figure VII1.11 : Layouts : (a) filtre passe bas & pas-d’impédance
(b) filtre passe bas proposé
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Conclusion générale et perspectives

En réalisant ce travail, nous avons réellement apporté notre modeste contribution a
satisfaire deux principales exigences de 1’heure dans les domaines trés sensibles des
télecommunications, a savoir , I’¢largissement de la bande passante des amplificateurs et la
réduction de leur encombrement.

Nous avons montré que 1’amplificateur distribué conventionnel ADC possédait la
propriété d’avoir une bande passante de quelques dizaines de gigahertz mais, par contre, un
encombrement relativement important. La version ADNAC, présentait, en revanche, selon
I’étude faite par C.S. Aitchison et M.R. Moazzam des caractéristiques tout a fait inverses de
celles de ’ADC4 (4 transistors) : bande passante et encombrement réduits. Nous avons
confirmé, de notre c6té, cet aspect de I’ADNAC.

En choisissant I’ADNAC, nous devons répondre a la question : comment élargir la
bande passante sans altérer le gain ni accroitre les dimensions ?

Pour cela, nous avons developpé et mis en ceuvre une nouvelle méthode de conception
qui nous permettait d’aboutir a un autre amplificateur nommé ADNAG.

Les principaux avantages de cette méthode sont :

e indépendance vis a vis des caractéristiques du transistor ;

e élargissement de la bande passante de ’ADNAC de 141.5% et réduction du taux
d’ondulation de 40,5% ;

e la conception d’'un ADNAG dont le produit gain bande passante est supérieur a celui d’un
ADCA4 et I’encombrement nettement plus réduit;

e la possibilit¢ de concevoir ’ADNAG selon des buts différents : une bande passante et/ou
un taux d’ondulation désirés ou un compromis entre ces deux performances.

e son application a la conception de I’amplificateur distribué dénommé « Cascaded Single-
Stage Distributed Amplifier » en abrégé « CSSDA » et de I’amplificateur distribué
dénommeé « Dual-Fed Distributed Amplifier » en abrégé « DFDA » peut procurer, pour le
premier une amélioration du gain de 12 dB sans pour autant affecter la bande passante, et,
pour le second, un élargissement de la réponse dans le domaine fréquentiel en maintenant

le gain constant.
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L’inconvénient de cette méthode se limite seulement au fait qu’elle s’applique pour un
transistor dit simplifié dont le circuit équivalent est assez simplifié. Nous avons, malgré tout,
solutionné ce probleme en utilisant le montage cascode que nous avons modifié en y ajoutant
une inductance. Les résultats obtenus ont été trés satisfaisants puisqu’ils ont été trés proches
de ceux obtenus dans le cas du transistor simplifié. Le seul désavantage du montage cascode

est qu’il emploie deux transistors.

En plus, nous avons aussi apporté une certaine contribution en améliorant la réponse
fréquentielle de 1’amplificateur distribué associé au diviseur/combineur de Wilkinson. Pour
cela, nous avons choisi une impédance caractéristique des lignes du diviseur/combineur de
Wilkinson égale a 100Q au lieu de 50Q. Cette amélioration est estimée a une augmentation
de la bande passante d’environ 100% par rapport a celle de I’amplificateur distribué¢ associé

au diviseur/combineur de Wilkinson avec lignes de 50€.

Toujours dans le but de miniaturiser les dispositifs, nous sommes parvenus, en utilisant
la théorie des quadripéles, a réduire les dimensions du filtre passe-bas LC en technologie
micro-ruban, et a proposer une nouvelle structure qui a permis de miniaturiser le filtre passe-
bas a pas-d’impédance de 72% toute en gardant les méme performances dans la bande

passante.

Nous préconisons, en perspective, des recherches de nature technologique dont 1’objet
sera le développement d’un transistor (FET) compatible avec notre méthode. La derniére
contribution prévoit, des travaux qui devraient étre dirigés dans le sens de 1’amélioration,
encore plus importante, des réponses fréquentielles de 1’amplificateur distribué associé au

diviseur/combineur de Wilkinson.
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Annexe A :
Calcul du gain d’un amplificateur distribué

L’annexe A présente le développement du calcul nécessaire pour aboutir a I’expression
du gain en puissance de lI'amplificateur distribué conventionnel (ADC). Pour cela, on a utilisé
la théorie des quadripbles. On a supposé que le modeéle du transistor MESFET
comprend seulement:

 enentreée (entre la grille et la source), la capacite C g en série avec la résistance R, ;
e en sortie (entre le drain et la source), la source de courant controlée gV, en parallele

avec la capacite Cg et la résistance R .

I. Etude de la ligne de grille
La ligne de grille est alors constituée de N cellules élémentaires comprenant chacune deux

inductances séries séparees par une impédance shunt fournie par I’ entrée de chaque transistor
MESFET (fig.Al).

Fig.Al: Cellule élémentaire de la ligne grille d'un ADC.

La premiere etape consiste a exprimer la tension Vg, (k=1,....,N) en fonction de la

tension d'entrée V;, et des paramétres du circuit. Pour ce faire, soit la k'*™® section de la ligne

grille (fig.A2) pour laquelle on peut, d’aprés la théorie des quadripdles (relation 1.4), écrire :

g
? (A1)
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Zl(lg) ; Z(g) sont les impédances images de la demi cellule en L de la cellule élémentaire et

son exposant de transfert sur image.

Le diviseur de tension nous donne:

/“’Cgs ' Vi

Vgk = Ve =— (A2)
R; + 1+ jX
/a)CgS g
ou X,=—=etao, = L
a)g R95 CQS
Lf2 L2
T —
R
Vk-l I & ng T
VF: V.i:
R
l J2 l
Zz’l o Zl-g -

Fig.A2 : k'®™ cellule de la ligne de grille

En combinant (Al) et (A2), on obtient:

Vg = —~2 2 e 2 (A3)
) ¢ ()

Comme les cellules sont identiques et symétriques, on a alors:

Vg =Vi, e 9D o) (A4)

Les expressions (A3) et (A4) donnent :

Vg = —m 12 exp| —ky, +—2 (A5)
¥ 14 X z(® 92

D'autre part, on peut écrire :
A |

L+ Xg 14 x,2

e 1% ol ¢ = arctg(Xg).

Il en résulte donc:
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V K = Vin i(zg) EXP(— k]/ — j¢+—7/gj (A6)
g g
A1+ XS Zi(lg) 2

Comme la cellule élémentaire est constituée de deux circuits du type k constant, les relations

(1.14) et (I.15) (chapitre I) nous permettent d’écrire, a condition de supposer Ry << 1/ jCysm:

i -1 (A7)
7@ 1-x2
i1 c
Compte tenu de (A6) et (A7), on aboutit finalement :
V; . 4
Vgy = 2|n = exp(— Kyg — ¢ +79J (A8)
Jex2)i-x2)

I1. Etude de la ligne de drain
Dans cette étude, on s’intéresse particulierement au calcul du courant total dans la

charge 1, qui vaut :

N
= lo (A9)
k=1

ol Iy, est le courant parcourant la charge et provenant de la k'*™® source contrélée.

Etant donné que I'impédance vue des 2 cotés du drain du transistor est la méme, le courant
-y .
vers la charge est donc Tk (fig.A3).

ou:

Lif2  Lyp fen Laf?

|
|
—..‘_
e —_lk T [
. —
I ZR B
|
Ve | 4 |
| | K+l
| |
|
- | L = - ] —

Fig.A3 : k'®™ cellule de la ligne de drain

127



Annexe A : Calcule du gain de I’amplificateur distribué

Si le courant a I'entrée de la (k +1)iéme cellule en T de la ligne de drain est I, , alors on aura :
log = le (N7 (A10)
D'autre part et comme le montre la figure (A3), on a:
d) 7d
C(~) |28
I =(—j s _g 2 (Al1)
d
2 Nz
Zi(ld) et Zi(zd) sont les impédances images de la demi cellule en L de la cellule élémentaire et

74 Son exposant de transfert sur image.

La combinaison de (A9) avec (A10) donne :
1
—1, Z.(Zd) —7d(N—k+§)
lok = | =(q5 © (A12)
2 2P

N g [z _yd[N kit j
-2 S i

(4)
k=1 Zi
Comme Iy = gpVgk, Par conséquent
(d)y N —7d| N=k+=
_g Z. Vd( j
|, =_2m zl(zd Z " (A13)

En remplagant Vg par sa valeur donnée en (A8) et sachant que yq =agy+ B, et

vd =aq + B4, vq =g+ By ontrouvera:

A ZE) oo {ayva) SINNIN (g —z)/2] i
t= (d) inh[(eg — g )/2] A
2 fli-x2 )+ x2)V z§ sinhllerg — g )/
Le gain en puissance est par définition :
Gp — POUt — |It|2§e(zl(2d)) (A15)
]y, ( (g))
249

ou Zi(zd) etant I'impédance de charge a la sortie du montage et Zi(lg) l'impedance vue a

I'entrée de la ligne grille.
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En admettant qu'on a adaptation a la sortie. Zfd) = Zi(lg) , et qu'on se place dans le cas ou on a

des expressions comparables au filtre & "k constant (c'est-a-dire Wg >> @ 0y << @) !
- 2
78 =791 X2
d) . - (d 2
78 =z 1 X
On trouve finalement :

gmz.z(()d )Z(()g) e_N(Olg+0ld) Sinhz[N (ag —“d )/2]

®p T a-x2 e x2) sinn?[lug — ) 2]

5= (A16)
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Annexe B:
L°’ADNA

I. Introduction

Nous allons calculer le gain de transfert Gy de I’amplificateur distribué¢ a un seul étage

(nommé ADNA) (fig.B1), approximé par le polynédme de Chebychev. Cette approximation
est rendue possible par le choix de valeurs adéquates des impédances caractéristiques des
lignes de grille et de drain. Alors que dans I’amplificateur distribué a un seul étage
conventionnel (ADNAC) [18], les valeurs des impédances caractéristiques des lignes de grille

et de drain sont fixéesa Z, =5042. Le gain de transfert Gy sera par la suite comparé a celui

de ’ADNAC et au gain en puissance de 1’amplificateur distribué¢ conventionnel (ADC).

Il. Gain de transfert en puissance
Le montage de lI'amplificateur ADNA est donné par la figure (B1) ou le transistor est un

transistor MESFET dont le modele électrique est supposé simplifié (fig.B2).

Ligne de drain La
3 o— (00 A
20 mottie

1 i 0 ——o2
Lg Ligne de grille
Entrée 7

Fig.B1.: Amplificateur distribué non adapté (ADNA)
gmrfl L:i 32
ﬂ,‘_

= TCJ VEI Zo

Fig.B2 : Schéma équivalent de 'ADNA

La tension a I’entrée du transistor est, aprés développement:
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Eg
_ =i (B1)
1—LgCga) +nga)ZO

Vi

En remplagant le genérateur de courant g,,V; // C4 par le générateur de tension équivalent :

g, = Im1 (B2)
JCd @

on obtient le schéma (fig.B3).

Zy Ls Co Ly g
— 08 j =T
b, le Ce JE_L;
1

K

E

Al

Fig.B3 : Schéma équivalent de 'ADNA

La tension et le courant de sortie valent par conséquent :

E,C
Vp = ct =iZ, (B3)

. 1
Zo+ ]| Lyo———
0 J( d@ dej

S (B4)

|2— 1
Zo+ il Lyjo———
° J[ ‘ Cda’]

D’ou:
D12
I £
dao
* 2092 Vl*
Ou bien : Vi = m‘ . (B6)
(de)zlzg +[Lda)—1j ]
Cda)
En combinant (B1) et (B6), on aboutit a :
‘Eg‘z 1
: (B7)

Vzi; = Zogm2 [(

1-L,Cy0? f +(CqoZo ] 2 1Y
99 9% %0/ | (Cqm) z§+(|_da)—
Cda)
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Le gain transducique est par définition:

1 x
GT _ _ERE(\/ZIZ) (88)
2
Eq
82,
2
En posant @y = ————, nous obtenons :
LyCy
4
LyCq =— (B9)
W1
Les expressions (B7), (B8) et (B9) donnent:
4229,
Gy = . 09m (B10)
»* 2~2 2 ( 2)2 2~2 2
1-4-7 | +2¢C20? | (1-L4Cy0? | +2¢Ciw
(25
VA VA L : :
Enposant oy =20, x=-2 g, =229 7, = |-2 et Z, = /L—d , le gain devient:
Zey @c1 Zeo C:g Cqy
4729,.°

Gy = . 09m . (B11a)
[(1—4x2) +a12x2}[(1—4a2x2) +a§a2x2}

Le gain normalisé est :

Cr_ ! (B11b)

i 42§ gm’ [(1—4x2)2 +a12x2“(1—4a2x2)2 +a‘22a2x2}

Or

En développant le dénominateur, on trouve:
D=[1+(a? -8)x2 +16x* [1+a2(a2 ~8)2 +16a%x*| avec a? <8 et a?<8

Le dénominateur est un polyndme de degré huit, donc g est de la forme suivante:

(B12)

1
g =
T [ A+ AX® + AGXE AGXE

ou :
A = aZ(Otz2 —8)+ (af —8)
A, =16a‘ +a’(a? —8)a? -8)+16
A =16a‘(a? —8)+16a’(a? —8)
A, =(16)a*
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I11. Approximation polynomiale de Chebychev
Nous allons, dans ce qui suit, approximer le dénominateur du gain g; par le polyndme
de Tchebychev afin de trouver les valeurs des éléments constitutifs de I'amplificateur

(Lg,Cq.Lg et Cqy). Pour cela, le gain gy doit étre de la forme suivante:

1

_ - 3
1+£°T2(x) (B13)

Ot

PrenonsT,(x) =8x"* —8x*+1, T,(x)étant le polyndme de Chebychev d’ordre 4.

2 2
Donc T42(x)=%x8 —2.%x6 +80x* —16x2 +1

Ecrivons le dénominateur ainsi : D=1+ A% + Ajx* + Agx® + Agx® =1+ Q, (xz) (n=4)

Réarrangeons le dénominateur de la forme suivante:

2 2
D:1+5I2—5I2+Qn(X2)=(1—8'2{1+ £7_ CnlX )}

1-¢2 1-¢?

) 2
Ou bien D=(1-£2]1+-% . 1+Q”(,’2( ) (B14)
l-¢ £
L’approximation par le polynéme de Chebychev se fait de la maniéere suivante ::
2 2
145 (1+ Q(); )]:1+.92Tn2(x) (B15)
l-¢ &

"2 2

Avec ¢2 =% 5 et Tnz(x):1+Q”(,)2( )
l-¢ &
162 162

Or Tnz(x)=Tx8—sz6 +80x* —16x2 +1 et Q,(x?)=AX® +AX® +A X + A X

Donc par identification on trouve:

% - 5'—; (Bl6a) = % - 16;,5‘4 (B162')

—2%:% (B16b) :>—2£=16i4 (xl)+16‘,";2 (X,) (B16b)
& 4 & &

80 = % (B16c) = 80= 137";4 :—22 X, X, + i—f (B16c")

_16= j—; (B16d) = -16= Z‘—z X, + % (B16d")

Avec Xlzalz—S et X2:a§—8
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De (Bl16a’), on déduit :

En sommant (B16b”) et (B17), on trouve:

4 2%
En ajoutant (B16c¢’) et (B17), on obtient:
80:4+L,2X1X2 +1—2
2¢& &
En sommant (B16d’) et (B17), on trouve:
6= X2 Xy
26 &

En multipliant (B18) par X, , on trouve:

2
X1XI2 :—x—1—8X1
2s 4
En multipliant (B19) par X, on trouve:
X1 X5 16
2=76-—
2¢& £?
En multipliant (B20) par X, on trouve:
2
X1>,<2 = X; ~16 X,
2e £
De (B18), on trouve:
X2_ g X1
c 4

En sommant (B22) et (B24), on trouve:

76 =—X1(8+&j+l,—6
4 2

&

En additionnant (B23) et (B24), on obtient :

-16 :—(8+ﬁ]+¥
4 2

&

De (B25) et (B26), on aboutit respectivement a:
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16 16

__16+i(8+ﬁj:i'
Xl Xl

764_&(84_&}:%

En égalant (B27) et (B28) et aprés simplification, on obtient:

2 3
Xy  X{  Xi _
2 2 64
La résolution de (B29) nous donne:
—23<X; <24

Commeona X,=ca/-8,alors:

56<a’ <57
2.36<q, <2.38

En remplagant o = ZZZ—O dans (B32) on trouve:
cl

Z
118> =9 >117
C1

(B33) indique qu’il y a effectivement amélioration de la bande passante.

En remplagant X, par sa valeur donnée par (B30) dans (B27), on obtient:

£%~027

Le taux d'ondulation est;

En combinant (B17) avec (B35), on a:

'2
a*=%_-00675
4

a~0511
En combinant (B24), (B30) et (B34), on obtient :
Xy =—762
Etant donné X, = a5 —8, par conséquent :
a, =0.503

Ce qui implique :
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z
=0 -0,278 (B39)
c2
Pour établir les expressions donnant les paramétres de conception que sont les

inductances des lignes de grille et de drain Lget Ly, et la capacité au niveau du drain du

transistor, on utilise le systeme d'équation suivant:

a ~ 0.509
ﬁ =1.18
c1 (B40)
2o _ 0.278
c2
L L JLgC
et les relations Zy = |—%; Zg, = |3 et a=Y4=¢
Cg Cq LgCg
Finalement, on obtient :
C, =0.109C,
L, =1768C, (B41)
L, =4268C,

Il suffit donc seulement de connaitre la capacité de grille C du transistor pour proceder a la

conception.
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Annexe C :
L’ADNAG

I. Introduction:
Comme les deux amplificateurs ADNA et ADNAG sont identique, alors le gain de
I’ADNAG est le méme que celui de ’ADNA il suffit juste d’ajouté le parameétre { a

I’expression de la fréquence de coupure.

Il. Gain de PADNAG
L’expression du gain de I’ADNAG devient, en remplagant (B.7) dans (B.8)
42292
Gr = 2)? Zzzom 2V2 4 72022 €1
|(1 - LgCa?)” + 22202 | [(1 - LaCrw?)? + Z3C3w?]

Nous définissons une autre fréquence de coupure, en introduisant un nouveau parametre noté

¢ que nous pouvons modifier selon certaines critéres tel que :
2¢

We1 = (C.2)
JLsC,
la pulsation (fréquence) de coupure de la ligne de grille.
On obtient aprés quelques arrangements:
LyC,0? = 402x? (C.3)
Avec x = ww est la fréquence normalisée par rapport a w,;.
cl
Sachant que
L
g
Zey = C_g (C.4)

I’impédance caractéristique, a des fréquences relativement basses, des circuits k-constants
constituant la ligne de grille.

On a alors

ZerCy = [LyC, (C.5)

En tenant compte de 1’équation (C.2) on aura en remplagant (C.5) dans (C.2)
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C, = 2 (C.6)
I Zawer '
En multipliant par wZ,on trouve
20Zo
C,wZy = : (C.7)
gm0 Zey et
On posons
o =22 (C.8)
Zc1
On aura donc (D.8) qui devient
CowZy = a1 x (C.9
Maintenant on pose
2 (C.10)
W = .
c2 ,—ded
On obtient alors :
4
LyCq=—5 (C.11)
c2
En multipliant les deux termes par w?on trouve
4?
LdCd(Uz =— (C 12)
Wep
En multipliant le numérateur et le dénominateur par w?2,0n aura
4w? w?
LyCqw? = ——= (C.13)
cl
On aura finalement
L;Caw? = 4x?%a? (C.14)
Avec q ==4
We2
Sachant que Z., = z—d I’impédance caractéristique, a des fréquences relativement basses,
d

des circuits k-constants constituant la ligne de drain

On aura
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Zcsz = WILdCd (C 15)

En remplacant (C.15) dans (C.10) on trouve

2
Cq = (C.16)
¢ Zczwcz
En multipliant (C.16) par wZ, on obtient
Cowzy =220 @ (C.17)
w = .
¢ 0 ZcZ We2
En multipliant le numérateur et le dénominateur par w., on trouve
22y w w
CawZy = —> = (C.18)
ZCZ Weq W2
On aura finalement
CawZy = ayxa (C.19)

Z
Avec a, =22
Zeo

En remplacant les équations (C.5, C.10, C.15 et C.19) dans la formule du gain (équation C.1)
on trouve
AZ§gm

G =
T 711 - 402x2)2 + Ca?x?][(1 — 4a2x2)? + aZa?x?]

(C.20)

En normalisant le gain G, par rapport a la quantité 4Z2g?2,, nous obtenons 1’expression
suivante :
Gr 1

- = .21
1Z3g% (1 — 40D + Caia?l[(1 — 4ax)? + 3] (c.21)

gr

Cette expression contient des grandeurs sans dimensions ; elle peut donc s’appliquer a
n’importe quel transistor et a n’importe quelle ligne, ce qui constitue en fait un grand
avantage.
En développant le dénominateur, on trouve:

D =[1+C®(a? —8)x? + 160*x*][1 + a?(a? — 8)x? + 16a*x*] (C.22)
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Le dénominateur est un polyndme de degré huit, est a la méme forme que (C.12) :
Ou:

(A2 = a?(a - 8) + T(af — 8)

4 A, = 16a* + Pa?(a? — 8) (a3 — 8) + 16T+

C.23
Ag = 160%a*(a? — 8) + 16l*a%(a — 8) ( )
LAs = (16)*¢*a*
Approximation polynomiale de Chebychev
Cette approximation nous impose d’écrire d’abord le gain g, sous la forme
1
gr (C.24)

T1+ T

Ce qui veut dire écrire le dénominateur de g sous la forme D =1 + Q,(x)
L’approximation est la méme que celle présenté précédemment (dans I’annexe B), et nous
aboutissons aussi au systeme (IVV.12), mais les parametres A vont s’exprimer selon le systeme
(C.23).

En remplagant donc (C.23) dans (IV.12) nous trouons

( 162¢*a*
64 =105 @
16%a* 16(*a?
128 =8 T+ 18 ) ) -
=>4 .
16*a* 2q? 164
80 :gT‘FZSTXle"'E% ©)
a2 (2
\ —lo=mXp+mX (d)

Avec

X,=a?—8 et X,=a%-8
Ce systeme est non linéaire et comprend quatre équations a cing inconnues ¢, a, €', X; et X,.
Le résultat de la résolution de ce systeme donnera donc des équations littérales dans lesquelles

nous exprimerons a, €', X; et X, en fonction de .

De (C.25.a), nous déduisons :
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e'?

Cl4 =4—<4 (6.26)

En remplacant (C.26) dans (C.25.b) nous trouvons:

£ B

e =8 (C.27)

En remplacant (C.26) dans (C.25.c) nous obtenons:

80 = i+LX1X2 +£<4 (C.28)
Z4 28'2 8'2
En remplacant (C.26) dans (C.25.d) on trouve:
—16 =i+ﬁx1 (C.29)
202" g'?

A partir de (C.26) et (C.29) nous trouvons :

1
8P?—?
X1 = 1—Z4 (C 30)
474 €2
A partir de (C.27) et (C.30) nous trouvons :
16" 2¢'
En multipliant (C.31) par X; nous aurons :
16e'X, 2¢"
X2X1 = _<—2_4_Z4X1 (C?)Z)
Qui est égale a
J[8Xx1  XP
XX, = —2¢ (_2 + 4_Z4 (C.33)
On obtient alors
X, X, 8X, X2
o = — Zz +4—Z4 (C.34)

En remplacant (C.30) dans (C.34) nous trouvons

141



Annexe C : L’ADNAG

X2X1 64[2—— 16[2—— s
28’ L _ E 1 <4_ ( . )
4(4 8’2 |:4—<4_ - STZ:l
A partir de (C.28) et (C.35) nous aurons :
1 1
4 64[2 <—4 16[2—— 1674
80 = <—4 + - 1 2t 2 (C.36)
4 8'2 [414 5’2]
La simplification de (C.36) nous donne :
£I6B6 + 8’4B4 + SIZBZ + BO = 0 (C 37)
Avec
(5 1 4
Bg = X 1600 + 16¢

1
\Bs = 60" —320° + -

B, = 200*% + 8
\B, = —471¢

On abouti alors a un polynéme de degré 6 fonction de &' qui pour chaque valeur de
possede 6 solution des qu’elles on doit choisir uniquement une seule, d’abord on élimine les
solutions complexe et négative, ensuite parmi les solutions réel et positive restante on doit
choisir celle qui nous donne le taux d’ondulations € le plus faible.

Donc pour chaque valeur de &'va correspondre une valeur spécifique du taux
d’ondulations &, ainsi que les valeurs des parametres de conception L, ,Lg et C4de
I’amplificateur, qui serons calculées en utilisant les équations développées précédemment et

qui vont étre fonction de C,; comme suit.

( 472
Lg = a—%Cgs
a.a,
] Cd = a—lzcgs (C38)
472 a
T a9

Avec a,a; et a, sont définie a partir des équations précédentes.
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Annexe D

Datasheet du transistor EFA018A

EFAO018A

FEATURES

VERY HIGH fmax: 100GHz

+18.5dBm TYPICAL OUTPUT POWER
11.5dB TYPICAL POWER GAIN AT 12GHz
TYPICAL 1.1dB NOISE FIGURE AND 10.5dB

ASSOCIATED GAIN AT 12GHz

0.3 X 180 MICRON RECESSED “MUSHROOM” GATE
SisNs PASSIVATION

» ADVANCED EPITAXIAL DOPING PROFILE
PROVIDES HIGH POWER EFFICIENCY,
LINEARITY AND RELIABILITY

* |dss SORTED IN 5mA PER BIN RANGE

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (T, = 25 °C)

Low Distortion GaAs Power FET
320

&1

B8}
o
-]

[

]

[}

s

ooy

-
| 101 |80

a0

Chip Thickness: 75 = 13 microns
All Dimensions In Microns

SYMBOLS PARAMETERS/TEST CONDITIONS MIN TYP MAX UNIT
P Output Power at 1dB Compression f=12GHz 16.5 18.5% dBm
148 Vds=6V, Ids=50% ldss f=18GHz 18.5*
G Gain at 1dB Compression f=12GHz 95 11.5 4B
1a8 Vds=6V, Ids=50% ldss f=18GHz 9.5
PAE Power Added Efficiency at 1dB Compression %
Vds=6V, Ids=50% ldss f=12GHz 35 i
Noise Figure f=12GHz
NF Vds=2V. Ids=15mA 11 dB
Associated Gain f=12GHz
Ga Vds=2V, Ids=15mA 105 dB
ldss Saturated Drain Current Vds=3V, Vgs=0V 25 50 80 mA
Gm Transconductance Vds=3V, Vgs=0V 20 a0 mS
Vp Pinch-off Valtage Vds=3V, Ids=1.0mA 20 -35
BVgd Drain Breakdown Voltage lgd=0.5mA -10 -15
BVgs Source Breakdown Voltage Igs=0.5mA -7 -14
Rth Thermal Resistance (Au-Sn Eutectic Attach) 185 “C/w
*Pigg = 19.5dBm can be obtained with 8v/50% Idss bias. Consult factery for wafer selection.
MAXIMUM RATINGS AT 25°C
SYMBOLS PARAMETERS ABSOLUTE' CONTINUOUS®
Vds Drain-Source Voltage 12V B6Y
Vgs Gate-Source Voltage -8V -4\
lds Drain Current ldss Idss
Igsf Forward Gate Current AmA 0.7mA
Pin Input Power 17dBm @ 3dB Compression
Tch Channel Temperature 175°C 150°C
Tstyg Storage Temperature -65/175°C -65/150°C
Pt Total Power Dissipation 740mW 625mW
Note: 1. Exceeding any of the above ratings may result in permanent damage.
2. Exceeding any of the above rafings may reduce MTTF below design goals.
Specifications are subject to change without notice.
Excelics Semiconductor, Inc. 310 De Guigne Drive, Sunnyvale, CA 94085 page 1of3
Phone: 408-737-1711 Fax: 408-737-1868 Web: www excelics.com Rev. 01
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Excelics

SEMICONDUCTOR EFA018A

Low Distortion GaAs Power FET

S-PARAMETERS
6V, 1/2 Idss V. 15mA

FEEQ| - S11-- - 51— — 512 —- -— 822 — FEEQ| - SI1--- - 821 — — 512 — -— 8§22

(GHz) | MAG | ANG | MAG | ANG | MAG | ANG | MAG | ANG (GHz) | MAG | ANG | MAG | ANG | MAG | ANG | MAG | ANG
1 09% [ 57 | 306 ] 171 | 001 | 804|079 | -31 1 1.01 ) -74 | 255 | 173 | D02 [ 858|053 -4
2 098 | 195 (302|164 | 002|791 078 | -69 2 1.01 | -14.7 | 254 | 167 | 003 (785|053 | -89
3 097 | -2061 [ 298| 156 | 003 | 737|078 | -10.4 3 1 -223 | 253 | 160 | 004 [748 | D53 | -14
4 096 | -39 | 293 | 148 | 004 | 678 | 077 | -142 4 099 | -30 | 252 | 153 | 006 | 699|052 | -19.3
5 094 | 402 (289 | 141 (005 | 63 | D76 | -18 5 098 |-387 | 253 | 146 | 0DO7 | 638 | D5 | -253
6 093 |-568 (282 133 | 006 | 564|075 | -216 6 097 |-473 | 25 | 139 | 009|565 | 049 | -31.2
7 091 | -679 274 125 | 006 | 511|074 | -254 7 096 |-55.9 | 246 | 132 | 01 | 529|048 | -37.5
3 089 | -771 | 266 | 118 | 007 | 452|073 | -288 8 094 | -G41 | 241 | 125 | D11 | 460 | 046 | 437
9 088 |-854 | 257 | 111 | 008 | 401|072 | -322 9 093 |-724 | 235 | 118 | D12 | 415 | 045 | 497
10 | 086 ]-534 240 ) 105 | 008 [348| 07 | -355 10 | 092 |-798 | 228 | 112 | 012|364 | 044 | -55
11 | 085 | -101 [ 243 ) 981 | 008 | 309 | 07 | -386 11 09 |-86.9 | 223 | 105 (013 | 315|043 | -59.9
12 | 084 | 109 [ 235 ) 921 | 009|261 | 068 | 412 12 | 088 | -84 | 217 | 995|014 | 27 | D42 | 645
13 | 082 | 117 [ 220|858 (009 | 21 | D67 | -44 13 | 088 | 101 | 212 | 935|015 222|041 | 687
14 | 081 | 125 (225 | 796 | 01 | 175|066 | 464 i4 | 086 | -108 | 209 | 87.7 | 015 [ 176 | 030 | -727
15 08 | 134 | 221|732 | 01 129|064 | 49 15 | 085 ) -116 | 207 | 82 | 016 (131|038 | -76.7
16 | 079 | -144 [ 22 | 665 | 01 | 88 | 063 | -51.2 16 | 0684 | -124 | 206 | 758 | 017 | 88 | 036 | -B1.8
17 | 078 | 154 [ 215 | 588 | 011 | 49 | 061 | -539 i7 | 082 | -134 | 204 | 691 | 018 | 35 | 033 | 872
i8 | 077 | 164 [ 200 | 528 | 011 | 0.2 | 059 | -56.3 18 | 082 | -144 | 201 | 624 | 019 | -2 03 | 942
19 | 077 | 175 | 205 ) 458 | 011 [ -35 | 0.57 | -59.6 19 | 081 | -155 | 197 | 551 [ 019 ) -73 | 027 | -102
20 (077 | 175 | 196|387 | 012 |-7.7 | 055 | 629 20 08 | 166 | 192|477 02 | -13 | 024 | 113
21 (078 |1662 | 189 | 318|012 | 13 | 052 | 687 21 [ 081 ] -175 [ 178|404 | 019 | 18 | 022 | 133
22 | 079 | 1581 | 179|254 | 012 | 16 | 051 | -734 22 08 |1769 | 1.7 | 346 (D19 ] -23 | 022 | 144
23 (079 | 1514 | 17 [ 191|041 | 19 | 051 | -789 23 (082 |1695 | 163 | 285 | 019 | -27 | 0.23 | -155
24 08 1458 162133 | 011 ] -21 | 051 | -843 24 | 0.82 | 1648 | 154 | 23 | 09| -31 | 024 | 162
25 08 1424|153 ] 83 | 011 ] -25 | 052 | -801 25 (0821598 | 149|183 | 018 | -34 | 0.26 | -167
26 08 | 1395 (147 43 | 011 ) -26 | 053 | 044 260 | 0.84 | 1571 | 142 | 139 | 018 | -36 | 0.27 | 170
27 | 081 | 1377 | 142 | 09 | 011 | -27 | 054 | 993 27 | 082 | 1545|136 | 99 | 018 | -30 | 028 | 172
28 | 081 (1355|139 | -53 | 011 ] -20 | 055 | -105 28 | 083 [1525 132 | 59 (018 -41 | 028 | -173
29 08 1235137 | -87 | 011 ] -29 | 055 | 110 29 [ 0.83 |1502 (129 | 18 | 0168 | -43 | 029 | 175
30 08 1318 | 134|142 | 011 ] -31 | 056 | 114 30 [ 083 ) 147 | 127 | -25 | 018 | 46 | 03 | -176
31 | 079 | 1278 [ 132|191 | 011 | -34 | 056 | 119 31 | 082 |1435 124 | 63 | 018 | -40 | 020 | 179
32 | 079 | 1222 (13 | -25 (011 | -37 | 055 | 124 32 | 082 | 1381 | 122 |-116| 047 | -53 | 0.20 | 176.4
33 | 078 | 172 (125 )-299 | 011 ) -41 | 054 | 130 33 0.8 123 | 147 [ 162 ) 047 | -57 | 028 1689
34 | 077 | 1113 (122 )-365|011 | 44 | 052 | 136 34 | 081 ] 126 (114 |-215| 017 | -62 | 028 | 162
35 | 081 | 1039 (119 |-423| 01 | -50 | 051 | 143 35 | 0.81 1201 | 1.09 |-265| 017 | -66 | 0.27 | 1494
36 | 082|578 [115)|-481| 01 | -53 | 05 | 150 36 | 083 | 1118|105 |-316| 016 | -72 | 03 | 1377
37 | 086 ) 885 |[111) 55 | 01 [ -59 | 05 | 157 37 | 0.86 | 106.2 1 374|016 -78 | 032 | 125
38 | 088 | 843 (106|608 | 01 | 62 | 052 | -165 38 | 0.88 |1001 (095 | 43 | 016 | -84 | 0.36 | 1169
39 | 089 | 78 099 [-67v9| 01 [ -69 | 053 | 172 39 [ 091 ) 949 (089|491 | 016 | -80 | 0.41 | 1095
40 (091 | 745 | 092|737 01 | -71 | 055 | 179 40 | 0.92 Ll 082 |-549| 015 | -96 | 0.45 | 1061

Note: The data included 0.7 mils diameter Au bonding wires:
1 gate wire, 15 mils each; 1 drain wire, 20 mils each; 6 source wires, 8 mils each.
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. Exceli

SEMICONDUCTOR EFA01 BA

Low Distortion GaAs Power FET

DISCLAIMER
EXCELICS SEMICONDUCTOR RESERVES THE RIGHT TO MAKE CHANGES WITHOUT FURTHER NOTICE
TO ANY PRODUCTS HEREIN TO IMPROVE RELIABILITY, FUNCTION OR DESIGN. EXCELICS DOES NOT

ASSUME ANY LIABILITY ARISING OUT OF THE APPLICATION OR USE OF ANY PRODUCT OR CIRCUIT
DESCRIBED HEREIN.

LIFE SUPPORT POLICY
EXCELICS SEMICONDUCTOR PRODUCTS ARE NOT AUTHORIZED FOR USE AS CRITICAL COMPONENTS

IN LIFE SUPFPORT DEVICES OR SYSTEMS WITHOUT THE EXPRESS WRITTEN APPROVAL OF EXCELICS
SEMICONDUCTOR, INC.

AS HERE IN:

1. Life support devices or systems are devices or systems which, (a) are intended for surgical implant into the body,
or (b) support or sustain life, or (c) whose failure to perform when properly used in accordance with instructions for
use provided in the labeling, can be reasonably expected to result in significant injury to the user.

2. A cntical component is any component of a life support device or system whose failure to perform can be
reasonably expected to cause the failure of the life support device or system, or to affect its safety or effectiveness.

Specifications are subject to change without notice.
Excelics Semiconductor, Inc. 310 De Guigne Drive, Sunnyvale, CA 94085 page 3 of 3
Phone: 408-737-1711 Fax: 408-737-1868 Web: www excelics.com Rev. 01
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Annexe D : Datasheet du transistor EFAO18A

EXCELICS SsEMICONDUCTOR, INC.

Small Signal Equivalent Circuit Model

The small signal model shown below can be useful for extrapolating and
interpolating the S-parameters as well as for use in circuit simulators that cannot
handle S-parameters directly. The element values are derived by fitting the
calculated S-parameters of the model to measured data. The bias points and
bonding configuration are as described in the individual device data sheets.

Cep
GATE o % I : o DRAN
CosT-V
-’ll'l' -t
VGue Ros T Cos
F""l
SOURCE

Parameter Cas R1 Cen Ros Cos G
Units pF Q pF Q pF mS
Device:
EFAQD18A 0.17 0.53 0.016 560 0.006 32
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Annexe D : Datasheet du transistor EFAO18A

@ EXCELICS sesicospuctor inc,

Large Signal Model Parameters for Curtice-Cubic Model For Low Distortion GaAs Power FETs

(Curtice-Ettenburg Model)

Parameter Units |[EFA01SA
BETA v 0.0234
GAMMA v 131
VOUTO v XY
VTO v 1.7
AD A 0.0636
Al ANV 0.0704
Al A2 0.0235
A3 AV3 0.00232
TAU ] 2.00E-12
Rl ohim 0
R2 ohm ]
VEBO v 1.50E+01
VEI W 1
EF ohim ]
IS A 140E-14
N - 14
EDS ohm 547
CEF F 1.00E-02
ED ohin 1.3
RG ohin 23
RS chm 43
RIN ohin 21
CGS0 F 1.63E-13
CGDO F 1.80E-14
FC - Q0.5
CDs F 6.00E-14
CGs F 0
CGD F ]
EF4 - ]
AF - 1
TNOM C 27
XTI 3
EG eV 1.11
VIOTC vreC 0
BETATCE %°C 0
FFE - 1
LD nH 0.3
LS nH 0.04
LG nH 0z
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

Annexe E :

Gain du FILTRE passe-bas proposé

1 Introduction

Dans cette annexe, nous allons calculer le gain du filtre proposé au chapitre 8 en utilisant la
méthode des modes pairs et impairs. Cette méthode met en relation les ondes de puissance

réfléchies et les ondes de puissance incidentes.
2 Calcul du gain du filtre

Le filtre est de la forme suivante :

HIBH.BS}".I'I'I.BH'IB

Enirée —p\_‘ ’J <— Sortie

Figure E.1 : Schéma du filtre.

[
I
i
4
gap

Avec la décomposition en modes pair et impair, il devient plus simple de calculer la matrice S
de ce coupleur, et ce d’autant plus qu’il présente un axe de symétrie.

Avant de procéder au calcul du gain nous devons d’abord remplacer le gap par son schéma
équivalent.

Le gap microruban peut étre remplacé par son schéma équivalent comme le montre la figure

L

Figure E.2 : Schéma équivalent du gap.
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

Les capacités shunts et séries du gap peuvent étre déterminé par [49] :

C, = 0.5C,
{Cg = 0.5C, — 0.25C,

Ou

CO & 0.8 S \Mo

S 0F/m) = (5%) () exp(ko)

Ce _ ET 0.9 S me

CeF/m) =12(5%) (5;)  exp(k)
Avec

¥ 0.619log(W /h) — 0.3853
mo_W[' og(W/h) = 0. ]pour0.1Ss/W§1
ko = 4.26 — log(W /h)
m, = 0.8675
w012 pour 0.1 <s/W < 0.3
k, = 2.043 (—)
h
1.565 1
Mg = ————
(W/h)0.16
ik o 0.03 pour 0.3 <s/W <1
¢ W/h

Mode pair

Le mode pair consiste a placer un mur magnétique Z = oo au niveau de I'axe de symétrie

Le schéma équivalent de la demi-section devient alors (Figure E.3).
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

i
El :lLPJ’z:U

v@2 H |

Fer——» |7,
.J’?e'("’?ﬂ.:'l Z
2 1L
1 T

Figure E.3 : demi-section du filtre pour le mode pair.

L’impédance d’entrée y.r de ce circuit est

Yer = Ye <l1/2> + :Ve(lz)

avec
. l
Y +jyitg (ﬁ 1/2>
l
Ye ( 1/2> =y l
Y1 tjyitg (.3 1/2)
l . l
Ye| Y/ | = jyvitg| B/,
et
() =y jerw + jy.tg(Bly)
e 2y, — cqwtg(Bly)
Sachant que

l Ao |
l + 1/2250 af=fo
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

. ) Ao 1
jepw +jyatg | B (g“ - 1/2>
ve(l2) =y, (E.10)
Ay 1
y2 —cpwtg| B (go - 1/2)

Mode impaire
Le mode pair consiste a placer un mur électriqgue Z = 0 au niveau de l'axe de symétrie

Le schéma équivalent de la demi-section devient alors (Figure E.4).
h
2 ::l“

w2 |1

Yyr——» [z,

{ I|
J’n'iz:'l Z, - "
I P

Figure E.4 : Schéma équivalent de la demi-cellule du filtre en mode impair.

L’impédance d’entrée y,r de ce circuit est

Yor = Yo (ll/2> +yo(l2) (E.11)
Avec
Yo <ll/2> = 1 (E.12)
jtg| B (ll/ 2)
Et
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

. . Ao 1
JCeqw +jyatg| B <§° ~ 1/2>
yollz2) =y, (E.13)
Ao 1
Y2 = Ceqwtg | B <§0 - 1/2)

Avec Ceq = Cp//2Cy

Posons
ll = alo
1
Ouolo<eac< "
Et normalisons par rapporta Ay, vy, et y, .
g = 2T o Ao
24T
Cpo CeqWo
B e etﬁ =
Y Ty

l (2 al )
}’ezv( 1/2) = jtg (770) = jtg(amx)

Ao Ly 2m (A ll)_
ﬁ(s 2>_/1(8 y) =025 - a)x

On peut aussi écrire :

On aura donc

jBix + jtg(m(0.25 — a)x)
1— Bixtg(m(0.25 — a)x)

Yen(l2) = (E. 14)
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Annexe E : Gain du filtre passe-bas proposé

Pour les paramétres du mode impair on aura :

jtg(amx)

Yon (ll/z) S (E.15)

JBeqx + jtg(m(0.25 — a)x)

= E.1
Yon (L) 1 = Peqxtg(m(0.25 — a)x) (E.16)
Et sachant que
i l .
Yer = }’13’e1v< 1/2) + ¥2Yen(l2)
i l .
Yor = }’1}’0N< 1/2) + y2yon(l2)
On aura finalement [49]
YorYo — YerYo
Sy1 = E.17
227 o + Yer) o + Yor) ( )
1
Avec Yo = S()_Q
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