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RÉSUMÉ

L’objectif de cette thèse est la réalisation d’une source de puissance pul-
sée à transistors GaN. Après une étude d’applications des micro-ondes de
forte puissance, ainsi qu’un état de l’art des sources, nous avons réalisé
deux prototypes de modules élémentaires d’amplification (bande large et
bande étroite). Le module bande large délivre 70 W CW de 1 à 2,5 GHz et
le module bande étroite délivre une puissance supérieure à 550 W de 1,1 à
1,3 GHz, avec un pic de 750W à 1,1 GHz, dans des impulsions de 500 µs avec
un rapport cyclique de 10 %. Une di�iculté est que les transistors GaN ont
des impédance d’entrée et de sortie faibles, entre 1 et 5Ω, di�icile à adap-
ter vers le standard 50 Ω sur une large bande, et qu’il faut combiner les
puissances de plusieurs transistors entre eux pour atteindre des puissan-
ces élevées, tout en assurant leur isolationmutuelle pour éviter la propaga-
tion de pannes et des oscillations. Nous avons développé un combineur de
puissance utilisant une préadaptation d’impédance avec un plan demasse
fendu permettant d’avoir une impédance d’entrée basse, 2,5Ω, et utilisant
un absorbant micro-ondes afin d’éviter de réfléchir les modes impairs, ce
qui permet d’isoler les transistors entre eux.

A BSTRACT

The goal of this thesis is to realize a pulsed power source with GaN tran-
sistors. A�er a study of the applications of high power microwaves, and a
stateof theart of the sources,we realized twoprototypesof elementary am-
plifier modules (wide and narrow band). The wideband module produces
70 W CW from 1 to 2.5 GHz, and the narrowbandmodule produces a power
higher than 550W from 1.1 to 1.3 GHz, with a 750Wpeak at 1.1 GHz, in 500µs
pulses with 10 % duty cycle. One di�iculty is that GaN transistors have low
input and output impedances, from 1 to 5Ω, di�icult to adapt towards the
50 Ω standard on a wide bandwidth, and that several transistors need to
be combined to reach high input powers, ensuring their mutual isolation
to avoid failure propagation and oscillations. We developed a power com-
biner using an impedance pre-adaptation with a defective ground plane
allowing to reach a 2.5Ω low input impedance, and using amicrowave ab-
sorber to avoid oddmode reflections, which allows themutual isolation of
the transistors.
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GLOSSA I R E

ADAPTATION D’IMPÉDANCE: processuspermettantd’optimiser le trans-
fert de puissance entre une source et une charge d’impédance di�érente
par une transformation de l’impédance de la charge en l’impédance de la
source. Désigne aussi par extension le résultat de ce processus.

AGREMI: «Agressionélectromagnétiqued’origine intentionnelle ».On la
qualifie « d’intentionnelle » pour la distinguer des agressions non intention-
nelles, causées par exemple par des radars.

CW: abbréviation de « continuouswave ». Forme d’onde en sinus perma-
nent. Voir chapitre 1 pour plus de détails.

DSSS: « Direct sequence spread spectrum ». Technique d’étalement de
spectre utilisant une modulation par des séquences numériques pseudo-
aléatoires.

FHSS: « Frequency-hopping spread spectrum ». Technique d’étalement
de spectre utilisant des sauts de fréquences.

HEMT: «High-electron mobility transistor ».

IEMI: « Impulsionélectromagnétique intentionnelle ».Désigneune forme
d’onde en pic. À ne pas confondre avec un signalmicroondes impulsionnel,
qui est un signal sinusoïdal modulé par un pic. On la qualife « d’intention-
nelle » pour la distinguer d’autres phénomènes provoquant des e�ets simi-
laires.

ITAR: « International tra�ic in arms regulation ». Ensemble de règlemen-
tations du gouvernement fédéral américain sur les importations et expor-
tations de matériel pouvant avoir un usage d’armement.

MASSE VIRTUELLE: Point ayant un potentiel nul pour des raisons de sy-
métries mais non relié physiquement à la masse.

MFP: «Microondes de forte puissance ».

NITRURE: Composé dans lequel 3 électrons sont pris à l’azote.
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PAE: « Power added e�iciency ». E�icacité en puissance ajoutée. Ratio
entre la puissance de sortie d’un amplificateur et la sommedes puissances
du signal d’entrée et de l’alimentation continue.

RMS: « Rootmean square ». Racine carrée de lamoyenne des carrés. Uti-
lisée dans deux grands cas: la puissance e�icace, et la moyenne d’une er-
reur.
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I N T RODUCT ION ET OBJ ECT I FS DE L A THÈSE

De nombreuses applications nécessitent le recours à des micro-ondes
de fortes puissances, qu’il s’agisse des radars, des émetteurs telecom, dans
l’environnement civil ou militaire.

Idéalement, ces sources doivent présenter des caractéristiques di�icile-
ment compatibles, telle la puissance, la largeur de bande, l’agilité, la com-
pacité. L’objectif de cette thèse s’inscrit dans ce cadre : il s’agit de proposer
un technologie et une architecture assurant un bon compromis entre ces
di�érents critères sur une bande de 1 à une dizaine de GHz.

En ce sens, nous ferons un état de l’art des di�érentes technologies exis-
tantes et montrerons en quoi le GaN est une alternative pertinente aux so-
lutions traditionnelles. Nous conclurons par la nécessité de combiner e�i-
cacement un grand nombre de transistors entre eux. Des études de concep-
tions et des réalisations pratiques illustreront ces propos.

xxv





Première partie

M I C ROONDES DE FORTE PU I SS ANCE , A PP L I C AT I ONS
ET ÉTAT DE L’A RT DES SOURCES

Cettepremièrepartieprésenteraunpanoramadesnombreuses
applicationsquinécessitentdesmicroondesde fortepuissance,
avecune focalisationparticulière sur lesapplicationsmilitaires.
Ensuite nous allons faire un état de l’art des di�érentes techno-
logies existantes etmontrerons l’intérêt de la technologie GaN.
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M I CRO -ONDES DE FORTE PU I SS ANCE

Unsignalmicro-ondes impulsionnel simple, telqu’illustrédans la figure 1,
est un signal sinusoïdal, dans la gammede fréquences dite desmicroondes
modulé en amplitude par des impulsions. Cette gamme de fréquences est
comprise entre 300MHzet 300GHz,mais nos applications se situent plutôt
entre 1 et 10 GHz. De nombreuses applications, dont les principales feront
l’objet du prochain chapitre, nécessitent ce type de signaux. Les solutions
actuelles permettant de les générer ont des performances limitées. L’ob-
jectif de cette thèse est de réaliser un amplificateur pour ce type de signaux
permettant d’avoir le meilleur compromis possible entre les di�érents cri-
tères de performances.

Les paramètres essentiels d’un tel signal, montrés figure 1, sont la fré-
quencede la porteuse, appelée simplement « la » fréquence, la duréed’une
impulsionet lapériodede répétitiondes impulsions.Onnommerapport cy-
clique le rapport entre la durée d’une impulsion et la période de répétition.
Dans la littérature russe, le rapport inverse est parfois utilisé.

Durée d'impulsion

Période

Période des impulsions

CW
(Continuous Wave)

Impulsionnel
simple

Variation de la fréquence

Impulsionnel
complexe

Durée et période
irrégulières

Variation
d'amplitude

Crête crête
RMS crête
RMSmoyen

FIGURE 1 – Signauxmicroondes continu, impulsionnel simpleet impulsionnel com-
plexe.
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4 MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

Dans le cas le plus simple, le signal est à fréquence constante et les im-
pulsions sont périodiques. Dans des cas plus complexes, la fréquence du
signal peut varier, y compris à l’intérieur d’une impulsion, la durée et la pé-
riode des impulsions peuvent ne pas être régulières, et l’amplitude des im-
pulsions peut varier, y compris à l’intérieur d’une impulsion.

RMS: « Root
mean square ».

Racine carrée de la
moyenne des carrés.
Utilisée dans deux

grands cas: la
puissance e�icace,

et la moyenne d’une
erreur.

Lorsque l’on parle de la puissance d’un signal impulsionnel, il est néces-
saire de préciser de quelle puissance on parle, puisque la puissance d’un
tel signal varie. Pour un signal sinusoïdal continu, la puissance peut être
définie de deux manières : la puissance crête et la puissance e�icace, ap-
pellée aussi puissance RMS. Sauf mention contraire, les puissances men-
tionnées dans cette thèse seront des puissances RMS. Dans le cas d’un si-
gnal impulsionnel simple, la puissance RMS à l’intérieur d’une impulsion
et la puissancemoyenne de l’intégralité du signal doivent être distinguées.
On nommera la première « puissance RMS crête », et la seconde puissance
moyenne.

Beaucoup d’applications ont besoin d’une forte puissance dans l’impul-
sion,mais peuvent se contenter d’une puissancemoyenne faible. C’est une
des raisons pour laquelle les signaux impulsionnels sont utilisés. Ceci per-
met de les générer plus facilement quedes signaux continus demêmepuis-
sance crête, de réduire la dissipation thermiqueainsi que la consommation
électrique.



2
APP L I C AT I ONS DES M I CRO -ONDES DE FORTE PU I SS ANCE

2.1 RADARS ET LEURS CONTRE-MESURES

Un radar primaire
est un radar basé
uniquement sur la
réflexion passive de
l’onde
électromagnétique
sur sa cible,
contrairement au
radar secondaire qui
utilise un
transpondeur.

La génération de micro-ondes de forte puissance est cruciale pour les
radars, car la puissance transmise par le radar conditionne directement
sa portée. En e�et, dans le cas d’un radar primaire, l’onde électromagné-
tique doit être su�isamment puissante pour être supérieure au plancher
de bruit des récepteurs du radar après l’aller et le retour. Lors de l’aller,
l’onde subie une atténuation d’espace libre proportionnelle au carré de la
distance. Idem lors du retour. Ainsi, l’atténuation totale est proportionnelle
aubicarréde ladistance. La figure 2 illustre cepoint. Pourdoubler la portée,
il faut donc multiplier par 16 la puissance émise.

Cible

Radar

FIGURE 2 – Principe de l’équation du radar. Adapté de [137]

Or, certaines applications nécessitent une longue portée. Un radar de
contrôle aérien doit couramment couvrir une zone d’au moins 100 km de
rayon. La détection d’objets spatiaux nécessite quand à elle des dizaines
de milliers de km. On peut certes gagner un peu en utilisant des antennes
à fort gain, mais ces antennes deviennent rapidement très encombrantes,
comme celle de la figure 3, ce qui pose d’autres problèmes comme la di�i-
culté du support mécanique. Enfin, dans une optique militaire, il est inté-
ressant d’avoir des radars qui portent plus loin que ceux de l’ennemi.

Cependant, les radars primaires ne sont pas les seules application néces-
sitant une forte puissance. Le brouillage des radars le nécessite également.
Certes, dans le cas d’un brouillage radar, le signal du brouilleur a un avan-

5



6 APPLICATIONS DES MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

FIGURE 3 – Antenne de 15m de diamètre d’un radar en bande C (4 - 8 GHz) de la
NASA, de 3MW. Ce radar sert à l’observation des objets astronomiques.

tage sur le signal du radar : il ne doit e�ectuer que l’aller, et son atténuation
d’espace libre n’est proportionnelle qu’au carré de la distance. Cependant,
unbrouilleur nécessitemalgré toutde fortespuissances car il émet souvent
en dehors du lobe principal de l’antennedu radar brouillé. Or, ces antennes
sont le plus souvent très directives.

Les méthode de brouillage radar dépassent largement le cadre de cette
thèse, mais nous citerons deux techniques à titre d’exemple. La première
technique consistepourune cible àmasquer sa réflexion radar enémettant
un signal de bruit [96]. Cependant, certains dispositifs sont spécialement
conçus pour détecter ce type de signal de brouillage. Dans ce cas, émettre
un signal de brouillage facilite la détection de la cible [96]. Une autre tech-
nique consiste à ré-émettre des impulsions décalées dans le temps, cor-
respondant à une rotation de l’antenne du radar. Ceci permet de simuler
la réflexion d’une cible ayant un azimuth di�érent [96]. La figure 4 illustre
cette technique, appellée « inverse con scan ». Notons toutefois que ceci ne
changepas la provenancephysiquedes signaux : lamesure de la di�érence
de phase entre les signaux reçus par plusieurs antennes permet, malgré le
brouillage, de reconstituer l’azimuth réel de provenance [96]. Et ce, encore
plus facilement car la puissance émise par un brouilleur est supérieure à
celle émise par la réflexion naturelle du signal.

Il est intéressant pour un radar de travailler à des fréquences élevées.
Ceci permet d’avoir une résolution spatiale élevée et, à puissance et sur-
faces d’antennes constante, d’augmenter la portée. Toutefois, pour des fré-
quences trop élevées, la puissance disponible des sources diminue. Il y a
donc un compromis à faire entre ces deux paramètres. Les radars qui nous
intéressent fonctionnent quelque part entre 1 et 10 GHz.

Afindedéterminerprécisément ladistancequi sépare le radarde sacible,
lamesure du temps entre les signaux émis et reçus doit être la plus précise
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FIGURE 4 – Illustrationde la techniquedite dubrouillage à gain inversé (en : inverse
gain jamming), permettant de simuler la réflexion d’une cible ayant un
autre azimuth [96, nommé « inverse con scan » dans le texte].

possible. Sans rentrer dans le détail mathématique, ceci nécessite des si-
gnaux ayant une bande passante su�isante.

Les radars simples fonctionnent souvent dans une bande passante limi-
tée (quelques %) autour d’une fréquence constante. C’est le cas de la plu-
part des radars civils, notamment dans le contrôle aérien ou en météoro-
logie. Cependant, les radars destinés à fonctionner en environnement hos-
tile peuvent avoir intérêt à changer leur fréquence de fonctionnement. En
e�et, une des contre-contre-mesures les plus simples que peut appliquer
un radar face à un brouilleur est de changer sa fréquence de fonctionne-
ment demanière à travailler à une fréquence di�érente. Par conséquent, le
brouilleur a lui aussi intérêt à changer sa fréquence de travail pour pouvoir
suivre le radar.

Ce changement doit pouvoir s’e�ectuer su�isamment rapidement pour
que le brouilleur puisse faire la course au radar, et que le radar puisse lui
échapper. Nous parlons dans ce cas précis d’agilité en fréquence.

Nous avons parlé de radars au sens fort du terme, capables de détermi-
ner la position complète d’une cible, mais il est important de mentionner
aussi des radars plus rudimentaires. On pense immédiatement aux radars
de contrôle de la vitesse sur les routes,mais il faut aussimentionner les dis-
positifs anti-intrusion. Les brouilleurs permettent dans le premier cas de se
soustraire à l’obligation de respecter une vitessemaximale. Dans le second
cas, ils peuvent faciliter des méfaits (grand banditisme, terrorisme, ...). La
figure 5 montre un dispositif de détection d’intrusion par micro-ondes.
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FIGURE 5 – Système de détection d’intrusion par micro-ondes fonctionnant à 24
GHz. [88]

En résumé, les radars et leurs brouilleurs ont donc besoin de disposi-
tifs capables de générer des fortes puissances tout en étant agiles en fré-
quence.

2.2 TÉLÉCOMMUNICATIONS ET LEURS BROUILLEURS

Les télécommunicationset, encoreune fois, leursbrouilleurs sontd’autres
gros consommateurs de micro-ondes de forte puissance.

Un système de télécommunications a intérêt à utiliser de fortes puissan-
ces afin d’augmenter sa portée. Les systèmes de télécommunications ont
l’avantage par rapport au radar de subir une atténuation totale d’espace
libre proportionnelle au carré et non au bicarrée de la distance. D’ailleurs,
la plupart de ces systèmes utilisent des puissances beaucoup plus faibles
que les radars. Cependant, il faut malgré tout conserver une puissance suf-
fisante car la plupart des systèmesde télécommunications ont unplancher
de bruit beaucoup plus élevée que les radars.

Non seulement il faut de la puissance su�isante,mais la bande passante
doit également être su�isamment élevée pour pouvoir transférer de gros
volumes de données.

Le grand nombre d’objets communicants, le partage massif des bandes
ISM, dont la plus connue se situe de 2,4 à 2,5 GHz, la grande variété des pro-
tocoles (WiFI, Bluetooth, ZigBee, etc...), obligent les dispositifs à travailler
en environnement non-coopératif et à utiliser des techniques permettant
à la fois de limiter les interférences causées aux autres, et de tolérer celle
des autres. Bien que ces interférences soient le plus souvent involontaires
(qui a envie que sa souris sans-fil empêche son internet sans fil de fonc-
tionner?), les techniques utilisées pour résoudre ce problème sont issues
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de la guerre électronique. Les deux techniques communes sont l’évasion
de spectre par saut de fréquence (« Frequency-hopping spread sectrum »,
FHSS) et par séquence codée (« Direct sequence spread spectrum», DSSS).

Le saut de fréquence nécessite des sources agiles, capables de changer
rapidementde fréquence, tandisque les séquences codéesnécessitentune
bande passante élevée. On revient donc aux mêmes problématiques que
pour les radars.

Concernant les brouilleurs, il existe deuxmanières de brouiller un signal
variant en fréquences. Soit on brouille instantanément l’intégralité de la
bande de fréquences susceptible d’être utilisée par le dispositif que l’on
souhaite brouiller, soit on suit en temps réel la fréquence utilisée. Le pre-
mier cas nécessite une bande passante élevée, tandis que le second cas
nécessite d’être agile en fréquence. Notons que le suivi

temps-réel de la
fréquence du
dispositif brouillé est
délicat car empêcher
la réception de ces
signaux est
exactement le but du
brouillage!

La puissance émise par les brouilleurs nécessite d’être su�isamment éle-
vée pour empêcher la bonne réception des signaux émis par la cible. Dans
le cas d’un brouillage à large bande passante instantanée, il est nécessaire
d’employer des puissances encore plus fortes car la cible ne sera sensible
qu’aux fréquences qu’elle utilise.

Le brouillage des télécommunications, encore une fois, est particulière-
ment intéressant dans un scénario d’attaque. Il su�it d’imaginer ce que
donnerait uneattaque terroristedansuncontexteoù les forcesde l’ordrene
pourraientpluscommuniquerentreelles (figure6). Inversement, lebrouillage
des systèmesde télécommunicationsutiliséspar les criminels (parexemple,
les cartels mexicains) est d’un intérêt crucial pour les forces de l’ordre.

Nous sommes donc exactement dans lamême problématique que dans
la section précédente : nous avons besoin de sourcesmicro-ondes de forte
puissance, agiles et ayant une forte bande passante.

FIGURE 6 – Exemple d’antenne pour le réseau Rubis de la Gendarmerie nationale.
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2.3 COMPATIBILITÉ ÉLECTROMAGNÉTIQUE

Nous avons vu dans les sections précédentes que les micro-ondes de
forte puissance pouvaient perturber les émissions radios des télécommu-
nications et des radars. Mais la sensibilité aux champs électromagnétique
ne se réduit pas à la perturbations des transmissions radio : le fonctionne-
ment d’un appareil peut être directement perturbépar des champs électro-
magnétiques de forte intensité.

Cette susceptibilitéauxchampsélectromagnétiquesnedoitpasêtre confon-
due avec une perturbation des transmission radios d’un appareil. Car il ne
s’agit pas d’une gêne de ses télécommunications mais bien d’une gêne de
son fonctionnement. Par exemple, brouiller la connexion internet sans fil
d’unordinateur, typiquementduWiFioude la3G, l’empècheradeseconnec-
terà internet,maisne l’empècherapasd’utiliser le traitementde texte, contrai-
rement à une agression électromagnétique exploitant une susceptibilité
qui provoquera son plantage et obligera à le redémarrer. Cette agression
électromagnétique peut passer par une antenne, si l’appareil en a une. Ce
moded’entréedes agressions électromagnétiques est appelé « front door ».
Toutefois, l’ondeélectromagnétiquepeutaussipénétrerparundéfautdans
le blindage (trous d’aération trop grand sans grillage, câbles d’alimentation
non blindés et non filtrés, etc...) puis un couplage parasite (ligne longue sur
un circuit imprimé, câble reliant un interrupteur, etc...). Les agressions élec-
tromagnétiques les plus fortes peuvent même dégrader l’appareil victime.
Ces susceptibilités peuvent être limitées par une conception soignées, res-
pectant les règles de l’art. Par exemple, les trous d’aération peuvent être
munisd’ungrillagepermettantd’éviter l’éntréed’ondesélectromagnétiques,
lesentréesd’alimentationpeuventêtremunisd’un filtre correctementmonté,
et ainsi de suite. Le lecteur pourra se référer à un manuel de compatibilité
électromagnétique, comme ceux de Michel Mardiguian[82] et d’Alain Cha-
roy[27, 28].

Notons que ces agressions électromagnétiques ne sont pas toujours vo-
lontaires. Les radars sont par exemple une source courante d’agressions
électromagnétiques non intentionnelles. Ces agressions sont l’objet de la
compatibilité électromagnétique, abrégée « CEM », en tant que domaine
d’étude.En tantquenorme, laCEM imposeune limite supérieureauxchamps
électromagnétiquesémispar lesappareils, etune limite inférieureauxchamps
électromagnétiques auxquels un appareil peut être exposé sans dysfonc-
tionnement.

Lesagressionsélectromagnétiques intentionnelles sontparticulièrement
insidieuses car elles n’attirent pas l’attention : qui imaginerait, face à un or-
dinateur en panne, qu’il puisse s’agir d’une agression électromagnétique?
Elle fournissent par leur discrétion un avantage à l’attaquant par rapport
aux méthodes plus conventionnelles.

L’étude des vulnérabilités des appareils électroniques comporte deux as-
pects. D’une part, un aspect o�ensif, dont le but est d’attaquer les électro-
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niques de l’ennemi. D’autre part, un aspect de tests, pour vérifier les vul-
nérabilités de nos équipements face à ces menaces. Certains systèmes de
tests sont d’ailleurs beaucoup plus agressifs que les armes elles-mêmes.

Les essais de compatibilité électromagnétiques, qu’ils soient dans une
optique d’agressions intentionnelles ou non, nécessitent d’être e�ectués
sur une large bande, parfois plusieurs décades. S’il est possible d’utiliser
plusieurs sources pour couvrir toute la bande, il est beaucoupplus pratique
d’enavoirqu’uneseule.Cesessaisnécessitentde fortespuissancesde l’ordre
du kW crête. De plus, il est souhaitable d’avoir de la souplesse dans les
formesd’ondes.Carbienque lesnormesdeCEM imposentdes formesd’ondes
bien définies, la réalité du terrain peut être très variée. Enfin, l’agilité en
fréquence est également souhaitable, afin que les essais soient les plus ra-
pides possibles.

La figure 7 montre un exemple d’essai de susceptibilité électromagné-
tique sur du matériel militaire, e�ectué dans un laboratoire de Corée du
Sud.

FIGURE 7 – Essai de susceptibilité électromagnétique sur du matériel militaire, ef-
fectué dans un laboratoire de Corée du Sud [115].

En résumé,dans tous ces cas, nousavonsbesoinde sourcesmicro-ondes
de forte puissance, couvrant une large gamme de fréquences, agiles en fré-
quence et ayant une forte bande passante.

2.4 TRANSMISSION D’ÉNERGIE

L’utilisationdemicro-ondesde fortepuissancepour transporterde l’éner-
gie électrique sans fil est une application fréquemment évoquée [68, 112].
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Disons-le clairement, nous ne nous attendons pas à des miracles dans ce
domaine. L’installation de fermes de panneaux solaires dans l’espace qui
renverraient leurénergie sur la terregrâceàdes transmetteursmicro-ondes
est peu réaliste. Quant au remplacement des lignes haute tension par des
dispositifs de transmission d’énergie sans fil basés sur des micro-ondes de
forte puissance, cela pourrait poser de gros problèmes : perturbation des
télécommunications sans-fil et perturbations des électroniques des avions
volantàproximité.Car cesapplicationsnécessitentparnaturede très fortes
puissances : plusieurs centaines de kilowatts.

Cependant, dans le domaine de la transmission de faibles puissances,
par exemple pour alimenter un téléphone portable ou pour faire voler un
petit drone, ces solutions peuvent être très intéressantes. D’ailleurs, les es-
sais dans ce domaine sont très concluants : dès 1966, William C. Brown fai-
sait voler un petit hélicoptère alimenté par un faisceau demicro-ondes [22,
23]. La figure 8 montre William C. Brown en train de faire ces essais.

Les transistors GaN sont clairement désavantagés par rapport aux ma-
gnétronsàcausede leurplus faible rendement,mêmeen travaillantàbande
étroite. Cependant, les transistorsGaNseprêtentmieux (voir supra) que les
magnétrons aux applications nécessitant un dépointage du faisceaux émis,
ce qui pourrait être intéressant pour la transmission de puissance vers des
appareils mobiles.
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FIGURE 8 – Essai de petit hélicoptère alimenté par micro-ondes de fortes puissan-
ces. [22, 23] On voit clairement le tube d’émission et son réflecteur pa-
rabolique.





3
SOURCES DE M I CRO -ONDES DE FORTE PU I SS ANCE

Nous avons vu dans le chapitre précédent lesmultiples applications des
sources de micro-ondes de forte puissance, agiles en fréquence et ayant
une large bande passante. Dans ce chapitre, nous allons examiner les di�é-
rentes grandes familles de sources, et montrer leurs avantages et inconvé-
nients respectifs. Voir chapitre 1 pour

la distinction entre
les puissances
« crête crête », « RMS
crête » et « RMS
moyenne ».

Les principaux critères de performance des sources de micro-ondes de
forte puissance se divisent en deux catégories. D’une part, des critères de
performances portant sur les signaux pouvant être générés : puissance, lar-
geurdebandepassante instantannée, agilité en fréquenceet souplessedes
formes d’ondes. D’autre part, des critères liés à l’utilisabilité pratique de la
source : fiabilité, rendement, coût et robustesse.

Nous distinguons deux notions proches, mais di�érentes : la largeur de
bande passante instantanée et l’agilité en fréquence. L’agilité en fréquence
désigne l’aptitude à faire varier rapidement la fréquencedu signal de sortie,
tandis que la largeur de bande passante désigne l’aptitude à émettre simul-
tanément plusieurs fréquences. Par exemple, un brouilleur avec suivi de la
fréquence du signal brouillé aura plutôt besoin d’une forte agilité en fré-
quence, tandis qu’un brouilleur de barrage, qui brouille un intervalle de fré-
quence sans suivre la fréquence du signal brouillé aura plutôt besoin d’une
forte bande passante.

MAGNÉTRONS TUBES À ONDES
PROGRESSIVES

ÉTAT SOLIDE

Bande
large

Bande
étroite

Autres GaN

Puissance

Largeur de bande instantanée

Agilité en fréquence

Fiabilité

Dépointage (contrôle de phase)

Souplesse des formes d’ondes

Rendement

TABLE 1 – Récapitulatif des avantages et inconvénients des di�érentes sources de
puissance.

15



16 SOURCES DE MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

Dans le cas particulier d’un amplificateur de puissance, nous distingue-
rons le rendementenpuissanceajoutée, abbrégéPAE, et le rendementd’ali-
mentation. Le rendementenpuissanceajoutéeestdéfiniparηPAE =

Psortie
Pentrée+Palimentation

,
tandis que le rendement d’alimentation, ou rendement de drain est défini
par ηDC =

Psortie
Palimentation

. Ces deux valeurs sont proches pour un gain su�isant.
La PAE est un vrai rendement, mais le rendement d’alimentation est plus
pratiqueàmanipuler.Parexemple, la consommationélectrique totaled’une
chaîne d’amplification est calculée par Palim = P1

ηDC,1
+ P2

ηDC,2
+ ... + Pn

ηDC,n

avec le rendement d’alimentation, et par Palim = P1−P0
ηPAE,1

+ P2−P1
ηPAE,2

+ ...+
Pn−Pn−1
ηPAE,n

avec la PAE. Ces deux rendements sont proches lorsque le gain est
supérieur à environ 10 dB.

Commençons par lesmagnétrons. Unmagnétron est un tube à vide sans
grille d’arrêt, avec une cathode centrale chau�ée par un filament, et une
anode massique et concentrique munie de plusieurs cavités résonnantes.
Ces dispositifs sont auto-oscillants. Ils sont très fiables, robustes, et éco-
nomiques à produire. Ce sont les sources utilisés dans les fours à micro-
ondes. Le magnétron de base produit environ 1 kW à 2,5 GHz, mais des
modèles militaires ou industriels permettent de produire des impulsions
ayant une puissance beaucoupplus élevée. Leur principal inconvénient est
leur manque total d’agilité en fréquence, dû à l’utilisation de cavités réson-
nantes.Certainsmagnétronsontdescavités résonnantes réglablesmécani-
quement,mais ce réglage est trop lent. Laplupart desmagnétronsn’ont au-
cun réglage de la fréquence. Quant à la phase, elle est di�icilement contrô-
lable, bien que ceci ne soit pas impossible. Toutefois, il n’y a aucun pro-
blème de synchronisation car plusieurs magnétrons auront tendance à se
synchroniserautomatiquementensembleparverrouillaged’injection 1(« in-
jection locking ») [2, 3, 103] dès qu’un couplage, même faible, existe entre
eux. Leur rendement d’alimentation dépasse les 80 %.

Les tubesàondesprogressives sontquant àeuxdesdispositifs amplifica-
teurs : ils ne créent pas de signal mais amplifient un signal pré-existant. Ils
ont une forte puissance, une grande largeur de bande instantanée et égale-
ment une forte agilité en fréquence. Cependant, ilsmanquent de souplesse
dans les formes d’ondes de l’enveloppe du signal amplifié. Bien qu’il soit
possible de contrôler la phase de sortie, ils se prêtent mal au dépointage
par contrôle de phase. D’une part, bien qu’ils produisent de fortes puissan-
ces, ils sont gros, et leur utilisation dans des systèmes avec un dépointage
nécessiterait autant de tubes que d’antennes. D’autre part, la di�érence de
phase entre l’entrée et la sortie n’est pas toujours prédictible ni toujours
stable. Le rendement d’alimentation desmodèles à bande passante étroite
se situe autour des 80%,mais le rendement desmodèles àbandepassante
supérieure à l’octave est plutôt autour de 30%.

1. Cet e�et est connu depuis Christian Huygens, 1665, soit 260 ans avant les premiers
magnétrons.
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Les amplificateurs à état solide ont de bonnes performances en largeur
de bande instantanée, agilité en fréquence, fiabilité, contrôle de la phase
et souplesse des formes d’ondes, mais leurs puissances de sortie n’étaient
pas très élevées jusqu’à présent. Toutefois, les récents progrès des semi-
conducteurs à grand gap, en particulier la filière nitrure de gallium (GaN)
ont grandement amélioré ce point. Leur rendement en classe C autour de
la bande L est d’environ 30 % pour des amplificateurs multi-octaves, 50 %
pour un amplificateur à une octave et 70 % pour du bande étroite.

La figure 9 présente une comparaison des di�érentes technologies de
semiconducteurs selon di�érents facteurs de mérite.

1 1,7 2,8

178

272

1
11 10

27

178

1

0,32
0,45

4,6

1,4

Si GaAs InP 4H SiC GaN on SiC

Johnson

Baliga Haute Fréquence

Keyes

𝐸𝐶 ∙ 𝑣𝑆𝐴𝑇
𝜋

𝜇 ∙ 𝐸𝐶
2

𝜆 ∙
𝑣𝑆𝐴𝑇
𝜖𝑟

Limitations en puissance

Limitations thermiques

FIGURE 9 – Comparaison de di�érents facteurs de mérite de di�érentes technolo-
gies de semiconducteurs [14, 83].

Le facteurdeJohnson [83]estproportionnel auproduit entre la fréquence
maximale d’un transistor et sa tension maximale. C’est un indicateur de la
capacité à obtenir des fortes puissances crêtes.

Le facteur de Baliga haute fréquence [14] est inversement proportionnel
au produit de la résistance à l’état ON du transistor et de sa capacité. C’est
un indicateur des pertes du transistor enmode de commutation. Il indique
la capacité à réaliser des amplificateurs à fort rendement.

CW:
abbréviation de
« continuous wave ».
Forme d’onde en
sinus permanent.
Voir chapitre 1 pour
plus de détails.

Le facteur de Keyes [14] indique la capacité d’une technologie de semi-
conducteurs a évacuer la chaleur produite par les pertes de commutation.
Il indique la capacité à fournir de fortes puissances CW.

De la comparaison de ces facteurs de mérite, il ressort que le GaN dé-
passe de loin les autres technologies de semiconducteurs quant à la géné-
ration de fortes puissances, tout en associant une large bande passante et
une agilité en fréquence.

À ce titre, nous allons étudier dans cette thèse la conception d’amplifica-
teurs de puissance à base de nitrure de gallium (GaN).





4
É TUDE DE D I S PON I B I L I T É DES TRANS I STORS GAN

Nous avons vu dans les sections précédentes que les semiconducteurs
en technologieGaNpouvaientapporterdes réponsesànosproblématiques.
Nous n’allons pas concevoir dans le cadre de cette thèse de transistors GaN
pourdeux raisons.D’unepart, la conceptionde transistorsdépasse le cadre
de nos travaux. D’autre part, nous avons besoin de diminuer les sources
d’incertitudeafind’être sûrsd’arriverà réaliserquelquechosequi fonctionne
dans les délais impartis. Nous allons donc faire une étude des di�érents
transistors disponibles sur le marché.

4.1 ACTEURS DE LA FILIÈRE GAN

La première étape de l’étude a été un inventaire des acteurs capables
de fabriquer des composants à base de nitrure de gallium. La liste de ces
acteurs au début de cette thèse est récapitulée dans le tableau 2.

Pourtant, parmi touscesacteurs, seulsquelques-uns fabriquentdes tran-
sistors ennitruredegalliumenboîtier susceptibles d’être intéressants pour
nos applications. Les principales raisons expliquant cela sont :

• Beaucoup de fabricants ne proposent que des transistors GaN desti-
nés aux alimentations à découpage. Ces transistors sont capables de
supporter des courants et tensions très élevées, mais leur fréquence
de fonctionnement est très basse. Par exemple, la feuille de carac-
téristiques du MGG1T0617D de chez microGaN GmbH ne mentionne
même pas la fréquence maximale de fonctionnement [4].

• Aucontraire, certains se sont spécialisésdans les très hautes fréquen-
ces. Par exemple, HRL Laboratories ne propose que des transistors
au-delà de 70 GHz.

• Certains acteurs sont liés à la défense américaine et vendent leurs
produits seulement à cette dernière. C’est le cas, par exemple, deBAE
et de Raytheon [1–3]. Peu d’informations publiques sont disponibles
à leur sujet.

• Certains acteurs ne font quedu surmesure et n’ont pas de transistors
prêts à être achetés. C’est le casdes III-V Labs et duFraunhofer IAFpar
exemple.

• Demême, certains acteurs ne vendent quedes circuits à basede tran-
sistors GaN et non pas des transistors GaN unique.

• Enfin, certains fabricants ne proposent pas de transistors ayant une
puissance su�isante pour nos applications.

19
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FABRICANT COMMENTAIRES

Aethercomm Pas de transistor seul.

BAE [124, 130] Lié à la défense US. Peu d’informations publiques.

CREE

Eudyna Devenu Sumitomo. Voir Sumitomo.

Fraunhofer IAF Pas de transistor seul.

Freescale O�re peu développée.

HRL Laboratories Au-delà de 70 GHz seulement.

III-V Labs Ne fait que du sur mesure.

Integra

MACOM

microGaN GmbH Basse fréquence seulement.

Microsemi

Mitsubishi Manque de puissance.

National Research
Council Canada

Ne fait que du sur mesure.

Nitronex Racheté récemment par MACOM. Voir MACOM.

NXP

OMMIC Manque de puissance.

Raytheon [102,
124]

Lié à la défense US. Peu d’informations publiques.

Rockwell Racheté par Teledyne. Voir Teledyne.

RFMD

Sumitomo

Teledyne Cougar

Toshiba

Triquint

UMS

TABLE 2 – Acteurs capables de fabriquer des composants en technologie GaN au
début de cette thèse.
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FABRICANT ORIGINE

CREE États-Unis (Caroline du Nord)

Integra États-Unis (Kansas)

MACOM États-Unis (Massachusetts)

Microsemi États-Unis (Californie)

NXP Europe (Pays-Bas)

RFMD États-Unis (Caroline du Nord)

Sumitomo Japon

Teledyne Cougar États-Unis (Californie)

Toshiba Japon

Triquint États-Unis (Oregon)

UMS Europe (France + Allemagne)

TABLE 3 – Pays d’origine des fabricants intéressants.

Après avoir exclu les fabricants qui ne correspondent pas à nos besoins,
le tableau 3 récapitule les fabricants retenus pour la suite de l’étude, ainsi
que leurs pays d’origine.

4.2 PAYS D’ORIGINE DES ACTEURS DE LA FILIÈRE GAN

ITAR:
« International tra�ic
in arms regulation ».
Ensemble de
règlementations du
gouvernement
fédéral américain
sur les importations
et exportations de
matériel pouvant
avoir un usage
d’armement.

Dans un monde idéal, où doctorants et apprentis armuriers pourraient
librement acheter les composants qui les intéressent, le pays d’origine des
fabricants de transistors GaN n’aurait aucune importance. Dans la vraie vie,
compte-tenu des applications militaires plus que potentielles de ces com-
posants, le pays d’origine est une donnée non négligeable. Car rien ne sert
de courir après des transistors s’il ne partent pas à point à cause des restric-
tions d’exportation.

Le tableau 3 récapitule les pays d’origine des fabricants intéressants au
début de cette thèse.

On notera que UMS et NXP ont un accord : UMS fabrique les puces nues,
« die » en Anglais, et NXP les vend en boîtier.

Malheureusement, la plupart des fabricants de transistors en nitrure de
gallium sont états-uniens, ce qui pose de gros problèmes liés aux restric-
tionsd’exportation, enparticulierdusaux réglementations ITAR.Mêmesans
interdiction d’exportation, la plupart des fabricants américains font signer
à leurs clientsdesaccords sur l’utilisation finalequi en sera faite, qui posent
des problèmes pour les applications militaires.

NXP et UMS semiconductor sont en revanche totalement européens, ce
qui permet d’acheter leurs composants plus aisément.
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Cependant, bien que les transistors de NXP et UMS destinés à une uti-
lisation en continu soient compétitifs du point de vue de la puissance de
sortie par rapport aux autres fournisseurs, ils n’ont pas de transistors de
forte puissance impulsionnelle contrairement à MACOM ou CREE.

4.3 ANALYSE DE LA PUISSANCE MAXIMALE DE SORTIE DES TRANSIS-
TORS COMMERCIAUX

Après avoir listé les fabricants retenus pour notre étude, nous avons fait
un tableau récapitulatif des transistors intéressants pour nos applications,
avec leurs performances annoncées par le constructeur. Nous discuterons
plus loindesécartsentre lesperformancesconstructeuret lesperformances
réelles. Cette liste contient 180 transistors.

Nous avons exclus d’emblée les transistors ayant une puissance de sor-
tie inférieure à 50 W ou incapables de fonctionner à au moins 1 GHz. Pour
NXPet Integra, la barre a été fixée à 100W. Enfin, indépendamment de leurs
autres caractéristiques, nous avons exclu les transistors non recommandés
pour de nouvelles conceptions (« not for new design » en Anglais). Dans un
premier temps, compte-tenu de l’intérêt d’avoir de fortes puissances im-
pulsionnelles pour nos applications, seule la puissance crête est prise en
compte, indépendamment de la largeur d’impulsions.

Nous avons construit la figure 10 de la manière suivante. Tout d’abord,
nous fixons une bande passante relative minimale B, en se basant sur les
donnéesbrutes du constructeur. En e�et, certains transistors sont préadap-
tés, ce qui limite la bandepassante. La pertinencede cette donnée sera exa-
minée plus loin. Ensuite, pour chaque fréquence de la figure 10, nous sélec-
tionnons le transistor le plus puissant ayant une bande supérieure à B, et
nous relevons sa puissance. Bien entendu, ce processus est automatisé.

ADAPTATION
D’IMPÉDANCE :

Processus
permettant de
convertir les

impédances de
source et de charge
du transistor vers les

impédances
standard de 50 Ohm.

L’analyse des donnéesmontre qu’il y a un compromis entre la bandepas-
sante maximale instantanée et la puissance maximale atteignable. Un des
transistors permet d’obtenir 1000 W, mais à une seule fréquence. Jusqu’à
10 % de bande passante relative, on peut obtenir jusqu’à 900 W. Entre 10
et 20 %, on peut obtenir jusqu’à 700 W. Entre 20 et 30 %, on peut obtenir
jusqu’à650W.Enfin, au-delàde30%debandepassante, lapuissancemaxi-
male n’est plus que de 285 W.

Deux raisons expliquent cette tendance :

• Une raison technique. Les transistors ayant une forte puissance ont
descapacitésparasites trèsélevées.Cettecapacitéparasite rend l’adap-
tation d’impédance à l’extérieur du boîtier très di�icile. Une préadap-
tation d’impédance est donc intégrée dans le boîtier du transistor.
Cettepréadaptation restreint le fonctionnementdu transistorà labande
passante prévue par le fabricant.

• Uneraisoncommerciale : l’exportationde transistors capablesde four-
nir beaucoup de puissance sur des bandes passantes trop larges est
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FIGURE 10 – Puissancemaximale disponible par transistor au 26mars 2014 en fonc-
tion de la fréquence de fonctionnement. Les courbes sont ventilées
en fonction de la bande passantemaximale annoncée par le construc-
teur.

fortement régulée par le bureau du commerce américain (la plupart
des fournisseurs de transistors GaN étant en e�et américaine).

Onnoteraqu’il estparfoispossible,malgré lapréadaptation,de faire fonc-
tionner le transistor sur une bande passante plus large qu’annoncée par
le fabricant. Cependant, les fabricants sont très réticents à répondre à des
questions relatives à l’extensionde la bandepassante des transistors car ré-
pondre à ces questions pourrait constituer une violation des règles d’expor-
tation. En plus de limiter la bande passante instantanée, la préadaptation
a un second défaut : elle restreint le fonctionnement du transistor à une
bande de fonctionnement fixée à l’avance et restreint fortement les possi-
bilités de le faire fonctionner àuneautre bandede fréquence. Ceci explique
en particulier la présence de trois pics sur la figure 10 liés aux fréquences
d’utilisation les plus demandées. Le tableau 4 indique les bandes de fré-
quences les plus demandées ainsi que leurs applications.

Il est à noter que ces fréquences peuvent être intéressantes pour des
agressions électromagnétiques en « front door ». Ainsi, les transistors op-
timisés pour fonctionner dans ces gammes de fréquences restent intéres-
sants.
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BANDE DE FRÉQUENCES UTILISATION

1030 MHz Radar secondaire en aviation. Communica-
tion du radar vers le transpondeur [141].

1090 MHz Radar secondaire en aviation. Communica-
tion du transpondeur vers le radar [141].

1215 – 1390 MHz Radar primaire en aviation [49].

2700 – 2900 MHz Radar primaire en aviation civile et mili-
taire [50]. Radarsmétéorologiques [79, 95].

7700 – 10 000 MHz Communications par satellite, en particu-
lier militaires [58, 94]. Radionavigation ma-
ritime et aérienne [93].

TABLE 4 – Bandes de fréquences particulièrement utilisées.

4.4 LIMITES DE L’ANALYSE DE LA SECTION PRÉCÉDENTE

Après avoir fait une analyse globale des transistors disponibles sur le
marché, il est nécessaire d’examiner les limites de cette analyse.

D’une part, nous avons pris en compte dans cette analyse uniquement
les caractéristiquesa�ichéespar le fabricant. Ene�et, compte-tenudugrand
nombre de transistors, il est impossible d’étudier en détail les caractéris-
tiques de chaque transistor. Une telle analyse prendrait trop de temps par
rapport à l’évolution rapide de la technologie GaN. De plus, une telle ana-
lyse nécessiterait d’avoir accès aux modèles des composants ou de pou-
voir les caractériser sur un band load-pull. Certains transistors n’ont pas
de modèle disponible, et les fabricants sont réticents à distribuer les mo-
dèles de leurs composants. Quant auxmesures load-pull, elles nécessitent
d’acheter le composant, et prennent beaucoup de temps. Ces dernières ne
peuvent donc être faites que sur un petit nombre de composants.

BANC
LOAD-PULL :

Dispositif
permettant de
caractériser la

puissance de sortie
d’un transistor en

fonction de
l’impédance

présentée à sa
charge.

Les performances indiquées par le constructeur sont le plus souvent ba-
sées sur des analyses de type load-pull : pour chaque fréquence de fonc-
tionnement, le fabricant détermine les impédances optimales de source et
de charge pour lesquelles le transistor délivre la plus grande puissance, qui
est mesurée.

Ainsi, sur la seule puissance maximale pour chaque fréquence, les don-
nées constructeur sont globalement conformes à la réalité. Il y a de plus
quelques bonnes surprises car les fabricants ont tendance à prendre une
marge de sûreté.

Dans le cas d’un amplificateur à bande étroite, la puissance de sortie de
l’amplificateur seradoncconformeàcequiauraétéanticipévoiremeilleure.
Par exemple, l’amplificateur bandeétroite du chapitre 7produit 650Wavec
un transistor spécifié pour 500 W.
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FABRICANT
MODÈLE

BANDE
PASSANTE
[MHz]

PUISSANCE CRÊTE
MAXIMALE
DURÉE D’IMPULSION
RAPPORT CYCLIQUE

COMMENTAIRES

CREE
CGHV14500

1200 – 1400 500W, 500µs, 10%

Triquint
T1G2028536

0 – 2000 285W, 300µs, 10%

NXP
CLFG0035-100

0 – 3500 100W CW
Source
européenne.

NXP
CLFG0035-200

0 – 3500 200W CW
Source
européenne. En
développement.

TABLE 5 – Transistors particulièrement intéressants.

Cependant, pour des raisons physiques, il est impossible de fournir pour
l’ensemble des fréquences de fonctionnement d’un amplificateur l’impé-
dance optimale. La principale raison pour cela est que les circuits d’adapta-
tion sont des circuits passifs (ne fournissant jamais d’énergie), et que cette
passivité impose des contraintes sur les impédances réalisables.

Ainsi, dans le cas d’un amplificateur large bande, la puissance de sortie
de l’amplificateur sera inférieure aux performances brutes du transistor an-
noncées par le constructeur. En e�et, dans un amplificateur large bande,
les impédances présentées au transistor ne sont pas optimales dans toute
la gamme de fréquences mais seulement proches de celui-ci.

Cette baisse est di�icile à quantifier, mais les premiers retours d’expé-
rience indiquent que la puissance obtenue se situe à environ 75 % de la
puissancemaximalepourunamplificateur 1:2,5 et àenviron30%de lapuis-
sance maximale pour un amplificateur 1:6.

Nous pouvons donc conclure que, bien que des écarts entre les perfor-
mances « constructeur » du transistor et les performances réelles soient
présents et inévitables, les performances « constructeur » restent un point
de comparaison pertinent entre les di�érents modèles.

4.5 QUELQUES TRANSISTORS PARTICULIÈREMENT INTÉRESSANTS

Lors de cette étude, quelques transistors particulièrement intéressants
pour nos applications ont été repérés. Le tableau 5 récapitule ces transis-
tors.



26 ÉTUDE DE DISPONIBILITÉ DES TRANSISTORS GAN

4.6 CONCLUSION PARTIELLE

L’analyse des performances des transistors à base de nitrure de gallium
du commerce montre que, en dehors des bandes classiques où des com-
posants préadaptés de forte puissance sont disponibles, seuls des transis-
torsnonadaptés sontdisponibles, et ces transistorsont leplus souventune
puissance maximale plus faible. C’est pourquoi il faut, afin d’avoir la puis-
sance dont nous avons besoins pour nos applications, combiner un grand
nombre de transistors entre eux.

Cette situation n’est cependant pas si mauvaise, et comporte même des
avantages :

• Les largeurs d’impulsions disponibles sont beaucoup plus élevées.
Parexemple, le transistorMAGX-001090-600L (1030– 1090MHz)ayant
une puissance crête de 600 W, ne supporte que des impulsions de
32µsavecun rapport cycliquede2%.Encomparaison, leCLF1G0035S-
100P (0 – 3500 MHz) supporte du 100 W continu.

• Les problèmes de dissipation thermique sont simplifiés, car la cha-
leur produite est répartie sur plusieurs transistors.

• Les transistors ayant une puissance de sortie plus faible sont plus fia-
bles que les transistors ayant une puissance de sortie plus élevée.

La limite de puissance par transistor qui nous intéresse est clairement
visible sur la figure 10 : il s’agit de la courbe au-dessus de laquelle la bande
passante annoncée devient inférieure à 30 %. Cette bande correspond, en
gros, aux transistors sans préadaptation.

En plus des avantages mentionnés au dessus, utiliser un grand nombre
de transistors permet, en cas de panne d’un transistor, de fonctionner à
puissance réduite avec les autres transistors. Ceci s’appelle la « dégrada-
tion douce ». Ainsi, la probabilité de panne brutale et totale du système est
fortement réduite.

Cependant, les stratégies actuelles pour combiner les puissances de plu-
sieurs transistors ont des limites, commenous allons le voir plus loin. Il faut
donc, afin de combiner e�icacement les puissances d’un grand nombre de
transistors, développer des stratégies innovantes. C’est l’objectif de la suite
de ce travail.



Deuxième partie

MODULES D ’AMPL I F I C AT I ON É L ÉMENTA I R E S

Nous allons examiner les généralités des amplificateurs à tran-
sistors. Après avoir vu la nécessité d’adapter les impédances,
nousallonsexaminer les techniquesd’adaptationd’impédance
qui nous seront utiles. Ces techniques seront utilisées pour la
conceptiondedeuxmodulesd’amplificationélémentaires50Ω
– 50Ω : unmodule large bande 1 – 2,5 GHz, 70 W CW, et unmo-
dule bande étroite 1,1 GHz, 750 W, 500 µs, 10 %.





5
GÉNÉRA L I T É S SUR L E S AMPL I F I C AT EURS DE PU I SS ANCE

Lesmodules d’amplification que nous allons développer étant basés sur
des transistors GaN, nous allons expliquer rapidement comment est fait un
transistor GaN et comment il se comporte.

HEMT:
«High-electron
mobility transistor ».

Un transistor est un composant à trois bornes : la source, la grille et le
drain. La figure 11montreunschémaencoupesimplifiéd’un transistorHEMT
GaN [24, 74, 80, 133]. Bien entendu, ce schéma est simplifié : les procédés
technologiques réels incluent plus de couches, les détails de fabrication va-
rient d’un fabricant à l’autre, et la fabrication des transistors GaN est un do-
maine en perpétuelle évolution.

SiC ou Si

GaN

AlGaN
SiN SiNS D

G

Gaz d'électrons

FIGURE 11 – Schéma en coupe simplifié d’un transistor HEMT GaN [133].

NITRURE:
Composé dans
lequel 3 électrons
sont pris à l’azote.

Fabriquer du nitrure de gallium n’est pas une mince a�aire car, à tem-
pérature ambiante, le gallium est solide (mais il fond dans la main), tandis
que l’azote est un gaz. La fabrication de GaN massif est possible, mais très
di�icile et coûteuse. Il est beaucoup plus simple de faire croître du nitrure
de gallium sur un substrat préexistant. Les plus courants sont le silicium Si
et le carbure de silicium SiC. D’autres substrats exotiques comme le saphir
existent, mais ils sont très rarement utilisés.

Le fonctionnement d’un transistor GaN est basé sur la formation spon-
tanée d’un gaz d’électrons bidimensionnel, abrégé « 2DEG » comme « 2D
electron gaz ». Cette formation est due à la polarisation piezoélectrique du
nitrure de gallium contraint par la couche de nitrure d’aluminium-indium
(AlGaN).

Les propriétés de transport de ce gaz sont modifiées par la tension pré-
sente sur la grille. Ainsi, la conductance entre la source et le train est modi-
fiée par la tension de grille. C’est cette variation de conductance que nous
allons exploiter pour faire des amplificateurs de puissance.

Lorsqu’une tension continue est appliquée sur le drain du transistor, et
qu’une tension variable est appliquée sur la grille du transistor, les varia-
tionsde la tensiondegrilleprovoquentdesvariationsde la tensiondedrain.

29
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Ainsi, de manière simplifiée, un amplificateur à transistors est constitué
d’un réseau d’entrée, d’un transistor, et d’un réseau de sortie. Les réseaux
d’entrée et de sortie ayant tous les deux deux fonctions. D’une part, ils per-
mettent de séparer l’alimentation du transistor du signal haute fréquence.
D’autre part, ils permettent l’adaptation (voir supra) d’impédance du tran-
sistor.

Il existe plusieurs classes d’amplification, définies par les formes d’onde
d’entrée et de sortie du transistor. La figure 12 récapitule les principales
classes d’amplificateurs de forte puissance. Ces classes sont particulière-
ment intéressantes lorsque l’on souhaite faire des amplificateurs à fort ren-
dement, ou ayant des contraintes de linéarité : su�isamment linéaires ou
linéarisables par un dispositif extérieur.

vD iD
Classe A

Classe B

Classe C

Classe D

Classe E

Classe F

Classe D-1

Classe F-1

FIGURE 12 – Principales classes d’amplification de puissance.
Harmonique est

masculin, octave est
féminin. Les
anglo-saxons

appellent « première
harmonique » la

fréquence
fondamentale.

Les formes d’ondes du drain du transistor sont déterminées en grande
partie par l’impédance présentée au transistor par le réseau de sortie aux
di�érentsharmoniques.Ainsi,maîtriser ces formesd’onde impliquedepou-
voir choisir les impédances aux di�érents harmoniques.

Cependant, cela n’est pas possible pour nos applications, nécessitant
unebandepassante supérieureàuneoctave,pour la raison illustré figures 13
et 14. En e�et, le réseau de sortie est un réseau linéaire et invariant dans
le temps, donc l’impédance qu’il présente au transistor ne dépend que de
la fréquence. Or, dans le cas d’un amplificateur ayant une bande passante
supérieure à une octave, appliquer des impédances di�érentes aux di�é-
rents harmoniques nécessiterait d’appliquer une impédance di�érente à
la seconde harmonique du début de bande et la fréquence fondamentale
de la fin de bande, qui ont la même fréquence. Ceci n’est pas possible [34].
Même dans les cas où l’on n’a pas besoin de contrôler la seconde harmo-
nique, nous avons le même problème avec la troisième harmonique. C’est
typiquement le cas pour notre amplificateur large bande de 1 à 2,5 GHz, où
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la troisième harmonique du début de bande est trop proche de la fonda-
mentale au début de bande. Le problème est encore pire pour l’amplifica-
teur ultra large bande du chapitre 23, page 163, de 1 à 6 GHz, où la seconde
et la troisième harmonique sont dans la bande, commemontré figure 14.

1 2 3 4 5 6
Fréquence [GHz]

Impédance
optimale

Spectre

FIGURE 13 – Illustration de l’impossibilité d’une adaptation d’impédance multi-
harmoniques sur une bande passante supérieure à une octave. Cas
d’un amplificateur de 1 à 2,5 GHz.

1 2 3 4 5 6
Fréquence [GHz]

Impédance
optimale

Spectre

FIGURE 14 – Illustration de l’impossibilité d’une adaptation d’impédance multi-
harmoniques sur une bande passante supérieure à une octave. Cas
d’un amplificateur de 1 à 6 GHz.

D’autrepart, les formesd’ondesprésentées figure 12 sont à appliquer à la
partie active du transistor, sans les éléments parasites, dont la capacité de
drain. Or, les transistors de forte puissance sont souvent très gros. Ils ont
donc une forte capacité parasite. Compenser cette capacité de drain aux
di�érents harmoniques est très di�icile.

Enfin, les transistors de forte puissance ont souvent des lignes d’accès
très larges. Il faut donc utiliser des interconnexions entre lignes très larges
pourpouvoir faireun réseaud’adaptationd’impédancesmulti-harmoniques.
Ces interconnexions larges ont donc des éléments parasites élevés, ce qui
complique la maîtrise des harmoniques.

Pour toutes ces raisons, nous n’allons pas étudier plus en détail les dif-
férentes classes d’amplification. Notre travail consistera essentiellement
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à faire l’adaptation d’impédance de la fréquence fondamentale. Ce point
sera critique car les transistors de forte puissance ont souvent des impé-
dances de sortie très basses (environ 1Ω), tandis que 50Ω est l’impédance
standard de la grande majorité des équipements. Nous allons donc voir
dans la section suivante la conception d’un module élémentaire d’ampli-
fication large bande, et nous décrirons à cette occasion laméthode d’adap-
tation d’impédance LC en échelle.



6
MODULE D ’AMPL I F I C AT I ON L ARGE BANDE

Ce chapitre décrit la conception, la réalisation et la caractérisation d’un
amplificateur 1 – 2,5 GHz, 70 W CW, 50Ω- 50Ω.

6.1 CHOIX DU TRANSISTOR

Pour la conception de ce module d’amplification, nous avons choisi le
transistor NXP-CLF1G0035-100. Ce transistor a été choisi car, selon ses ca-
ractéristiques constructeur, il peut fonctionner de 0 à 3,5 GHz, et peut four-
nir une puissance de 100 W CW.

6.2 SCHÉMA DE L’AMPLIFICATEUR ET CONCEPTION

Le schéma retenu pour cet amplificateur est présenté figure 15. Comme
cet amplificateur est large bande, et comme nous avons vu dans le cha-
pitre 5, il est impossible de faire un réglagedes harmoniques car la seconde
harmonique du début de bande (2 GHz) se situe à l’intérieur de la bande
passante (1 – 2,5 GHz), et la troisième harmonique (3 GHz) est trop proche
de la finde labandepassante (3GHz). C’est pourquoi seule la fréquence fon-
damentale fait l’objet d’une attention particulière dans l’adaptation d’im-
pédance.

VGG = - 3 V

1 Ω
100 pF 2×100 pF

2×1 nF
1 Ω, 10 nF

1000 µF

VDD = 50 V

Sortie
70 W, 50 Ω

Entrée
4 W, 50 Ω

1 Ω, 100 nF
1 Ω, 10 µF

FIGURE 15 – Schéma de l’amplificateur large bande.

L’adaptation est faite par des réseaux LC en échelle. Cette technique per-
met la synthèse d’impédances basses (environ 5 Ω) sur le même substrat
que la sortie standard 50 Ω (pas de nécessité d’un second substrat à forte
permittivité). De plus, cette technique est plus compacte que le transforma-
teur quart d’onde, ce qui constitue un critère important pour cette étude.
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La détermination des valeurs exactes s’est faite par optimisation numé-
rique de la puissance de sortie. Un calcul manuel serait bien trop di�icile,
car l’impédancedesortiedu transistorn’estpasune résistancepure.Cepen-
dant, l’optimisation numérique nécessite de connaître le nombre de com-
posants du circuits, car l’optimiseur utilisé ne sait pas rajouter des compo-
sants si besoin,mais uniquementdéterminer leur valeur. Deplus, il est utile
d’avoir une estimation initiale des valeurs du réseau afin que l’optimiseur
converge plus facilement vers la solution. Une discussion sur lesméthodes
de calcul est présentée dans l’annexe B.

Les inductances sont réaliséesà l’aidede lignesmicrorubanétroites.Pour
ce qui est des capacités, des capacités monocouche ont été retenues, sauf
près de la sortie 50 Ω où une ligne microruban large est utilisée. En e�et,
la tension aux bornes de cette capacité est trop élevée pour les capacités
monocouche standard. Des formules approximatives de conversion entre
lignesde transmissionsetélémentsdiscrets (inductanceset capacités) sont
disponibles en annexe C.

Le découplage de la tension de grille se fait par un réseau RC passe-bas,
afin d’éviter les problèmes de stabilité.

10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G 10G
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Sans résistances

FIGURE 16 – Impédance du réseau de découplage de la tension continue de drain
en fonction de la fréquence, avec et sans les résistances.

Le découplage de la tension de drain utilise une gamme de capacités,
afin d’assurer un découplage optimal aussi bien en hautes fréquences (à
2,5 GHz) qu’en basses fréquences (impulsions à 200 Hz). En e�et, bien qu’il
soit principalement conçu pour des applications en CW, cet amplificateur
est susceptibled’êtreutiliséen impulsions. La figure 16montre l’impédance
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simuléedu réseaudedécouplagede la tensiond’alimentationdedrainavec
et sans les résistances. Comme on peut le voir, le réseau de découplage a
une impédance inférieure à 1,5Ω de 100 Hz à 10 GHz. Les résistances en sé-
rie avec les capacités de 10 nF à 10 µF permettent d’éviter une résonance
parasite à 6,8 MHz. Contrairement au réseau de découplage de l’amplifica-
teur à bande étroite (voir figure 28), la résonance est ici de forte valeur.

Il est à noter que ce réseaudedécouplageaété simplifié et améliorépour
l’amplificateur à bande étroite décrit dans la section 7.2.
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FIGURE 17 – Facteurs de stabilité µ et µ’ d’une ancienne version de l’amplificateur.

L’étudede la stabilitédescircuitsnon-linéairesestunsujet très complexe.
Une approche simplifiée a été utilisée ici : la stabilité a été vérifiée par si-
mulation en petits signaux en utilisant les facteurs de stabilité µ et µ’ [44,
101]. Afin de tenir compte des e�ets d’auto-polarisation, ces facteurs de sta-
bilité ont été calculés à partir des paramètres S de l’amplificateur polarisé
au point de fonctionnement ayant le plus fort dD/dVG. Nous avons rajouté
pour le calcul de ces coe�icients un atténuateur de 0,2 dB car les modèles
utilisés simulent certains composants à faibles pertes comme des compo-
sants sans pertes. Cette di�érence est négligeable dans le calcul des per-
formances mais pose des soucis, principalement numériques, lors de la si-
mulation de la stabilité. La figure 17 montre les facteurs de stabilité µ et
µ’ calculés ainsi. Nous obtenons une stabilité inconditionnelle sur presque
toute la bande, et une stabilité conditionnelle sur deux zones très étroites à
341MHz et à 2,5 GHz. La stabilité conditionnelle à 2,5 GHz ne devrait pas po-
ser de problèmes puisque c’est dans la bande de fonctionnement. Quand à
celle à 341MHz, les valeurs ne sont pas tropmauvaises. En résumé, nous ne
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devrions pas avoir de problèmes d’instabilité. Ce point a été confirmé lors
des mesures : aucun soucis de stabilité n’est apparu.

6.3 MODÉLISATION DES VARIATIONS DE LARGEUR ET DES JONCTIONS

Les variations de largeur (« step ») des lignesmicroruban et les jonctions
en T ont un e�et non négligeable sur le circuit électrique et doivent donc
être modélisées. Les variations de largeur ne posent aucun problème par-
ticulier : le modèle d’ADS, basé sur le calcul de la variation de largeur d’un
guide d’ondes équivalent à murs magnétiques, fonctionne très bien. Par
contre, lemodèle d’ADS des jonctions en T ne fonctionne plus du tout pour
les jonctions larges, telles qu’utilisées à proximité du transistor. En e�et, ce
modèle ne contient que des éléments parasites localisés (inductances et
capacités). Ceci fonctionne très bien pour des lignes étroites, mais plus du
tout pour des lignes larges. Une version précédente de cet amplificateur,
conçue avec ce modèle, a été simulée en électromagnétique. Le résultat
est sans appel : puissance quasi-nulle.

FIGURE 18 – Modèle Momentum de la jonction en T utilisée dans l’amplificateur
large bande. Les flèches jaunes indiquent la position du plan de réfé-
rence.

Pour pouvoir modéliser les discontinuités, nous avons utilisé le modèle
Momentum de jonction en T de la figure 18 pour obtenir ses paramètres S.
Ce simulateur utilise une méthode des moments planaire. Des lignes sup-
plémentaires sont rajoutées à la jonction, et supprimées après la simula-
tion par calcul, afin que lemode de propagation soit bien établi, et d’éviter
les e�ets de discontinuité liés aux ports de simulation. Cette suppression
des lignes d’accès, qui est plus exactement un déplacement des plans de
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référence, est faite automatiquement par le simulateur, et indiqué par des
flèches jaunes.

6.4 FABRICATION DE L’AMPLIFICATEUR

La photo de l’amplificateur est présentée figures 19 à 20. Ce circuit est
particulièrement compact : 67,6 × 58,5 mm2, même en intégrant la capa-
cité de forte valeur de 1000 µF (nécessaire pour que la puissance de sortie
reste stable durant l’impulsion). Cette compacité, malgré l’utilisation d’un
substrat à faibleεr (3,0) est liée à la techniqued’adaptation retenuede type
LC en échelle. Un substrat à faible εr a été utilisé afin d’éviter d’avoir une
ligne trop courte au niveau de la grille du transistor.

FIGURE 19 – Photo de l’amplificateur réalisé.

6.5 MESURES ET SIMULATIONS

Cet amplificateur de puissance a été principalement conçu pour fonc-
tionner en CW. Cependant, les limitations des équipements demesure dis-
ponibles nous ont obligé à mesurer ses performances en mode pulsé. Les
impulsions ont une largeur de 100 µs pour un rapport cyclique de 10 %. La
mesure a été faite à l’aide du banc de la figure 22. Un analyseur de réseaux
Keysight PNA-X génère un signal sinusoïdal de test. Ce signal est amplifié
par un premier amplificateur afin d’avoir su�isamment de puissance. Des
isolateurs en entrée et en sortie permettent de protéger l’analyseur de ré-
seauxet lepremier amplificateur encasdeproblèmes.Uncoupleur et unat-
ténuateur permettent de prélever une partie de la puissance d’entrée, me-
surée par un des récepteurs de l’analyseur de réseaux vectoriels. Un dispo-
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FIGURE 20 – Détail de l’adaptation d’impédance.
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FIGURE 21 – Détail du découplage d’alimentation.
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FIGURE 22 – Schéma du banc demesure en puissance en bande L.
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sitif similaire est utilisé pour mesurer la puissance de sortie de l’amplifica-
teur. Une charge adaptée 50 Ω de puissance est utilisée pour terminer le
banc de mesure. La tension de grille et l’entrée RF sont modulées par des
impulsions, tandis que la tension de drain reste constante. Le dispositif de
modulation n’est pas représenté sur le schéma dans un souci de simplicité.
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FIGURE 23 – Puissance de sortie RMS mesurée et simulée de l’amplificateur large
bande, et PAEmesurée, en fonction de la fréquence.

PAE: « Power
added e�iciency ».
E�icacité en
puissance ajoutée.
Ratio entre la
puissance de sortie
d’un amplificateur et
la somme des
puissances du signal
d’entrée et de
l’alimentation
continue.

La figure 23montre la puissance de sortiemesurée et rétrosimulée, ainsi
que la PAEmesurée. Ce graphe nemontre les mesures que de 1 à 2 GHz car
l’équipement disponible n’était pas capable de fournir assez de puissance
au delà de 2,5 GHz. Comme les performances en rétrosimulation et en me-
sure sontproches, nouspouvonsnousbaser sur lesperformances simulées
pour évaluer les performances. La puissance de sortie disponible est supé-
rieure à 70WCWde 1 à 2,5 GHz. La PAE est supérieure à 50%, ce qui est très
acceptable pour un amplificateur ayant une bande passante aussi large.

Les résultats de la simulation initiale étaientmoinsbonsque les résultats
mesurés et rétrosimulés, à cause d’un problème sur le modèle thermique
initial. Le modèle thermique utilisé ici est un modèle très simpliste, basé
sur les valeurs de Rth de la feuille de caractéristiques du fabricant. Malgré
sa simplicité, ce modèle prédit bien la réalité.

Malgré les limitations du banc de mesure, nous avons pu faire une me-
sure en CW à 2 GHz. La figure 24 montre la comparaison entre les résultats
de lamesure CW et de lamesure pulsée. On constate que le gain de l’ampli-
ficateur est plus élevé en pulsé, mais en compression, l’écart de puissance
entre le CWet le pulsé est assez faible : environ 10W. Cet amplificateur peut
donc être utilisé dans les deux modes.
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FIGURE 24 – Comparaison des mesures CW et pulsées (100 µs, 10 %) à 2 GHz.
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FIGURE 25 – Puissance de sortie en régime pulsé (100 µs, 10 %) en fonction de la
puissance d’entrée à di�érentes fréquences.
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FIGURE 26 – E�icacité en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’entrée à
di�érentes fréquences.

Les figures 25 et 26 montrent les résultats détaillés des mesures.

La puissance moyenne dissipée est inférieure à 110 W. En prenant une
températuremaximale de jonction de 250 °C, une résistance de la jonction
au boîtier Rth, c-a de 1,0 °C ·W-1, et une température ambiante de 25 °C, la ré-
sistance thermique du boîtier à l’air ambiant Rth, c-a à ne pas dépasser vaut
1 °C ·W-1. Cette valeur est facile à obtenir, y compris en utilisant un refroidis-
sement passif, sans ventilateur.

6.6 ÉTAT DE L’ART DES AMPLIFICATEURS LARGE BANDE 1 - 2,5 GHZ

Le tableau 6 présente des amplificateurs de puissance comparables à ce-
lui étudié dans ce chapitre. Notre amplificateur est premier en facteur de
mérite, défini ici comme étant le produit de la puissance par transistor et
de la bande passante.
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PUISSANCE TRANSISTORS BANDE FACTEUR RÉFÉRENCE

PASSANTE DE MÉRITE

70W CW 1 1 – 2,5 GHz 105 Ce travail
200 W CW 2 1 – 2 GHz 100 [10]

110 W CW 1 1,1 – 2 GHz 99 [9]

90 W CW 1 1 – 2 GHz 90 [34]

100 W CW 1 1,55 – 2,25 GHz 70 [117]

TABLE 6 – Amplificateurs de puissance comparables à celui développé dans ce cha-
pitre.
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MODULE D ’AMPL I F I C AT I ON BANDE ÉTRO I T E

7.1 LE TRANSISTOR

Pour la réalisation de cet amplificateur, le transistor GaN CREE référencé
CGHV14500F a été retenu. Ce transistor a été choisi principalement pour sa
puissance de sortie crête élevée (> 500 W).

Il est à noter que, bien que le fabricant spécifie une puissance de sortie
de 500 W, il est possible d’extraire plus de puissance de ce transistor car
celui-ci est utilisé dans un amplificateur spécifiquement optimisé pour la
puissance de sortiemaximale et non pour d’autres caractéristiques (bande
passante, gain petit signaux, linéarité, etc. . . ).

7.2 SCHÉMA DE L’AMPLIFICATEUR ET CONCEPTION

Le schéma retenu pour cet amplificateur est présenté figure 27. Contrai-
rement à l’amplificateur large bande de la section précédente, nous tra-
vaillons ici à bande étroite, et les harmoniques sont éloignés de la bande
passante. Pourtant, leurmaîtrise est di�icile pour deux raisons. D’une part,
les transistorsde fortepuissanceontunebrochedesortie large, et imposent
donc l’utilisation de lignes de transmission larges. Or, les interconnexions
de lignes large ont des e�ets parasites importants. D’autre part, ces transis-
torsontdesélémentsparasites importants (capacitédedrainet inductance
d’accès) qui rendent di�icile ce contrôle. Seules les impédances de charge
et de source aux fréquences fondamentales ont fait l’objet d’une attention
toute particulière.

VGG = - 3 V

1Ω

100 pF
1 nF

4×100 pF
4×1 nF
1Ω, 10 nF
3300 µF

VDD = 50 V

Entrée
13 W, 50Ω

Sortie
750 W, 50Ω

FIGURE 27 – Schéma de l’amplificateur.

Le schémade cet amplificateur est très similaire à celui de l’amplificateur
du chapitre 6. La même technique d’adaptation d’impédance a été utilisé

43



44 MODULE D’AMPLIFICATION BANDE ÉTROITE

pour la même raison : la nécessité d’obtenir des impédances faibles (envi-
ron 1,4 Ω) sur un même substrat que la sortie 50 Ω. Comme pour l’ampli-
ficateur large bande, nous avons réalisé les inductances par des sections
« étroites » de lignesmicro-ruban, tandis que les capacités ont été réalisées
par un mélange de capacités monocouches et de lignes de transmission
« larges ».

Ces termes sont entre guillemets car ce sont des notions relatives : la
ligne de transmission large réalisant la dernière capacité parallèle fait exac-
tement la même largeur que la ligne de transmission étroite réalisant la
première inductance. En e�et, ce qui compte, c’est l’impédance caractéris-
tique de la ligne relativement à l’impédance de la zone dans laquelle elle
se trouve. La première ligne se trouve dans une zone à basse impédance,
tandis que la dernière se trouve dans une zone à haute impédance.

10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G 10G
0

1

2

3

4

5

Im
pé
da
nc
e
(m
ag
ni
tu
de
)(
Ω
)

Fréquence (Hz)

Avec résistance
Sans résistance

FIGURE 28 – Impédance du réseau de découplage de la tension continue de drain
en fonction de la fréquence, avec et sans la résistance.

Le découplage de la tension de drain utilise une gamme de capacités,
afin d’assurer un découplage optimal aussi bien en hautes fréquences (1,4
GHz) qu’en basses fréquences (impulsions à 200 Hz). La figure 28 montre
l’impédance simulée du réseaudedécouplagede la tensiond’alimentation
de drain avec et sans cette résistance. Comme on peut le voir, le réseau de
découplage a une impédance inférieure à 1 Ω de 50 Hz à 10 GHz. La résis-
tance en série avec la capacité de 10 nF évite une résonance parasite qui
augmenterait l’impédance à 100 MHz.
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7.3 ANALYSE LOAD-PULL MULTI-HARMONIQUES DU TRANSISTOR

Nous avons dans la section précédente énoncé que la maîtrise des har-
moniques était di�icile, sans justifier cette assertion. Nous allons étudier
l’influence des impédances de source et de charge aux di�érents harmo-
niques sur la puissance de sortie du transistor. Comme ceci est di�icile à
faire en mesure, nous avons fait ceci en simulation. Pour cela, nous avons
utilisé le banc de test virtuel de la figure 29.

Vg
Vd

ΓL1W

Puissance disponible
13 W, 1,1 GHz

Puissancemètre

ΓL2

ΓL3
ΓS3

ΓS2

ΓS1

FIGURE 29 – Schémadudispositif (virtuel) d’analyse load-pullmulti-harmoniques.

Danscebancde test, lapuissancedisponibleà l’entréedu transistor reste
constante, tandis que l’on fait varier les impédances présentées de source
et de charge du transistor aux di�érents harmoniques.

La figure 32 montre la variation de la puissance délivrée à la charge en
fonctionde l’impédancedechargeà la secondeharmonique.Sur l’ensemble
de l’abaque, cette puissance varie du simple au double. Toutefois, la zone
optimale est très large, et se situe dans la zone inductive. Or, un réseau
d’adaptationLCanaturellement tendanceàêtre inductif audelàdesabande
passante. La seconde harmonique de la charge ne nécessite donc aucun ef-
fort particulier.

La figure 33montre les variations en fonction de la seconde harmonique
de la source. Ici, pratiquement aucune variation n’est présente, sauf autour
d’un maximum et d’un minimum tous deux très étroits. Le maximum est
trop au bord, trop étroit et trop proche duminimum pour être exploité. Le
minimum est trop étroit et trop au bord pour poser problème. De surcroît,
les deux se situent dans la zone capacitive, bien loin de là où nous envoie
le réseau LC. Donc, aucun e�ort particulier à faire de ce côté-là non plus.

Enfin, les figures 34 et 35montrent les résultats pour la troisième harmo-
nique. Le néant total.

En revanche, les résultats de load et source-pull des figures 30 et 31 à la
fondamentale montrent que l’adaptation de la fondamentale sont intéres-
sants. L’adaptation de la source est peu critique car le gain du transistor
comprime à forte puissance. Par contre, l’adaptation de la charge est très
critique pour obtenir de fortes puissances de sortie. En conclusion, notre
approche est validée.
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FIGURE 30 – Load-pull, fondamentale.

FIGURE 31 – Source-pull, fondamentale.
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FIGURE 32 – Load-pull, second harmonique.

FIGURE 33 – Source-pull, second harmonique.
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FIGURE 34 – Load-pull, troisième harmonique.

FIGURE 35 – Source-pull, troisième harmonique.
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7.4 FABRICATION DE L’AMPLIFICATEUR

La photo de l’amplificateur est présentée figure 36. Ce circuit est parti-
culièrement compact : 66,2 × 76 mm2, même en intégrant la capacité de
forte valeur de 3300 µF (nécessaire pour que la puissance de sortie reste
stable durant l’impulsion). Cette compacité, malgré l’utilisation d’un sub-
strat à faibleεr (3,0) est liée à la technique d’adaptation retenue de type LC
en échelle. Un substrat à faibleεr a été utilisé afin d’éviter d’avoir une ligne
trop courte au niveau de la grille du transistor.

FIGURE 36 – Photo de l’amplificateur réalisé.

7.5 MESURES ET SIMULATIONS

Les performances de cet amplificateur ont été mesurées avec le même
banc de mesure que celui utilisé dans le chapitre 6. La figure 37 montre la
puissance de sortie en fonction de la fréquence pour une puissance d’en-
trée constante de 10 W. Les simulations initiales donnaient une puissance
de sortie minimale de 640 W sur une bande passante de 1,2 à 1,4 GHz. Ce-
pendant, les mesures montrent une diminution de la puissance de sortie
et un décalage de la bande passante : l’amplificateur délivre une puissance
de 516W à 651W dans une bande passante de 1,1 à 1,3 GHz. Cette di�érence
est due àun écart sur les valeurs des capacitésmonocouches utilisées dans
l’amplificateur. La rétrosimulation de la figure 37 a été faite en ajustant les
valeurs des capacités des réseaux d’adaptation d’impédance afin de mini-
miser l’écart quadratique entre les puissances de sortie simulée et mesu-
rées. Les résultats de cette simulation confirment cette hypothèse. La fi-
gure 38montre la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée
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FIGURE 37 – Puissancede sortie RMS simulée,mesurée et rétrosimulée en fonction
de la fréquence pour une puissance d’entrée de 10 W.
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FIGURE 38 – Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée à di�érentes
fréquences.
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à di�érentes fréquences. La puissance de sortie maximale à une seule fré-
quence est de 750 W à 1,1 GHz.
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FIGURE 39 – E�icacités en puissance ajoutée (PAE) simulée, mesurée et rétrosimu-
lée en fonction de la fréquence pour une puissance d’entrée de 10 W.

L’e�icacité en puissance ajoutée (PAE) en fonction de la fréquence pour
une puissance d’entrée de 10 W est visible figure 39. Elle est supérieure à
66%de 1,1 à 1,3GHz. Les résultats de lamesure et de la rétrosimulation sont
assez similaires. La PAE en fonction de la puissance d’entrée à di�érentes
fréquences est montrée figure 40. Elle dépasse les les 70 % à 1,1 GHz à la
puissance maximale, de même que de 1,2 à 1,4 GHz.

La puissance moyenne dissipée est inférieure à 50 W. En prenant une
température maximale de boîtier de 125 °C et une température ambiante
de 25 °C, la résistance thermique du boîtier à l’air ambiant Rth, c-a à ne pas
dépasser vaut 2 °C ·W-1. Cette valeur est facile à obtenir, y compris en utili-
sant un refroidissement passif, sans ventilateur.

7.6 ÉTAT DE L’ART DES AMPLIFICATEURS À BANDE ÉTROITE 1,2 - 1,4
GHZ

Le tableau 7 présente des amplificateurs de puissance comparables à ce-
lui étudiédans ce chapitre.Notre amplificateur est le troisièmedu tableau7
en termes de puissance de sortie impulsionnelle. Cependant, il est respec-
tivement 5 et 7 fois plus petit que [86] et [71]. Même en tenant compte du
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FIGURE 40 – E�icacité en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’entrée à
di�érentes fréquences.

fait que l’amplificateur [71] contient des préamplificateurs et des isolateurs
RF de protection, le nôtre reste beaucoup plus petit.
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Puissance Rapport Durée Bande Taille Référence Technologie

cyclique d’impulsion passante

Min Max

[W] [%] [µs] [GHz] [mm2]

1000 10 1000 1,2 1,4 240× 120 [86] LDMOS

1000 10 200 1,2 1,4 250× 150 [71] GaN

750 10 500 1,1 1,1 66,2× 76 Ce travail GaN
550 10 500 1,1 1,3 66,2× 76 Ce travail GaN
500 10 100 1,5 1,5 170× 43 [80] GaN

500 10 150 1,2 1,4 [149] Si NPN

240 0,5 5 1,26 1,36 [16] Si NPN

180 CW CW 0,9 1,5 [98] GaN

160 1 1000 0,95 1,55 [116] GaN

125 CW CW 1,2 1,3 [106] GaN

125 CW CW 1,3 1,3 [51] GaN

120 8 40 1,25 1,25 [129] GaN

100 10 200 1,2 1,4 [17] MOSFET vertical

100 0,4 20 1,2 1,4 [140] SiC

100 36 60 1,55 1,55 [55] GaN

TABLE 7 – Amplificateurs de puissance comparables à celui développé dans ce cha-
pitre fonctionnant aux alentours de 1,3 GHz.





8
CONCLUS ION ET PERSPECT I V E S

Nous avons conçu deux modules d’amplification élémentaires : un mo-
dule large bande 1 – 2,5 GHz, 80 W CW et un module bande étroite 1,1 –
1,3 GHz, 516 W. Cette étude a montré la di�iculté à adapter des basses im-
pédances, environ 1,4Ω, vers 50Ω sur une large bande. Les performances
obtenues sont à l’état de l’art, mais sont très largement inférieures au be-
soin. Il faut donc travailler sur des solutions permettant de combiner e�i-
cacement plusieursmodules d’amplification élémentaires pour obtenir les
puissances dont on a besoin. C’est l’objet de la prochaine partie.
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Troisième partie

COMB INEURS DE PU I SS ANCE

Nous avons montré dans les précédents chapitres qu’il est né-
cessaire de combiner plusieurs sources élémentaires afin d’ob-
tenir la puissance dont nous avons besoin. Nous allons exami-
ner dans cette partie les di�érentes solutions de combinaison
de puissance et dégager des axes de recherche pour satisfaire
au mieux nos besoins.
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GÉNÉRA L I T É S

9.1 POSITION DU PROBLÈME

Atteindre des niveaux de puissance élevés (supérieurs à 1 kW crête) en
utilisant un seul élément (transistor, circuit intégré, . . . ) est non seulement
di�icile mais également non souhaitable.

Tout d’abord, l’utilisation d’un seul élément de puissance pour générer
de fortes puissances, comme dans le cas des tubes à ondes progressives,
entraîne un problème de fiabilité évident : la panne de cet élément conduit
à la panne de l’ensemble de l’amplificateur. Ce problème est d’autant plus
critique que la fiabilité d’un élément décroît avec la puissance maximale
que celui-ci peut fournir.

De plus, une telle configuration entraînerait de nombreux problèmes :

• La gestion thermique est complexifiée.
• Labandepassante instantanée est réduite. En e�et, les transistors de
puissance les plus puissants ont de fortes capacités parasites, ce qui
réduit la bande passante instantanée [40, 69].

ITAR:
« International tra�ic
in arms regulation ».
Ensemble de
règlementations du
gouvernement
fédéral américain
sur les importations
et exportations de
matériel pouvant
avoir un usage
d’armement.

L’étude de disponibilité des transistors du chapitre 4 montre qu’il existe
des transistors de puissance GaN en bande L allant jusqu’à 1000 W RMS
crête. Toutefois, ces transistors, à cause de leurs capacités parasites éle-
vées,nécessitentunepréadaptationd’impédanceauplusprochede lapuce,
nécessairement à l’intérieur du boîtier, donc prévue par le fabricant. Cette
préadaptation d’impédance est très génante lorsque l’on souhaite utiliser
le transistor à une autre fréquence centrale que celle prévue initialement,
et restreint fortement la bande passante instantanée dans tous les cas. Un
des transistors, leMicrosemi 1011GN-1000V, est spécifié avecunebandepas-
sante inférieure à 6 % (1030 – 1090 GHz), et la plupart ne dépassent pas
26 % de bande passante. Les transistors sans préadaptation ne vont que
jusqu’à 285W en bande L. Et, si l’on souhaite atteindre une octave, il faudra
probablement utiliser ces transistors à une puissance réduite (par exemple
150 W).

Dans ce cas, afin d’atteindre 1 kWdepuissance crête, il faudrait combiner
8 transistors, en supposant que les combineurs soient sans perte. D’où la
nécessité d’étudier en détail les solutions techniques envisageables afin de
combiner les puissances de transistors entre eux.

59
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9.2 ÉTUDE D’UN EXEMPLE SIMPLE : LE SIMPLE T SANS TRANSFORMA-
TION D’IMPÉDANCE.

N Z0
N Z0
N Z0
N Z0

Z0

FIGURE 41 – Simple T sans transformation d’impédance

Le simple T sans transformation d’impédance, illustré dans la figure 41,
est une manière simple de combiner des sources de puissance entre elles,
permettantd’illustrer lesproblèmesapparaissant lorsde laconceptiond’un
combineur de puissance.

Cette méthode consiste à relier directement en parallèle N sources élé-
mentaires de puissance d’impédance N ·Z0 et la charge d’impédance Z0.
Cette solution fonctionne parfaitement lorsque tout va bien :

• L’impédance vue par la charge vaut Z0.
• Chacune des sources voit une impédance de N ·Z0, à cause de l’e�et
[40] des autres sources de puissance.

Néanmoins, cette solution comporte deux problèmes majeurs :

• La nécessité d’une transformation d’impédance. D’un côté, l’impé-
dance de sortie 1 d’un transistor de puissance GaN est aux alentours
de 5 Ohm. Or, pour relier 8 sources de puissance en parallèle, il faut
une impédance de 8 ·50 = 400Ω. Cela oblige donc à transformer une
impédance de 5 Ω vers 400 Ω. Une ratio de transformation d’impé-
dance aussi élevé est délicat à réaliser sur une large bande passante.

• L’absence d’isolation des entrées.

L’absence d’isolation des entrées entre elles est flagrante dans ce type
de combineur. Il su�it qu’une seule des sources élémentaires de puissance
tombe en panne avec apparition d’un court-circuit sur sa sortie pour que
l’intégralité de la source de puissance tombe en panne. Ce problème sera
discuté plus en détail dans la section suivante.

1. La notion d’impédance de sortie d’un transistor fonctionnant près de sa puissance
maximale pose quelques problèmes. Il s’agit en réalité d’un abus de language désignant le
conjugué de son impédance de charge optimale. Voir l’annexe A pour une discussion sur ce
point.
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Les paramètres S de ce combineur sont les suivants 2 (détails du calcul
en annexe D.1) :

S11 = 0 S1 =
1
p
N

(1a)

S1 =
1
p
N

 6= 1 S =
1− N
N

 6= 1 Sj =
1

N

 6= 1
j 6= 1
 6= j

(1b)

Bienque les entréesne soient pas isolées et soientmêmedirectement re-
liées entre elles, bien qu’un court-circuit sur n’importe quelle des entrées
court-circuite l’ensemble du combineur, ce combineur a une isolation ap-
parente valant :

IsolationdB = 20 · log10(N) (2)

Cette isolation apparente sera appelée « isolation naturelle » car, comme
nous le verrons par la suite, il s’agit de la valeurmaximale du coe�icient S23
entre les entrées prises deux à deux.

Ceci est particulièrement trompeur dans le cas de combineurs ayant un
grand nombre d’entrées, pour lesquels les valeurs de l’isolation apparente
peuvent être très élevées. A titre d’exemple, un tel combineur ayant 16 en-
trées a une isolation apparente de 12 dB.

9.3 PROPRIÉTÉS GÉNÉRALES DES PARAMÈTRES S DES COMBINEURS
DE PUISSANCE

Kagan [52, 66], dans un article devenu classique, a donné des résultats
généraux sur les paramètres S d’un combineur respectant les hypothèses
suivantes :

• Réciprocité.
• Absence de pertes.
• Sortie adaptée 3.
• Équivalence des entrées.

2. La numérotation des ports est la suivante : 1 la sortie, 2 à N + 1 les entrées. Cette
numérotation est usuelle dans la littérature.

3. Dans l’article original de Kagan, une convention de type « diviseur de puissance » est
adoptée : une entrée vers plusieurs sorties. Ici, nous adopterons une convention de type
« combineur de puissance » : plusieurs entrées vers une sortie. Par réciprocité, les deux vi-
sions sont équivalentes.



62 GÉNÉRALITÉS

Les paramètres S d’un tel combineur vérifient les relations suivantes :

S11 = 0 (Adaptation de la sortie.) (3)

S22+ (N− 1) ·S23 = 0 (Adaptation des entrées enmode commun 4.)
(4)

|S12| =
1
p
N

(5)

|S23| =
1

N
(6)

|S22| =
N− 1
N

(7)

Laconséquence immédiateestqu’uncombineurdepuissancesanspertes
n’isole pas ses entrées entre elles. On peutmontrer qu’un tel combineur de
puissance, aux longueurs de lignes et aux adaptations d’impédance près,
se comporte comme un simple T. Ainsi, une défaillance d’une des sources
depuissance avec apparitiond’une réflexion totale peut entraîner la panne
de l’ensemble.

Pour pouvoir isoler les entrées entre elles, il faut donc rajouter un mé-
canisme qui provoque des pertes dans les modes impairs sans provoquer
de pertes dans le mode pair, qui est le mode utile. Cette notion de modes
pairs et de modes impairs sera expliquée en détail dans la section 18.1. Le
plus souvent, il prend la forme de résistances d’isolation [37, 125, 139]. Ce
cas n’est pas traité dans l’article original de Kagan.

Afin de traiter ce cas, les hypothèses suivantes seront e�ectuées :

• Réciprocité.
• Passivité : pasdecréationd’énergiedans le combineur.Maisdespertes
peuvent apparaître.

• Sortie adaptée.
• Équivalence des entrées.
• Entrées adaptées pour une excitation demode commun.

Sous ces hypothèses, on peut montrer que :

S11 = 0 (Adaptation de la sortie.)

S22+ (N− 1) ·S23 = 0 (Adaptation des entrées enmode commun.)

|S12| ≤
1
p
N

|S23| ≤
1

N

|S22| ≤
N− 1
N

4. Cette relation n’est pas mentionnée explicitement dans l’article original de Kagan,
mais elle se déduit immédiatement des équations présentées dans l’article.



9.4 DE L’IMPORTANCE DE L’ISOLATION DES ENTRÉES 63

Ainsi, les égalités des équations de Kagan [66] deviennent simplement
des inégalités. Le détail de la démonstration est donné en annexe D.3.

En particulier, comme annoncé dans la section précédente, tout com-
bineur de puissance comporte une isolation apparente minimale valant
20 · log10(N) dB. La seule valeur du |S23| est donc insu�isante pour caracté-
riser l’aptitude du combineur de puissance à isoler réellement ses entrées.

9.4 DE L’IMPORTANCE DE L’ISOLATION DES ENTRÉES

Comme vu dans les sections précédentes, les combineurs de puissance
sans pertes n’isolent pas réellement leurs entrées entre elles. L’objet de
cette section est demontrer, demanière à la fois qualitative et quantitative
pourquoi ceci constitue un réel problème.

Lorsqu’un combineur de puissance isole ses entrées entre elles, la dé-
faillanced’undes élémentsdepuissance (transistor,MMIC, voiremêmeam-
plificateur complet) n’entraîne pas de défaillance de l’amplificateur. Le seul
e�et est une puissance de sortie réduite. C’est ce que l’on appelle la dégra-
dation gracieuse, « graceful degradation » en Anglais. Dans cette configu-
ration, la fiabilité de l’ensemble augmente avec le nombre d’éléments de
puissance.

Inversement, lorsqu’un combineur de puissance n’isole pas ses entrées
entre elles, une défaillance de l’un des éléments de puissance combinés
peut entraîner la défaillance de l’ensemble du système. Dans cette configu-
ration, la fiabilité diminue avec le nombre d’éléments.

La figure 42 montre la probabilité de défaillance d’un amplificateur de
puissance en fonction du nombre d’éléments combinés. Les explications
sur la méthode de calcul employées et les hypothèses retenues sont don-
nées en annexe D.4. La di�érence est flagrante et se passe de commen-
taires.

Évaluer la capacité d’un combineur à isoler réellement ses entrées entre
elles est di�icile. Des détails supplémentaires sont donnés en annexe D.5
et une tentative d’évaluation est donnée dans la annexe D.6. De manière
synthétique, trois remarques peuvent être faites :

• La seule magnitude en dB des coe�icients de couplage Sij entre les
di�érentes entrées est trompeuse.

• La vérification finale de la capacité d’un combineur de puissance à
supporter une panne doit se faire par simulation numérique.

• Une valeur maximale des coe�icients de couplage Sij pour avoir une
isolation e�ective des entrées et bénéficier d’une dégradation douce
peutmalgré toutêtreévaluéesouscertaineshypothèses. Le tableau8
donne la valeur de l’isolation naturelle et de la valeur maximale des
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FIGURE 42 – Probabilité dedéfaillanced’unamplificateur depuissanceen fonction
du nombre d’éléments combinés.

Nombre d’entrées |S23| sans isolation |S23| maximum

2 -6,0 -26,4

4 -12,0 -27,2

8 -18,1 -28,6

16 -24,1 -30,9

TABLE 8 – |S23| naturel et |S23| maximum requis pour avoir K ≤ 0,95. Reprise du
tableau 18.

coe�icients Sij pour avoir une isolation e�ective. Les détails du calcul
sont donnés dans la annexe D.6.

Dans le cas où le combineur ne fournit pas d’isolation intrinsèque des
entrées, cette isolation peut être rajoutée « après coup » par l’ajout d’isola-
teurs ou de circulateurs aux entrées.

L’ajoutd’isolateurs (oucirculateurs) entraînedespertes supplémentaires
par rapport à la version sans isolateurs, ainsi qu’un encombrement élevé.
Cependant, l’ajout d’isolateurs est de toute manière très souhaitable afin
deprotéger lesélémentsdepuissancecontre lesdésadaptationsde lacharge
de l’amplificateur. De plus, il est bien plus facile de trouver des petits isola-
teurs, à rajouter devant chacune des entrées du combineur de puissance,
qu’un gros isolateur, à rajouter en sortie.
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Ainsi, l’utilisationd’isolateurs (oucirculateurs)devant lesentréesducom-
bineurdepuissancepermet simultanément l’isolationdesélémentsdepuis-
sance entre eux et leur protection contre des désadaptations de la charge.
Mai les transistors GaN sont déjà très robustes envers les désadaptations
de la charge, et, comme nous le verrons dans le chapitre 14, les isolateurs
(comme les circulateurs) ont de nombreux défauts qui rendent leur utilisa-
tion peu pratique.

9.5 CLASSIFICATION DES COMBINEURS

Il est di�icile de faire une classification complète de tous les combineurs
de la littérature. Nous allons néanmoins tenter une classification partielle
dans la figure 43.
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Combineurs de puissance

Mixte

Structure en chaîne

Direct N vers 1

Cavité et sondes

Guide dyondes linéaire

Pseudo-Wilkinson circulaire

T + transition dyimpédance radiale

Structure en arbre

Guides dyondes
T + cloison résistive
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Rat-race

Gysel

T + quart d'onde
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Avec résistance dyisolation

Sans résistance dyisolation

Wilkinson
Multi-sections

Une section

FIGURE 43 – Arbre des combineurs de puissance
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Afin d’alléger cet arbre, les critères suivants ont été omis, malgré leur im-
portance :

• L’isolation. La plupart des structures de cet arbre possède une ver-
sionavec résistancesd’isolationet une version sans résistancesd’iso-
lation. Par exemple, le Wilkinson peut être vu comme une version du
T + quart d’onde avec résistance d’isolation.

• La présence ou non de résonnances. Ce n’est pas un critère binaire,
dans le sens où les résonnances peuvent être plus oumoins pronon-
cées. En termes techniques, le facteur de qualité peut être plus ou
moins élevé.

L’arbre de la figure 43 se divise en trois grandes familles :

• Les combineurs directs de N entrées vers une seule sortie.
• Les combineurs en arbre.
• Les combineurs en chaîne.

Les combineurs directs de N entrées vers une seule sortie ajoutent les
puissances de leurs entrées en une seule étape.

Les combineurs en arbre utilisent une structure récursive, telle qu’illus-
trée dans la figure 44 [69]. Le nombre d’entrées est divisé par 2 à chaque
étape pour arriver au final à une seule sortie. Cette architecture ne permet
d’avoirquedespuissancesde2commenombred’entrées.Cependant, cette
contrainte ne pose aucunproblèmepour nos applications. Les combineurs
enarbrepeuventêtre classésendi�érentes catégories selon le typedecom-
bineur employé à chaque étage. Les di�érentes solutions permettant de
combiner deux entrées seront discutées dans la suite de ce document.
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final
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FIGURE 44 – Principe des combineurs en arbre. Adapté de [69].

Les combineurs enchaîne, tels qu’illustrésdans la figure45, ajoutent suc-
cessivement les puissances des entrées. Nous n’allons pas étudier cette ar-
chitecture plus en détail, car ses pertes sont élevées, commenous allons le
voir dans la section suivante.
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Sortie
Coefficient
de couplage

3 dB 4,78 dB 6 dB 10 log(N) dB

Entrée Entrée Entrée Entrée Entrée

FIGURE 45 – Principe des combineurs en chaîne. Traduit de [69].

9.6 IMPACT DE LA STRATÉGIE DE COMBINAISON DE PUISSANCE SUR
L’EFFICACITÉ

L’architectured’uncombineurdepuissance (chaîne, arbreoudirect) aun
impact sur son e�icacité. La figure 46 compare les pertes d’un combineur
de puissance en arbre avec un combineur de puissance en chaîne pour dif-
férentes valeurs endBdespertes d’insertionde chaqueétage (repris de [69,
108]).

Il apparaît immédiatement que les pertes des combineurs de puissance
en chaîne sont beaucoup plus élevées que celles des combineurs en arbre,
à nombre d’entrées et à pertes d’insertion par étage identiques [69, 108].
Compte-tenu des autres di�icultés pratiques de l’emploi de combineurs en
chaîne [69, 108], cette approche ne sera pas développée ici.

La figure 47 présente une comparaison des pertes d’un combineur en
arbreetd’uncombineurdirectpourdi�érents scénariosdepertesparétage
[69]. Les pertes d’un combineur direct sont souvent plus élevées que les
pertes d’un étage d’un combineur en arbre, mais sont à peu près indépen-
dantes du nombre d’entrées.

La comparaisondesdeuxarchitecturesn’estpas facile, car lespertesd’in-
sertion sont di�iciles à estimer à priori. Il faudra donc impérativement es-
sayer di�érentes architectures par simulation numérique.

9.7 IMPACT DES DÉSÉQUILIBRES DE PHASE ET D’AMPLITUDE SUR L’EF-
FICACITÉ DU COMBINEUR

En plus de ses pertes « pures », c’est-à-dire lorsque le |S1i| est inférieur
à ce qu’il devrait valoir, deux sources de pertes supplémentaires sont pré-
sentes :

• Le déséquilibre des phases des sources de puissance combinées.
• Le déséquilibre des amplitudes des sources de puissance combinées.

Les références [46, 125, 135] étudient l’impactdesdéséquilibresdesphases
des sources de puissance combinées sur le rendement du combineur et
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FIGURE 46 – Comparaison de l’e�icacité d’un combineur en arbre et d’un combi-
neur en chaîne pour di�érentes valeurs des pertes par étage en dB (re-
pris de [69, 108]).

FIGURE 47 – Comparaison de l’e�icacité d’un combineur en arbre et d’un combi-
neur direct pour di�érentes valeurs de pertes par étage en dB (adapté
de [69].
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[125], [135] donnent des courbes. Néanmoins, ces références utilisent une
approchebaséesurunevaleurRMSdesécartsdephaseetd’amplitude,peu
pertinentes pour nos applications.

[43, 70] donnent des courbes intéressantes du rendement d’un combi-
neur en fonction des écarts de phase et d’amplitude des sources combi-
nées. La figure 48, inspirée de [70] (elle reprend la présentation en lignes
d’iso-rendements) montre le rendement d’un combineur sans pertes en
fonction des déséquilibres des phases et des amplitudes des sources com-
binées. La formuleet ledétail descalculs [99] sontdonnésdans l’annexeD.2.

FIGURE 48 – Rendementd’un combineur sanspertes en fonctiondesdéséquilibres
des phases et des amplitudes des sources. Inspiré de [70].

De cette courbe, on peut déduire des conclusions similaires à celles de
[70] :

• L’e�icacitédecombinaisonvarie trèspeuen fonctiondudéséquilibre
des amplitudes. La ligne de rendement à 95 % croise l’axe horizon-
tal à environ 4 dB, ce qui représente un déséquilibre des amplitudes
considérable, supérieur à 50 %.

• L’e�icacité de combinaison varie en revanche assez fortement avec
la phase. Le rendement chute à 90% pour un écart de phase de 40◦.

On peut donc négliger totalement l’e�et du déséquilibre des amplitudes
pour nos applications.

Concernant l’e�et de la phase, celui-ci dépendra de la structure du com-
bineurutilisé.Dans le casd’uncombineur symétrique, seules les tolérances
mécaniques entraînent un écart de phase entre les entrées. Le rendement
reste supérieur à 99 % pour un écart de phase inférieur à 10◦. Cet écart
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de phase correspond à une longueur d’onde d’environ 2 mm à 2 GHz (en
prenant comme hypothèse une ligne microstrip avec un εeƒ ƒ de 2. Ceci
reste dans les tolérancesmécaniques usuelles donc, pour nos applications,
l’écart dephasene jouerapasun rôle significatif dans le casd’un combineur
symétrique.

Enfin, lespertesd’insertionpures restentàprendreencompte. La figure49
est utile pour l’évaluation rapide des combineurs non symétriques car elle
permet de tenir compte de l’e�et du déséquilibre des phases induit par le
combineur et par les amplificateurs, en plus des pertes d’insertion.

FIGURE 49 – Rendement du combineur en fonction des déséquilibres des phases
et de la perte d’insertion du coupleur.
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COMB INEURS EN ARBRES

Les combineurs en arbre étant constitués de plusieurs étagesmis en cas-
cade, les solutions techniques utilisables pour chacun de ces étages seront
discutées ici. Il est également possible de combiner ces di�érentes solu-
tions techniques. Par exemple, unepratiquecourante consiste àutiliser des
combineursdeWilkinsondans lespremiers étages etdes simplesTdans les
suivants.

10.1 LE SIMPLE T SANS TRANSFORMATION D’IMPÉDANCE

Ce type de combineur de puissance a déjà été décrit en détail dans la
section 9.2. Ses principales propriétés sont décrites ici pour le confort du
lecteur.

N Z0

N Z0

N Z0

N Z0

Z0

FIGURE 50 – Simple T sans transformation d’impédance, rappel de la figure 41

10.1.1 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes OK

10.1.2 Avantages

• Bande passante très large, potentiellement infinie.
• Faibles pertes.
• Réalisation aisée.
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10.1.3 Inconvénients

• Impédances d’entrées et de sortie non standard : nécessite une trans-
formation d’impédance externe qui amènera ses défauts.

• Aucune isolation : la panne d’un élément avec mise en court-circuit
de la sortie mettra en panne l’ensemble.

10.2 WILKINSON À DEUX SORTIES, UNE SEULE SECTION

Références : [37, 119, 139].

Le casducombineurdeWilkinsonà sortiesmultiples sera traitédansune
section ultérieure.

Il s’agit d’un simple T avec 2 modifications :

• Transformation d’impédance intégrée par ligne quart d’onde
• Ajout d’une résistance d’isolation entre les deux sorties

10.2.1 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes NON

10.2.2 Avantages

• Réalisation aisée
• Isolation entre les deux entrées
• Possibilitésde transformationd’impédancepourcombinerdes sources
avec des impédances non standard
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10.2.3 Inconvénients

• Bande passante modeste : inférieure à 30%.
• Bandepassanteencoreplus réduitedans le casd’une transformation
d’impédance intégrée depuis des impédances trop faibles.

• Résistance flottante peu pratique. D’une part, une résistance de lon-
gueur électrique nulle est nécessaire, ce qui est peu pratique pour
un composant dissipant de la puissance. D’autre part, il est di�icile
de dissiper de la puissance dans un élément flottant, sans connexion
à la masse.

• N’est facilement réalisablequ’avecdeuxentrées.Unplusgrandnombre
d’entrées nécessite donc d’utiliser plusieurs combineurs de ce style,
ce qui provoque des pertes.

10.3 WILKINSON À DEUX SORTIES, MULTI-SECTIONS

Les combineurs de Wilkinson peuvent employer plus de deux sections
afin d’augmenter la bande passante. Il est ainsi possible d’atteindre une
bande passante allant jusqu’à une octave (1:2).

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes NON

10.3.1 Avantages

• Réalisation aisée
• Isolation entre les deux entrées
• Possibilitésde transformationd’impédancepourcombinerdes sources
avec des impédances non standard

• Bandepassante trèsélevée, allant jusqu’àuneoctave (1:2). Cettebande
passante élevée n’est toutefois pas atteignable avec une seule sec-
tion dans le cas d’une transformation d’impédance intégrée depuis
des impédances faibles.
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10.3.2 Inconvénients

• N’est facilement réalisablequ’avecdeuxentrées.Unplusgrandnombre
d’entrées nécessite donc d’utiliser plusieurs combineurs de ce style,
ce qui provoque des pertes.

• L’augmentation de la longueur duWilkinson augmente les pertes par
rapport à la version standard.

• Résistance flottante peu pratique.

10.4 T + TRANSITION D’IMPÉDANCE (« TAPER »)

Références : [33, 52, 76].

Z0

Z0
Z0

Z0
Z0

Il s’agit d’un simple T de jonction, mais avec adaptation d’impédance in-
tégrée par une transition continue de l’impédance de la ligne de transmis-
sion de Z0 vers N ·Z0. Le terme anglais est « taper », signifiant littéralement
« fuselage ».

10.4.1 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes OK

10.4.2 Avantages

• Fortebandepassante, limitée seulementpar l’encombrementdes lignes.
• Faibles pertes.
• Réalisation aisée.

10.4.3 Inconvénients

• Transition d’impédance susceptible d’être encombrante.
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• Aucune isolation entre les sorties. Comportement aléatoire en cas de
mise en court-circuit d’une de ses entrées.

10.4.4 Commentaires

Cette configuration est peuutilisée enplanaire, à causedumanqued’iso-
lation. La configuration suivante est bien plus utilisée.

10.5 TAPER + RÉSISTANCES D’ISOLATION

Z0

Z0
Z0

Z0

Z0
Z0

Z0

Z0

Z0

Z0

Z0

Références : [26, 147].

Il s’agit d’une amélioration du simple « taper » par ajout de résistances
d’isolation.

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes NON
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10.5.1 Avantages

• Fortebandepassante, limitée seulementpar l’encombrementdes lignes.
• Réalisation aisée.

10.5.2 Inconvénients

• Transition d’impédance susceptible d’être encombrante.
• La version avec plus de deux entrées n’a pas une très bonne isolation
entre ses entrées. Elle est toutefois su�isante pour conserver une dé-
gradation douce en cas de panne.

• Résistance flottante peu pratique.

10.6 GYSEL

Références : [8, 54, 120].

Le Gysel est dans son fonctionnement similaire auWilkinson, sauf que la
résistance d’isolation est remplacée par un réseau plus complexe constitué
de lignes quart d’onde et de résistances d’isolation connectées à la masse.

10.6.1 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes OK
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10.6.2 Avantages

10.6.2.1 Avantages commun avec le Wilkinson

• Réalisation aisée
• Isolation des entrées entre elles
• Possibilités de transformations d’impédance

10.6.2.2 Avantages propres au Gysel

• Résistances d’isolation à la masse. Non seulement cette configura-
tion est beaucoup plus facile à réaliser que la résistance flottante du
Wilkinsonmais enoutre, cette configurationpermetdedissiper beau-
coup plus de puissance car la masse fournit également un chemin
pour l’évacuation de la chaleur.

• Possibilité de surveiller les déséquilibres et donc d’avoir une indica-
tion en cas de panne d’une source élémentaire [54, 85].

10.6.3 Inconvénients

• Bande passante encore plus réduite que leWilkinson a une seule sec-
tion : 20 %.

• Layout délicat si l’on combine plusieurs combineurs de Gysel en cas-
cade sur PCB.

10.7 RAT-RACE

Circuit très similaire au Gysel [126]. Un auteur a même réinventé le rat-
race en partant du Gysel [1]. Ce circuit ne sera pas plus développé ici pour
deux raisons. D’une part, ce circuit ne présente aucun intérêt particulier
pour nos applications. D’autre part, ce circuit est dissymétrique ce qui en-
traîne des problèmes d’erreurs de phase dans la combinaison des puissan-
ces.





11
COMB INEURS EN GU I D E D ’ONDES

11.1 DONNÉES ESSENTIELLES SUR LES GUIDES D’ONDES FONCTION-
NANT EN BANDE L

BANDE DIMENSIONS LONGUEUR D’ONDE EN TENUE EN

PASSANTE MILIEU DE BANDE PUISSANCE

GHz mm×mm mm MW

WR-770 0,96 – 1,45 196× 98 322 89

WR-650 1,12 – 1,7 165× 83 278 63

WR-510 1,45 – 2,2 130× 65 212 39

TABLE 9 – Guides d’ondes standard couvrant enpartie la bande L. Dimensions stan-
dard d’après [101, 127, 132], calcul de la longueur d’onde en milieu de
bande d’après [128]. Calcul 1 de la tenue en puissance d’après [123, 136].

BANDE DIMENSIONS GAP LONGUEUR D’ONDE EN TENUE EN

PASSANTE MILIEU DE BANDE PUISSANCE

GHz mm×mm mm mm MW

WRD-840 0,84 – 2 157× 73 31 244 34

TABLE 10 – Caractéristiquesduguided’onde ridgé couvrant labandeL.Dimensions
standard d’après [42, 87], calcul de la longueur d’onde en milieu de
bande d’après [30, 36]. Calcul 2 de la tenue en puissance d’après [6, 123,
136].

Le tableau 9 récapitule les guides d’ondes non ridgés couvrant en partie
la bande L. Leur bande passante s’étend sur une demi-octave. Il est impos-
sible de couvrir l’intégralité d’une octave avec un guide d’onde non ridgé.

Le tableau 10 récapitule les caractéristiques du guide d’onde ridgé cou-
vrant l’intégralitéde labandeL.Sabandepassantedépasse l’octaveet couvre
l’intégralité de la bande L.

1. P = 6000 W ·amm ·bmm · λ/λg, avec amm la largeur du guide en mm, bmm sa hau-
teur en mm, λ la longueur d’onde dans l’espace libre et λg celle dans le guide [123, 136].
Approximativement, λ/λg ≈ 0,75.

2. Calcul à l’aide de la formule précédence en prenant pour amm la largeur du guide
d’ondes rectangulaire ayant lamême fréquence de coupure et pour bmm la hauteur du gap.

81
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En revanche, comme on peut le voir dans les tableaux 9 et 10, les guides
d’ondes en bande L sont très encombrants : la section du plus petit guide
d’onde fait 130 mm de large pour 65 mm de haut. De plus, contrairement
au câble coaxial ou au microstrip, il est inenvisageable de le replier pour
gagner de la place.

Néanmoins,pourdesapplicationsde très fortepuissance (tous lesguides
d’ondes cités précedemment tiennent plus de 30 MW de puissance crête),
les guides d’ondes restent un incontournable, malgré leur encombrement.

11.2 T MAGIQUE

3

2

Σ (1)

Δ (4)

FIGURE 51 – T magique [78].

3

2

Court-circuit

Absorbant

Σ (1)

FIGURE 52 – Tmagique avec terminaison. Adapté de [78].

Le T magique est une structure à 4 ports (figure 51), réalisée en guide
d’ondes, qui renvoie sur son port Σ la somme de ses entrées (ports 2 et 3)
et sur son port ∆ la di�érence de celles-ci. Cette structure est qualifiée de
magique car, bien qu’étant situées face à face, ses entrées sont totalement
isolées l’une de l’autre [122].

Lorsqu’il est utilisé en combineur de puissance, le port ∆ est habituelle-
ment terminé par une charge adaptée, comme illustré sur la figure 52.

11.2.1 Avantages

• Très faibles pertes
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• Isolation entre les deux entrées
• Forte tenue en puissance car charge d’isolation externe

11.2.2 Inconvénients

• Bande passante limitée par le guide d’onde (dans le cas d’un guide
d’onde non ridgé)

• Très encombrant en bande L

11.3 T MAGIQUE AVEC CLOISON RÉSISTIVE

FIGURE 53 – T avec cloison résistive [148].

Le T avec cloison résistive, illustré dans la figure 53, est unemodification
du T magique de base dans laquelle une cloison résistive [148] est ajoutée
qui remplit la même fonction que la résistance d’isolation des combineurs
de Wilkinson [119, 139].

11.3.1 Avantages

• Très faibles pertes
• Isolation entre les deux entrées

11.3.2 Inconvénients

• Lamanière dont estmontée la cloison résistive lui permet-elle de dis-
siper beaucoup de puissance?

• Bande passante limitée par le guide d’onde (dans le cas d’un guide
d’onde non ridgé)

• Très encombrant en bande L
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COMB INEURS D I R ECTS DE N ENTRÉES V ERS UNE SORT I E

12.1 T + TAPER RADIAL

Références : [99] pour une version en guide d’ondes ridgé, [5] pour une
version à base de transition coaxiale conique, [35, 48, 60, 110] pour des ver-
sions avec une ligne de transmission radiale, en forme de disque (la réfé-
rence [60] ayant le schéma le plus clair). [52] est une thèse complète sur le
sujet, avec beaucoup de références bibliographiques, qui décrit la concep-
tion et la construction d’une telle structure avec une transition coaxiale co-
nique puis des transitions enmicrostrip.

Sortie

FIGURE 54 – T + transitions radiales

Cette structure, montrée figure 54, est la combinaison d’un simple T de
jonctionavecdesadaptationsd’impédancepar transitiond’impédanceconti-
nue (« taper »). Toutefois, derrière ce principe simple, les réalisations sont
très variées et parfois très complexes. En particulier, l’usage de lignes de
transmission non uniformes comme des disques avec propagation radiale,
est commun. Ce type de lignes de transmission est très complexe à gérer
car, d’unepart, l’impédancecaractéristiquecomporteunepartie imaginaire,
contrairement aux lignes de transmission uniformes. D’autre part, le com-
portement du point de jonction est plus subtil qu’un simple T idéalisé.
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12.1.1 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK

Coplanaire OK

Stripline OK

Coaxial OK

Guide d’ondes OK

12.1.2 Avantages

• Fortebandepassante, limitée seulementpar l’encombrementdes lignes.
• Faibles pertes.
• Réalisation aisée.

12.1.3 Inconvénients

• Transition d’impédance susceptible d’être encombrante.
• Aucune isolation entre les sorties. Comportement aléatoire en cas de
mise en court-circuit d’une de ses entrées.

12.2 PSEUDO-WILKINSON CIRCULAIRE

Sortie

FIGURE 55 – Pseudo-Wilkinson circulaire.

Le pseudo-Wilkinson circulaire, montré figure 55, est un circuit similaire
auWilkinson à N entrées. En particulier, la transformation d’impédance s’y
fait également par ligne quart d’onde. Cependant, il s’agit d’une version dé-
générée duWilkinson àNentrées dans le sens où les résistances d’isolation
n’ont pas la configuration usuelle en étoile avec connexion commune à un
point flottant mais une configuration en anneau où une résistance est pré-
sente seulement entre deux entrées adjacentes.
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12.2.1 Avantages

• Réalisation aisée
• Isolation entres les entrées imparfaite, mais su�isante
• Possibilités de transformation d’impédance

12.2.2 Inconvénients

• Bande passante modeste : inférieure à 30%
• Bandepassanteencoreplus réduitedans le casd’une transformation
d’impédance intégrée depuis des impédances trop faibles

• Bande passante diminue avec le nombre d’entrées
• Résistance flottante peu pratique

La référence [75] montre un combineur très similaire à ce principe.

12.3 COMBINEURS DIRECTS À BASE DE GUIDE D’ONDES LINÉAIRE

Il existedans la littératuredescombineursdirectsàbasedeguided’ondes
linéaires, avecdes sondesplacéesàunedistancede lambda l’unede l’autre.
Un exemple est montré dans la figure 56 [109].

FIGURE 56 – Combineur direct à base de guide d’ondes linéaire. Extrait de [109].

Néanmoins, à causede leur faiblebandepassante (inférieureà 10%, sans
possibilité d’augmenter celle-ci), ainsi que de leur encombrement, ces so-
lutions ne seront pas plus étudiées dans cette thèse.

12.4 COMBINEURS À CAVITÉ ET SONDES

Ce type de combineurs, montré figure 57, est constitué d’une cavité ali-
mentée par des sondes en périphérie et dont la puissance totale combinée
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FIGURE 57 – Combineur à cavité et à sondes [113, 114].

est récupéréeparune sondeen soncentre. Contrairement à cequepourrait
laisser croire une analyse trop hâtive, ce genre de combineurs peut avoir
des bandes passantes très élevées. En e�et, le mode de propagation domi-
nant dans ce type de cavités est un mode TEM, contrairement aux guides
d’ondes [81]. Les combineurs décrit dans les références [113, 114] ont une
bande passante à 1 dB dépassant les 80 %.

Leprincipal inconvénientdece typedecombineursest leurabsenced’iso-
lation.



13
COMB INEURS SPAT I AUX

Le termecombineur spatial est utilisédemanièreassez largedans la litté-
rature scientique.Dans laprésente thèse, nousqualifieronsde « combineur
spatial » un combineur ayant une structure tridimensionnelle, par rapport
aux combineurs ayant une structure plane. Ce terme de « structure plane »
regroupe non seulement les combineurs planaires traditionnels, que l’on
peut fabriquer en circuit imprimé ou en circuit intégré, mais également les
combineursàbasedeguided’ondesayantunestructure relativement simple.

Le termedequasi-optiqueestégalementemployédans la littérature scien-
tifique. Toutefois, nous n’allons pas utiliser ce terme car il sous-entend une
propagation en espace libre, alors que beaucoup de combineurs spatiaux
fonctionnent avec une propagation guidée.

13.1 COMBINEURS SPATIAUX EN GRILLE (« GRID »)

Ce typede combineur suit le schémade la figure 58 [143, 144]. Il part d’un
guided’ondesqui augmenteprogressivementde taille pour illuminer un ta-
bleau d’amplificateurs. Ensuite, le guide d’ondes diminue progressivement
de taille jusqu’à atteindre de nouveau la taille standard.

FIGURE 58 – Combineur spatial en grille (« grid ») [143, 144].

Le défautmajeur de cette approche est qu’il n’y pas de bon chemin pour
évacuer la chaleur produite par les amplificateurs, ce qui limite fortement
son utilisation dans les applications de très forte puissance.

C’est pour résoudre ce problème d’évacuation de la chaleur que la va-
riante de la figure 59 est employée. Dans cette variante, l’entrée de chaque
amplificateur est relié à une « antenne » 1 en polarisation verticale, tandis
que la sortie est reliée à une « antenne » en polarisation horizontale. L’en-
trée et la sortie de l’ensemble se fait dumêmecôté, grâceà l’utilisationd’un
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diplexeurdepolarisation.De cettemanière, l’autre côté est librepour y fixer
des radiateurs, ce qui permet de refroidir aisément les amplificateurs.

FIGURE 59 – Combineur spatial en grille (« grid ») [143, 144].

Cependant, cette approche a de nombreux inconvénients, dont certains
sont partagés avec la variante « deux-côtés ». L’assemblage est complexe.
Le champ n’est pas uniforme et les amplificateurs n’ont pas la même puis-
sance d’entrée : les amplificateurs du bord ont un champ très faible, tandis
que ceux dumilieu ont un champ fort. Ceci diminue la puissance totale dis-
ponible. L’isolation de la sortie vers l’entrée de l’ensemble est limitée par
la polarisation croisée du diplexeur d’entrée. Ces combineurs n’isolent pas
leurs entrées entre elles, ce qui peut poser des problèmes discutés à la sec-
tion 9.4. Enfin, et ce point est rédhibitoire pour nos applications, la bande
passante est limitée à celle des guides d’ondes utilisés.

13.2 COMBINEURS SPATIAUX EN PLATEAU (« TRAY »)

La technique du combineur spatial en plateau (« tray »), illustrée dans
les figures 60 et 61 consiste à mettre dans un guide d’ondes plusieurs tran-
sitions de type finline vers microstrip [31]. Chacune de ces transitions ali-
mente un amplificateur.

Le refroidissement est plus aisé qu’avec un combineur spatial, demême
que le montage. Par contre, les autres inconvénients des combineurs en

1. Le terme d’antenne est impropre car nous sommes en propagation guidée, mais est
conservée pour la clarté de l’exposé.
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Guide d'ondes
rectangulaire

Microruban

Transition

Sortie

Entrée

Amplificateurs MMIC

FIGURE 60 – Principe du combineur spatial en plateau (« tray ») [31].

FIGURE 61 – Exemple de montage d’un combineur spatial en plateau (« tray ») [31].
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grille restent : l’illuminationnonuniformedesamplificateurs, l’absenced’iso-
lation (voir section 9.4) et la bande passante limitée du guide d’ondes.

13.3 COMBINEURS SPATIUM™

Les combineurs Spatium™ [4, 19, 62–65] tentent de corriger deux défauts
descombineursenplateau : l’alimentationnon-uniformedesamplificateurs
et la limitation de bande passante. Ces deux défauts sont dus à l’utilisation
d’unmode de propagation TE10 dans le guide d’ondes. D’une part, comme
illustré dans la figure 62, le champ dans ce mode n’est pas uniforme. Ceci
implique que les puissances de sortie des amplificateurs ne sont pas iden-
tiques, ce qui limite le rendement et la puissance de sortie maximale de
l’ensemble. D’autre part, ce mode possède une fréquence de coupure, ce
qui limite la bande passante.

Pour résoudre ces deux problèmes, il faudrait utiliser un mode de pro-
pagation sans fréquence de coupure et permettant d’alimenter l’ensemble
des amplificateurs avec la même puissance d’entrée.

C’est le principe des combineurs Spatium™ [4, 19, 62–65], illustrés dans
la figure 63. Il s’agit d’un combineur extrêmement similaire aux combineurs
en plateau de la section précédente, mais dans lequel le guide d’onde est
remplacé par une ligne de transmission coaxiale. Ce type de ligne supporte
unmode TEM, sans fréquence de coupure basse, et qui présente une symé-
trie de rotation, illustrée figure 62, permettant d’alimenter l’ensemble des
amplificateurs avec lamême puissance d’entrée. Ainsi, les deux problèmes
des combineurs en plateau sont résolus.

FIGURE 62 – Comparaison desmodes de propagation dans un guide d’ondes et un
cable coaxial. La propagation dans le guide d’ondes (gauche) suit un
modeTE10, tandis que celle dans le cable coaxial (droite) suit unmode
TEM axisymétrique.

Cependant, comme lescombineursenplateau, les combineursSpatium™
enferment les amplificateurs à l’intérieur de la structure, ce qui rend la dis-
sipation thermique di�icile. Un dispositif est certes prévu pour évacuer la
chaleur de l’intérieur du combineur vers l’extérieur, mais ce dispositif n’est
pas aussi performant que si les amplificateurs étaient directementmontés
à l’extérieur du combineur.
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FIGURE 63 – Combineur Spatium™ [19].

Deplus,demêmeque lescombineursenplateau, cescombineursn’isolent
pas leurs entrées entre elles, ce qui peut poser des problèmes discutés à la
section 9.4. Il est remarquable que la thèse sur ces combineurs est silen-
cieuse sur ce point, alors qu’elle est très détaillée sur le reste.

Ce combineur de puissance a fait l’objet de dépots de brevets [11, 39, 41,
61], ce qui restreint son utilisation. De plus, ces brevets sont états-uniens,
ce qui pose des problèmes pas rapport aux restrictions ITAR.

ITAR:
« International tra�ic
in arms regulation ».
Ensemble de
règlementations du
gouvernement
fédéral américain
sur les importations
et exportations de
matériel pouvant
avoir un usage
d’armement.

13.4 COMBINEURS EN ESPACE LIBRE

Ce panorama des combineurs spatiaux ne serait pas complet sans évo-
quer les combineurs en espace libre. Dans ce type de combineurs, la pro-
pagation de l’onde n’est pas guidée mais libre. Dans ce type de combineur,
les pertes métalliques et diélectriques sont très faibles, car il n’y a ni métal
ni diélectrique dans la zone de propagation. En revanche, comme la pro-
pagation n’est pas guidée, les ondes électromagnétiques ont tendance à
s’échapper en partie, ce qui cause des pertes de puissances. Ce type de
structures est populaire en ondesmillimétriques car les pertesmétalliques
et diélectriques sont très élevées dans ces gammes de fréquences.

Pournosapplications, cescombineurs sontbeaucoupmoins intéressants
pour deux raisons. D’une part, dans nos fréquences, les pertesmétalliques
et diélectriques sont moins élevées. D’autre part, comme nous travaillons
avec des puissances élevées, les fuites auraient une puissance élevée, de
la dizaine à la centaine de watts. Ceci pourrait perturber sévèrement les
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télécommunications ainsi que les systèmes électroniques aux alentours. Y
compris les électroniques de support de l’amplificateur lui-même (alimen-
tations, etc...).

Enfin, à cause des fuites de rayonnement, ce type de combineurs est sen-
sible à l’environnement dans lequel il se trouve. Son fonctionnement pour-
rait donc varier en fonction de la boîte dans laquelle il serait mis, ce qui est
très peu pratique.

La figure 64 [146] montre une simulation électromagnétique d’un com-
bineur en espace libre récent, fonctionnant à 100 GHz.

FIGURE 64 – Simulation du champ électrique d’un combineur en espace libre fonc-
tionnant à 100 GHz [146].

13.5 COMBINEURS QUASI-OPTIQUES GUIDÉS

Les combineurs quasi-optiques guidés sont des combineurs basés sur
des techniques traditionnellement utilisées en optique, en particulier des
lentilles, mais dans des fréquences beaucoup plus basses et en propaga-
tion guidée. Ils sont très similaires aux combineurs décrits précédemment
mais utilisent une propagation guidée au lieu de l’espace libre. Un exemple
d’un tel combineur est montré figure 65.

Il est di�icile de récapituler les avantages et inconvénients de cette fa-
mille de combineurs car les variations sont nombreuses. Par exemple, la
« lentille » utilisée dans le combineur de la figure 65 [145] est virtuelle : l’ef-
fet de lentille est obtenu par un e�et de guide d’ondes. Cette approche a
néanmoins l’inconvénient de réduire la bande passante du dispositif. Mais
la bande passante serait limitée même si des vraies lentilles étaient utili-
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Lentille menisque
Guide d'onde d'entrée
Ports 1 à 10

Cornet plan E

Guide d'ondes
de sortie

FIGURE 65 – Exemple de combineur quasi-optique guidé fonctionnant à 30 GHz.
Schéma traduit de [145]. La « lentille » est ici réalisée par des e�ets de
guide d’ondes.

sées, à cause de l’utilisation de guides d’ondes. Enfin, la conception et la
réalisation sont délicates.
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UT I L I S AT I ON D ’ I SO L AT EURS

Nous avons vu dans les sections précédentes que l’isolation des entrées
entreellesétaitdésirablemaisbeaucoupdecombineursdepuissancen’ont
pas cette propriété.

Unemanière de rajouter cette isolation à posteriori est d’utiliser des iso-
lateurs. Ces composants permettent de ne laisser passer le signal RF que
dans un seul sens. Ainsi, les signaux renvoyés par un combineur de puis-
sance qui manque d’isolation sont absorbés par l’isolateur.

Un avantage de cette solution est que l’isolateur permet également de
protéger les amplificateurs élémentaires contre une désadaptation de la
charge. Cet avantage est toutefois faible : les transistors GaN résistent le
plus souvent à un VSWR excédant 9 :1. Un VSWR aussi élevé se rencontre
très rarement en pratique. Et même en supposant que la charge de l’am-
plificateur global ait un coe�icient de réfléxion égal à 1, les pertes du com-
bineur de puissance ramèneraient le VSWR vu par les transistors dans une
zone acceptable. Donc, l’intérêt de protéger les transistors des réflexions
de la charge est assez faible.

Par contre, cette solution comporte de nombreux inconvénients. D’une
part, les isolateurs sont très encombrants. D’autre part, ils sont souvent li-
mités en puissance. Mais surtout, ils sont fortement limités en bande pas-
sante : il est quasi-impossible de trouver un isolateur dont la bande pas-
sante instantanée dépasse l’octave. Enfin, les isolateurs du commerce sont
disponibles uniquement sous 50 Ω, ce qui rajoute une contrainte supplé-
mentaire à la conception.

Le tableau 11montredesexemplesd’isolateurs et de circulateursducom-
merce.

Fabricant Type Bande Isolation Pertes Adaptation Puissance

Référence passante d’insertion maximale

instantanée moyenne / crête

[GHz] [dB] [dB] [dB] [W]

MCLI DI-34 Isolateur 1 - 2 16 0,7 16 50 / 500

MCLI MC-34 Circulateur 1 - 2 16 0,7 16 50 / 500

TABLE 11 – Exemples d’isolateurs et de circulateurs du commerce.
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CONCLUS ION PART I E L L E E T PERSPECT I V E S

Nous avons vudans les sections précédentes qu’il est nécessaire de com-
biner les puissances de plusieurs sources élémentaires afin de répondre à
nos besoins. Nous avons montré qu’il serait souhaitable d’avoir un combi-
neur de puissance à très faibles pertes, capable de supporter un très grand
nombred’entrées, dont les entrées sont à faible impédance, environ5Ohm,
et capable d’isoler les entrées entre elles.

Ce combineur idéal n’existe pas à l’heure actuelle. Néanmoins, les combi-
neurs spatiaux étant ce qui s’en approchent le plus, nous allons dans la par-
tie suivante tenter de développer un nouveau combineur spatial, en met-
tant l’accent sur la résolutiondes trois grosproblèmesposésparSpatium™ :
lebrevetétats-unien, lesproblématiquesdedissipation thermiquedes tran-
sistors et l’absence d’isolation entre les entrées.
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16
CA LCUL DE TRANS I T I ONS D ’ IMPÉDANCE OPT IM I S É E S

16.1 UTILITÉ DES TRANSITIONS D’IMPÉDANCE OPTIMISÉES

Nous avons vu dans les sections précédentes que combiner des sources
de puissance impliquait une adaptation d’impédance équivalent à adapter
l’ensemble des entrées en parallèle vers la sortie. Par exemple, dans le cas
d’un combineur ayant 8 entrées de 2,5Ω d’impédance, il faut convertir une
impédance de 5/8 = 0,625Ω vers une impédance de 50Ω. Ou, de manière
équivalente, convertir 5Ω vers 8×50 = 400Ω. Ces deux points de vue sont
également utiles, et nous verrons dans les prochaines sections quand pas-
ser de l’un à l’autre.

Parmi les di�érentes techniques d’adaptation d’impédance utilisables
enbandeL (1 à 2,5GHz) et audelà (jusqu’à 10GHz), l’utilisationd’une transi-
tion continue, appelée en Anglais « taper », de l’impédance caractéristique
d’une lignede transmission, est la techniquepermettantd’atteindre labande
passante la plus élevée lorsque le rapport entre les impédances d’entrée et
de sortie est trop important. Nous allons voir dans la prochaine section leur
principe de fonctionnement.

16.2 DÉSADAPTATION D’IMPÉDANCE ET RÉFLEXIONS

Nousallons icimettredecôté les sourcesdepuissancespournousconcen-
trer sur leurs charges. Pour la discussion qui va suivre, nous allons donc
considérer des sources théoriques, parfaitement linéaires, afin de simpli-
fier le raisonnement. Les sources de puissance utilisées sont en réalité non-
linéaires, mais ceci ne pose aucun problème, puisque c’est le comporte-
ment de la charge qui importe dans cette section. Cette charge est linéaire.
Les e�ets non-linéaires des sources de puissances sont discutés plus en dé-
tail en annexe A.

Source Charge

Pincidente

R1

FIGURE 66 – Ondes transmises et réfléchies entre une source et une charge.
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La puissance e�ectivement délivrée par une source linéaire à une charge
estmaximalequand l’impédancede la chargeest égaleauconjuguéde l’im-
pédance de la source. Une manière de voir ceci, illustrée dans la figure 66
consisteàdireque la sourceenvoie toute lapuissancedisponibleà lacharge,
et que la charge lui en renvoie une partie. Ce point de vue est une simple
facilité mathématique quand la charge est directement reliée à la source,
mais prend un sens physique lorsque les deux sont reliées par une ligne de
transmission, comme illustré dans la figure 67. Les puissances incidentes
et réfléchies sont les puissances physiques des deux ondes circulant dans
la ligne de transmission. Avec ce point de vue, le but d’une adaptation d’im-
pédance est d’annuler le coe�icient de réflexion.

Source Charge

Pincidente

R1

FIGURE 67 – Ondes transmises et réfléchies entre une source et une charge reliées
par une ligne de transmission.

L’introductionde la lignede transmission entre la source et la chargemo-
difie le coe�icient de réflexion vupar la source en y rajoutant undéphasage
du double de sa longueur électrique à la fréquence considérée. Supposons
maintenant que nous nemettions pas une lignemais deux. Nous obtenons
deux réflexions qui vont intéragir. En choisissant convenablement l’impé-
dance caractéristique et la longueur de la seconde ligne, nous pouvons an-
nuler le coe�icient de réflexion, et ainsi faire une adaptation parfaite. Cette
adaptation est malheureusement à bande étroite.

ChargeSource

R1

Pincidente

R2
RTotal

FIGURE 68 – Principe de l’adaptation quart d’onde.

Si l’on remplace la ligne de transmission par une variation continue de
l’impédancecaractéristique,nous remplaçons lesdeux réflexions fortespar
une infinité de petites réflexions. Et si cette variation est correctement cal-
culée, ces nombreuses réflexions s’annulent presque totalement dans la
bandepassanted’intérêt.C’est leprincipedes transitionsd’adaptationconti-
nues.

Cetteméthoded’adaptationd’impédancea tendanceàsecomporter comme
un filtre passe-haut. En e�et, en basse fréquence, les réflexions ont toutes
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ChargeSource

R1

Pincidente

R2

RTotal
RN

...

...

FIGURE 69 – Principe de l’adaptation par transition continue

lamêmephase, et la sourcevoitdirectement la charge.Par contre, enhautes
fréquences, les réflexions serontdéphasées, et leur sommetendravers zéro.

16.3 COMPARAISON DE DIFFÉRENTES TRANSITIONS

Nous avons vu dans la section précédente que l’utilisation de transitions
d’impédances continues permettait de faire des adaptations large bande,
avecune caractéristiquede typepasse-haut. Toutefois, il est important que
ces transitions soient convenablement calculées.

FIGURE 70 – Comparaison des coe�icients de réflexion de di�érentes transitions
de 50Ω vers 100Ω.

Le figure 70 compare les coe�icients de réflexion de di�érentes transi-
tions [97, 101] 50Ω vers 100Ω en fonction du produit fréquence×longueur
normalisé. Ceproduit peut être vuaussi bien commeune fréquencenorma-
lisée, lorsque l’on raisonneà longueur constante, que commeune longueur
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normalisée, lorsque l’on raisonne à fréquence constante. Ce graphe pré-
sente aussi bien des transitions calculées (triangulaire, exponentiel, Klop-
fenstein)quedes transitionsnaïves sanscalcul. Les transitionsKlopfenstein
sont montrées pour deux réglages di�érents du coe�icient maximal dans
la bande. On remarque immédiatement que ce sont les plus courtes.

16.4 CALCUL DES TRANSITIONS KLOPFENSTEIN

Nous allons donc utiliser pour nos combineurs de puissance des transi-
tions Klopfenstein car ce sont les plus courtes possibles, ce qui permet de
limiter à la fois l’encombrement du dispositif et les pertes.

Ce type de transition présente une discontinuité au début et à la fin [38,
67, 72, 97, 101, 121]. Bien que ces discontinuités soient utiles en théorie pour
avoir une transition la plus courte possible [38, 72], elles posent des pro-
blèmes de réalisation pratique. C’est pourquoi nous utilisons une version
modifiée de la transition originale de Klopfenstein, dont les discontinuités
ont été supprimées.

Ces formules de calcul sont basées sur la théorie des petites réflexions
[38, 72, 101]. Leurdémonstrationdépasse le cadredecette thèse.Par contre,
nous allons détailler les étapes du calcul des impédances [38, 67, 72, 101].

La première étape consiste à calculer ρ0. Ce coe�icient devrait normale-
ment être égal au coe�icient de réflexion à fréquence nulle, qui vaut Z2−Z1Z2+Z1

.
Cependant, le calcul des transitions de type Klopfenstein est basé sur l’hy-
pothèse que ρ est petit [38, 72, 101], ce qui est faux à fréquence nulle. Pour
cette raison,ρ0 n’estpaségal auvrai coe�icientde réflexionmaisà

1
2 · ln

�
Z2
Z1

�
.

Ensuite, un facteur A est calculé selon l’équation ci-dessous en fonction
du coe�icient de réflexion maximal ρmax autorisé dans la bande passante.
Ce dernier paramètre doit être choisi en faisant un compromis entre l’en-
combrement, les pertes par réflexion et les pertes par transmission. Empi-
riquement, -20 dB est une bonne valeur.

A =




cosh

�
ρ0
ρmax

�
(Calcul traditionnel.)

cosh
�
2 · ρ0

ρmax

�
(Sans les discontinuités.)

L’explication de la formule de A dans le second cas sera donnée plus loin.

Ensuite, une fonction auxiliaire ϕ(y, A) (figure 71) est définie sur l’inter-
valle [-1, 1] par l’équation ci-dessous.

ϕ(y, A) = −ϕ(−y, A) =
y∫

0

1(A ·
p
1− 2)

A ·
p
1− 2

·d

Cette fonction est calculée de 0 à 1 par intégration numérique directe 1

par pas de 0,001 [121, voir feuille Excel]. Comme l’intégrale comporte une
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singularité en 1, la valeur de ϕ(1, A) n’est pas calculée par intégration nu-
mérique mais par la formule ci-dessous :

ϕ(1, A) =
cosh(A)− 1

A2

Les valeurs de -1 à 0 sont obtenues par symétrie.

FIGURE 71 – Fonctionϕ(y) pour une transition Klopfenstein de 0,625Ω vers 50Ω.

A partir de cette équation, l’impédance caractéristique Z0(y) en fonc-
tion de la position normalisée y est calculée ainsi :

ln(Z0(y)) =
ln(Z1 ·Z2)

2
+

ρ0

cosh(A)
·A2 ·ϕ(y, A) (Calcul traditionnel.)

ln(Z0(y)) = K1+K2 ·ϕ(y, A) (Sans les discontinuités.)

avec Z1 et Z2 les impédances de départ et d’arrivée.

Dans le cas où les discontinuités sont interdites, K1 et K2 sont calculées
par résolutiond’unsystème linéaire 2 correspondantauxconditionsdeconti-
nuité de Z0(y) en -1 et 1.

Nous avons maintenant l’impédance caractéristique optimale en fonc-
tionde la position normalisée y, allant de -1 à 1 (figure 72). Le calcul de la po-

1. Uneméthodealternativeestdécritedans [53]. Ellen’apasétéemployée icimaispour-
rait se révéler plus pratique dans certains cas.

2. Des expressions explicites pour ces deux facteurs sont cependant disponibles :

K1 =
ln (Z2 ·Z1)

2
K2 =

ln
�
Z2
Z1

�
·A2

2 · (cosh(A)− 1)



108 CALCUL DE TRANSITIONS D’IMPÉDANCE OPTIMISÉES

FIGURE 72 – Impédance caractéristique Z0 en fonction de la position normalisée y
pour une transition Klopfenstein de 0,625Ω vers 50Ω.

sition réelle ne peut pas être e�ectué immédiatement, car il nous manque
encore des données.

D’abord, il faut calculer la longueur électrique totale de la transition à la
fréquence minimale de fonctionnement, Θmin. Traditionnellement, ce cal-
cul se fait à l’aide des équations ci-dessous, donnant le coe�icient de ré-
flexion dans la bande passante :

ρ (Θ) =
ρ0

cosh(A)
· cos

�Æ
Θ2 − A2

�
· exp (−j ·Θ)

(Calcul traditionnel.)

ρ (Θ) =
ρ0

cosh(A)
·
h
cos

�Æ
Θ2 − A2

�
− cos (Θ)

i
· exp (−j ·Θ)

(Sans les discontinuités.)

avec Θ la longueur électrique de la transition en radians. Ces deux équa-
tions expliquent la raison des deux équations pour A, en fonction de la pré-
sence ou non des discontinuités.

Cependant, ces équations ne sont valables que dans la bande passante,
à cause de l’hypothèse de ρ faible. Ceci ne pose pas de problème habituel-
lement, lorsque le ratio Z2/Z1 est faible,mais nous étudions ici des transfor-
mations d’impédance dont le ratio est très élevé, ici égal à 80. En comparai-
son, il était seulement de 1,5 dans l’article original de Klopfenstein [72].

C’est pourquoi Θmin est calculé par recherche numérique du plus petit
Θ tel que ρ (Θ) ≤ ρmax (figures 73 et 74). Pour cette recherche, ρ (Θ) est



16.4 CALCUL DES TRANSITIONS KLOPFENSTEIN 109

calculé directement par résolution numérique de l’équation di�érentielle
non linéaire ci-dessous :

dρ

dy
= j ·Θ ·ρ− 1

2
· (1− ρ) · d ln (Z0)

dy

La valeur qui nous intéresse étant ρ(y = -1), c’est à dire le coe�icient de
réflexion au début de la transition.

FIGURE 73 – Coe�icient de réflexion en fonction de la longueur normalisée Θ, cal-
culé par la formule théorique et par résolution de l’équation di�éren-
tielle, et cible. On notera que le coe�icient de réflexion issu de la for-
mule théorique dépasse l’unité, ce qui est impossible.

Il est important denoter que, dans le calcul numériquede cette équation
di�érentielle non linéaire, les discontinuités d’impédance éventuellement
présentes au début et à la fin de la transition doivent impérativement être
prises en compte.

La position normalisée y est employée au lieu de la position réelle z car
la position normalisée ne dépendpas de la constante diélectrique e�ective
Ke�, qui n’est pas encore connue à ce stade.

Ensuite, à partir de l’impédance caractéristique Z0, nous calculons les di-
mensions transversales (largeur de la ligne, hauteur du fuselage, etc..., voir
figure 75) et la constante diélectrique e�ective Ke� (figure 76) en fonction
de la position normalisée y.

Ce calcul se fait par interpolation numérique d’une table, calculée au
préalable,donnantZ0 etKe� en fonctiondesdimensions transversales.Cette
méthode est pratique dans les cas suivants :



110 CALCUL DE TRANSITIONS D’IMPÉDANCE OPTIMISÉES

FIGURE 74 – Coe�icient de réflexion en dB en fonction de la longueur normalisée
Θ, calculé par la formule théorique et par résolution de l’équation dif-
férentielle, et cible. On notera que le coe�icient de réflexion issu de la
formule théorique dépasse l’unité, ce qui est impossible.

FIGURE 75 – Rayon d’une transition Klopfenstein de 0,625 Ω vers 50 Ω réalisée
avec une ligne coaxiale à plusieurs diélectriques en fonction de la po-
sition normalisée y.
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FIGURE 76 – Constante diélectrique e�ective Ke� d’une transition Klopfenstein de
0,625 Ω vers 50 Ω réalisée avec une ligne coaxiale à plusieurs diélec-
triques en fonction de la position normalisée y.

• Lorsqu’il n’existepasde formulesanalytiquesdecalculde l’impédance
caractéristique ou de la constante diélectrique e�ective : c’est le cas,
par exemple, des slotlines, utilisées dans les combineurs Spatium™
[4, 19, 62–65], ou des ridges, utilisés dans la première version du com-
bineurdepuissancequi seradéveloppédans cette thèse.Dans ce cas,
la table est obtenue par simulation numérique.

• Lorsqu’il existe des formules explicites de calcul de l’impédance en
fonction des dimensions mais pas de formule explicite de synthèse
desdimensionsen fonctionde l’impédance : c’est le cas, par exemple,
des lignes coaxiales à plusieurs diélectriques, utilisée dans une ver-
sion suivante du combineur de cette thèse. Dans ce cas, la table est
obtenue par calcul : l’interpolation sert principalement à inverser la
formule.

• Lorsqu’il existe des formules de synthèse mais qu’elles sont peu pré-
cises : c’est le cas des lignes microruban.

Enfin, la position réelle z est calculée à partir de la position normalisée y
et de Ke� par intégration numérique :

dz =
Θmin ·c

4 ·π · ƒmin ·
Æ
Ke�(y)

·dy

ce qui permet d’avoir le profil complet (figure 77).
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FIGURE 77 – Rayon en fonction de la position réelle de la transition étudiée pour e�
réel et Ke� = 1. La version discrétisée est également montrée.

16.5 ALGORITHME DE RÉDUCTION DU NOMBRE DE POINTS

Lacourbeobtenueprécédemmentcomporte 1000points.Cegrandnombre
de points est requis à cause des étapes d’intégration numérique : calcul de
ϕ(y) et calcul de z. Cependant, lemailleur du logiciel de simulation électro-
magnétique est incapable de traiter autant de points. Il faut donc réduire le
nombre de points. Pour cela, nous appliquons un algorithme de réduction
du nombre de points, qui permet de sélectionner lesmeilleurs points pour
décrire la courbe.

Original
1
2
3
4
5

FIGURE 78 – Fonctionnement de l’algorithme de réduction du nombre de points.

Le fonctionnement de cet algorithme appliqué à une courbe d’exemple
est décrit dans la figure 78. La courbe est tout d’abord approximée par un
simple segment reliant sesextrémités. Si ladistancemaximaleentre la courbe
et le segmentest inférieurà0,05mm, leprocessus s’arrête 3. Sinon, la courbe
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est coupée endeux en sonpoint le plus éloigné du segment initial, et le pro-
cessus se poursuit sur chacun des deux morceaux.

La distance entre un point P=(x,y) et une ligne d’extrémités P1=(x1,y1) et
P2=(x2,y2) est donnée par [138] :

distnce(P, P1, P2) =

��(y2 − y1) ·− (2 − 1) ·y+ 2 ·y1 − y2 ·1
��

Æ
(y2 − y1)2+ (2 − 1)2

3. 0,1 mm dans les premières versions du combineur.
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UN PREM I E R COMB INEUR SPAT I A L

17.1 CHOIX D’UN CONNECTEUR DE SORTIE

Uncombineurdepuissancenesert à riens’il n’estpaspossibledeconnec-
ter une charge à sa sortie. Bien que ce choix soit souvent fait rapidement,
les connecteurs doivent être choisis avec lemême soin que les autres com-
posants RF.

FIGURE 79 – Tenue en puissance CW théorique de connecteurs RF courants pour
une adaptation d’impédance de -16,5 dB (TOS 1,35 :1). Adapté de [104,
p. 128].

La figure 79 montre les tenues en puissance CW théorique de connec-
teursRFcourantspouruneadaptationd’impédancede -16,5dB (TOS1,35 :1).
Les connecteurs 2,4mm,2,92mm,Ket 3,5mmsontdes connecteursdepré-
cision, adaptésaux fréquences supérieuresà35GHz, chers, fragiles et ayant
unemauvaise tenue en puissance. Ils ne présentent aucun intérêt pour nos
applications.

LeconnecteurBNC,bienquespécifié jusqu’à4GHz,n’estpas recommandé
au delà de 500 MHz. Il est donc d’un intérêt limité pour la partie RF. Toute-
fois, de par sa robustesse et sa facilité d’emploi, il est très intéressant pour
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l’alimentationDCdesmodulesd’amplification. Il a d’ailleurs étéutilisépour
les modules d’amplification élémentaires des chapitres 7 et 6.

Le connecteur 1 5/8 EIA a la meilleure tenue en puissance, mais il est li-
mité à 3 GHz. Cela passerait encore pour les premiers amplificateurs, mais
nepasserapluspour lesprochainsmodulesd’amplification très largebande
(1 - 6 GHz) dont la conception est prévue. Le 7/8 EIA n’a qu’un intérêt his-
torique par rapport au 7-16 DIN qui a la même tenue en puissance et une
fréquence maximale plus élevée. Il est de surcroît plus complexe mécani-
quement.

Les connecteurs C et TNC son trop exotiques, ce qui pose des problèmes
dedisponibilitédesconnecteursetdesaccessoires (câbles, antennes, etc...).

Le choix se limitedoncaux connecteursN, SMAet 7-16.Nousavons choisi
pour nos applications des connecteurs N pour trois raisons. La tenue en
puissance est su�isante. Le CEA Gramat est fortement équipé en connec-
tique N. Enfin, les connecteurs 7-16 DIN sont beaucoup plus di�iciles à inté-
grer mécaniquement.

Les combineurs de puissance décrits dans cette thèse, quand ils seront
connectorisés, seront donc équipés en N. Le changement de connectique
en 7-16 DIN est laissé pour un développement ultérieur.

17.2 UN PREMIER COMBINEUR DE PUISSANCE

Le premier combineur spatial étudié dans cette thèse est celui de la fi-
gure 80. Il consiste en 8 fuselages faisant la transition entre des entréesmi-
croruban d’impédance 5 Ω et une unique sortie coaxiale sous 50 Ω. Cette
première conception est idéalisée. Par exemple, il manque la transition de
la section coaxiale très large vers un connecteur standard.

La transition entre la ligne microruban et le début de fuselage, montrée
figure 81, ne nécessite pas d’optimisation particulière. En e�et, la distribu-
tion du champ électrique de la ligne microruban est proche de celle du dé-
but du fuselage. La figure 82 montre une simulation des performances de
cette transition, qui sont excellentes. Cette transitionest performante car la
lignemicroruban est large (rapportw/h = 28). Dans le cas d’une lignemicro-
ruban étroite, la transition avec le fuselage pourrait s’avérer plus complexe.

Les performances simulées de ce combineur sont montrées figure 83a
et 83b. Hormis dans quelques pics très étroits, les pertes d’insertion de ce
combineur sont inférieures à 1,0 dB de 1 à 6 GHz. Les pics sont des artéfacts
de simulation, non physiques. Ces pertes sont faibles pour un combineur
à faible impédance, malgré l’absence du connecteur de sortie. Les perfor-
mances au delà de 6GHz sont dégradées par la présence d’une résonnance
à 7 GHz. Cette résonance, physique, est due à la largeur des lignesmicroru-
ban d’entrée.
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FIGURE 80 – Vue en coupe du combineur spatial de puissance à fuselages (ridges).

FIGURE 81 – Détail de la transition de la ligne microruban vers le fuselage.
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FIGURE 82 – Transmission et réflexion simulées de la transition de la lignemicroru-
ban vers le fuselage.

Cependant, ce combineur présente un gros problème : l’absence d’iso-
lation. Comme montré dans la figure figure 83c, l’isolation entre les voies
est particulièrement mauvaise. L’adaptation d’impédance individuelle de
chaque entrée est elle aussi très mauvaise, mais il s’agit d’un artéfact dû à
l’absence d’isolation. L’adaptation d’impédance en mode commun, c’est à
dire lorsqu’un même signal est présenté à l’ensemble des entrées, est en
réalité bonne commemontré dans la figure 84.

Ce manque d’isolation peut poser de nombreux problèmes vus dans la
section 9.4. Il faut donc trouver unemanière d’isoler les entrées entre elles.
Toutefois, cet ajout de l’isolation ne peut se faire sans un diagnostic correct
de sa cause profonde. C’est l’objet du chapitre suivant.
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(a) Transmission et adaptation de sortie.
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FIGURE 83 – Simulation des paramètres S du combineur de la figure 80.
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FIGURE 84 – Adaptation en mode commun des entrées du combineur à fuselages
de la figure 80.



18
AMÉL I ORAT I ON DE L’ I SO L AT I ON D ’UN COMB INEUR
SPAT I A L

18.1 ANALYSE EN MODES PAIRS ET IMPAIRS

Nousavonsconstatéque lecombineur spatialduchapitreprécédentman-
quait d’isolation entre ses entrées, sans toutefois expliquer pourquoi. Nous
allons montrer dans ce chapitre que l’absence d’isolation des combineurs
sans mécanisme d’isolation est dû à la réflexion des modes impairs.

L’analyse du fonctionnement d’un combineur de puissance peut se faire
en examinant le fonctionnement de celui-ci dans le mode pair et dans les
modes impairs. Lesmodes impairs dépendent des symétries du combineur
de puissance étudié. Dans le cas d’un combineur de puissance en arbres,
nous considérerons des modes impairs de type alterné, tandis que dans
le cas de combineur à symétrie circulaire (radial ou spatial), nous considé-
rerons des modes impairs à symétrie circulaire. Ces deux types de modes
seront clarifiés dans les sections suivantes.

Les figures 85a à 85c montrent les excitations dans le mode pair et dans
deuxmodes impairsd’uncombineurdepuissanceenarbre sansmécanisme
d’isolation. Dans le mode pair, la puissance des entrées va dans la sortie.
Si l’adaptation d’entrée est bonne, aucune puissance n’est réfléchie et les
entrées ne se voient pas entre elles. Par contre, dans les modes impairs sy-
métriques, à cause de l’antisymétrie, la puissance ne peut pas se propager
vers la sortie. Les ondes d’entrée sont totalement réfléchies. Cette réflexion
des modes impairs est la cause de l’absence d’isolation des entrées entre
elles.

MASSE
VIRTUELLE:
Point ayant un
potentiel nul pour
des raisons de
symétries mais non
relié physiquement à
la masse.

La même méthode d’analyse peut être employée dans le cas d’un com-
bineur avec une symmétrie circulaire. Par exemple, les figures 86a et 86b
montrent lesexcitationsenmodepair et impairducombineurde la figure54
(voir chapitre 12, page 85). Dans le mode pair, la puissance va des entrées
vers la sortie. En revanche, dans les modes impairs, tout se passe comme
si la sortie était reliée à une masse virtuelle à cause de l’antisymmétrie, ce
qui renvoie les ondes vers les entrées.

Dans certains cas, la puissance n’atteintmêmepas la sortie. Par exemple,
dans le combineur à fuselages du chapitre précédent, commemontré dans
les figure 87 et section 18.1, la réflexion apparaît dès que les fuselages sont
su�isamment proches les uns des autres pour empêcher la propagation
des modes impairs, c’est à dire dès que la fréquence de coupure du mode
impair devient supérieure à la fréquence actuelle. Ceci induit une dépen-
dance en fréquence de la position de la réflexion, donc de l’isolation. Parler

121



122 AMÉLIORATION DE L’ISOLATION D’UN COMBINEUR SPATIAL

x

x
+

+

x

x
+

x

x
+

+

+

+

+

..........

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

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

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

..........

+

+

+

Tpair

+

+

+
(a) Mode pair

x

x
+

+

x

x
+

x

x
+

+

+

+

+

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

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

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

..........

+
-

+

+

-

-

Γimpair, 1 Masse
virtuelle

(b) Mode impair 1

x

x
+

+

x

x
+

x

x
+

+

+

+

+

..........

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

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

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

..........

+

-

-

Γimpair, 2

+
-

-

Masse
virtuelle

(c) Mode impair 2

FIGURE 85 – Excitation dans le mode pair (a) et deux modes impairs (b) et (c) d’un
combineur en arbre.
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de masse virtuelle est abusif, car les e�ets physiques sont distribués, mais
le principe est similaire.

Sortie

Tpair

(a) Mode pair.
Sortie

Γimpair

Masse
virtuelle

(b) Mode impair

FIGURE 86 – Excitations en mode pair et impair d’un exemple de combineur à sy-
métrie circulaire.

(a) Mode pair. (b) Mode impair.

FIGURE 87 – Modes pairs et impair du combineur en fuselages du chapitre précé-
dent.

Mathématiquement, lamatrice desmodes d’un combineur ayant une sy-
métrie de rotation s’écrit :

M =




1 1 1 . . . 1

1 e
j2π
N e

j4π
N . . . e

j2(N−1)π
N

1 e
j4π
N e

j8π
N . . . e

j4(N−1)π
N

...
...

...
. . .

...

1 e
j2(N−1)π

N e
j4(N−1)π

N . . . e
j2(N−1)2π

N




Mode pair Modes impairs
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Ligne microruban

Départ du combineur
de puissance

Transition microruban - fuselage

Transformation d'impédance
0,625Ω vers 50Ω

Sortie coaxiale

Tpair
Γimpair, 1

Fin de la propagation
fc,impair > f

FIGURE 88 – Excitation en mode pair et impair du combineur en fuselages du cha-
pitre précédent.

avec N le nombre d’entrées. Par exemple, dans les cas à 2 et 4 entrées, M
est donnée par :

M2 =

�
1 1

1 −1

�
M4 =




1 1 1 1

1 j −j −1
1 −1 −1 1

1 −j j −1




L’inverse de M est donnée par :

M−1 =




1 1 1 . . . 1

1 e
−j2π
N e

−j4π
N . . . e

−j2(N−1)π
N

1 e
−j4π
N e

−j8π
N . . . e

−j4(N−1)π
N

...
...

...
. . .

...

1 e
−j2(N−1)π

N e
−j4(N−1)π

N . . . e
−j2(N−1)2π

N




En séparant les entrées en mode pairs et impairs, l’isolation peut être cal-
culée par :

S,k =
N∑

m=1

1

N
e

j2(−1)(m−1)π
N Γme

−j2(k−1)π
N ,  6= k

avec l et k les numérosdes entrées etΓm le coe�icient de réflexiondumode
impairnumérom.Cetteéquationmontreque lorsque l’adaptationdesmodes
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impairs est améliorée, ceci améliore l’isolation entre les entrées. Il est à no-
ter que cette équation a les mêmes symétries que le combineur.

Lamêmeméthoded’analysepeut être employéepour les combineurs en
arbre, par l’utilisation dematrices deHadamard commematrice demodes.
Nous laissons cet exercice au lecteur.

Pour améliorer l’isolation entre les entrées, il faut donc trouver une ma-
nière d’absorber les modes impairs. Une analyse similaire est faite dans
[147] et [91] pour des combineurs avec des résistances discrètes.

18.2 DÉVELOPPEMENT D’UNE MÉTHODE POUR ABSORBER LES MODES
IMPAIRS

Nous avons montré dans la section suivante que l’absence d’isolation
des combineurs sans isolation est due à la réflexion des modes impairs et
qu’il fallait les absorber pour isoler les entrées. Il est nécessaire, de plus,
d’introduire ledispositif d’absorptionavant lepointàpartir duquel lesmodes
impairs ne peuvent plus se propager.

Il faudrait dans l’idéal disposer de lignes de transmission ayant les pro-
priétés suivantes :

Zpair = impédance du profil (8)

Zimpair = Zpair (9)

αpair = 0 (10)

αimpair =∞ (11)

Cet idéal est impossible à atteindre. Par contre, il est possible de s’en ap-
procher ainsi :

Zpair = impédance du profil (12)

Zimpair ≈ Zpair (13)

αpair ≈ 0 (14)

αimpair très grand (15)

Pour cela il faut trouver une forme de lignes de transmission permet-
tant d’avoir des zones dans lequel le champ électrique est minimal dans
le mode pair et maximal dans les modes impairs. De cette manière, il est
possible d’absorber les modes impairs en y mettant de l’absorbant.

Nousallonsutiliser la structure encagedes figures89aet 89b, constituée
de lignes de transmission entourant un absorbant à l’intérieur d’un tube
creux servantdeconducteurdemasse.Dans lemodepair, le champélectro-
magnétique se trouve entre les lignes de transmission et le conducteur de
masse. Très peu de champ électromagnétique se situe à l’intérieur de l’ab-
sorbant donc les pertes sont faibles. Par contre, dans le mode impair, une
grande partie du champ électromagnétique se trouve dans l’absorbant.
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(a) Mode pair (b) Mode impair

FIGURE 89 – Lignes de champ électrique et magnétique dans les modes pair (a) et
impair (b).
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AMÉL I ORÉ E E T D I F F I CU LT É S

La conception du nouveau combineur de puissance à isolation amélio-
rée a rencontré un certain nombre de di�icultés avant d’aboutir à une ar-
chitecture réalisable. Ce chapitre passe en revue, de manière synthétique,
les essais réalisés et les principales di�icultés rencontrées.

19.1 CHOIX D’UNE MÉTHODE DE SIMULATION

Le choix d’une méthode de simulation porte sur trois éléments : le do-
maine considéré, temporel ou fréquentiel, la méthode de maillage, hexaè-
drique cartésien ou tétrahédrique, et l’implémentation logicielle. Ce der-
nier point est très important car toutes les combinaisons ne sont pas pos-
sibles, et les détails pratiques sont importants.

Les combineursdepuissanceétudiés, à causede leur structure circulaire,
nécessitent de pouvoir simuler des ports avec une orientation arbitraire.
Le logiciel de simulation utilisé, CST Microwave Studio®, ne supporte ceci
qu’avec un maillage tétraèdrique, et ce maillage n’est disponible qu’en si-
mulation fréquentielle.

CRITÈRE DE
COURANT :
Nommé d’après
Richard Courant,
mathématicien
allemand. Critère
reliant le pas
temporel maximal
d’une simulation
temporelle aux
dimensions de la
plus petite maille.

De plus, ces combineurs de puissance nécessitent de gérer simultané-
ment des petites mailles, dans l’épaisseur du substrat des lignes microru-
ban, et de très grosses mailles, dans la section coaxiale. Ceci est très di�i-
cile à gérer enmaillage hexaèdrique cartésien. En e�et, ces maillages fonc-
tionnent par une discrétisation indépendante des coordonnées x, y et z.
Toutes les mailles alignées selon un axe ont les mêmes dimensions selon
les deux autres axes. Par exemple, toutes les mailles alignées selon l’axe z
ont les mêmes dimensions selon x et y. Ainsi, les petites mailles propagent
leur petite dimension aux autres cellules, y compris aux parties de la struc-
ture qui nécessiteraient de grandesmailles. Quant aux techniques de sous-
maillage, celles disponibles sous CST Microwave Studio sont peu e�icaces
pour les structures considérées ici.

Deplus, lorsque l’onsimuledans ledomaine temporelunestructuregrosse
ayant des mailles fines, la taille du pas de simulation est déterminée par la
largeur de la diagonale de la plus petitemaille de simulation, à cause du cri-
tère deCourant.Mais le temps total à simuler est déterminépar le tempsde
propagation dans la structure, donc par sa taille. Ainsi, les méthodes de si-
mulation temporelle sontmal adaptées aux structures ayant un ratio élevé
entre la maille la plus grosse et la maille la plus fine.
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Cesdeuxcontraintesaboutissentdoncàsimulernoscombineursdepuis-
sance avec le moteur fréquentiel de CST et unmaillage tétrahédrique.

19.2 NOMBRE DE POINTS EXCESSIF

La « version 0 » du combineur de puissance (précédant le combineur en
ridge de la section précédente) n’a même pas franchi l’étape de maillage
de la simulation électromganétique. En e�et, le profil calculé par le pro-
gramme(voir section 16.4,page 106) comporte 1001points. Ladistanceentre
deux points est très faible. Or, le mailleur utilise directement les points de
cette courbe commepoints demaillage initial, ce qui aboutit à avoir un très
grand nombre de mailles minuscules, y compris dans des endroits où de
très grossesmailles su�iraient amplement. Lemailleur de CST n’est pas ca-
pable de diminuer le nombre de points de la courbe. Il faut donc appliquer
l’algorithme de réduction du nombre de points décrit dans la section 16.5
(page 112). Une fois cet algorithme appliqué, on obtientmoins de 20 points,
et la simulation peut se faire sans problème particulier.

19.3 DIFFICULTÉS MÉCANIQUES

PEHD :
Abbréviation de

« Polyéthylène haute
densité ». Matériau
polymère plastique.
Propriétés : bonne

rigidité, faible
εr = 2,3, faible

pertes diélectriques
tn δ = 3 ·10−4.

Une première version d’un combineur à isolation améliorée estmontrée
dans les figures 90 à 92. Bien que les performances simulées soient intéres-
santes, celle-ci est un calvaire pour la réalisation mécanique. Les bandes
métalliques recouvrant l’absorbant (en bleu) sont très di�iciles à réaliser.
Comme la surface de l’absorbant n’est pas une surface réglée, il est impos-
sible d’y coller dessus une feuille sans plis. Il faudrait donc faire un dépôt
métallique sur l’absorbant. Un dépôt électrolytique nécessiterait que l’ab-
sorbant soit conducteur, or lematériauenvisagéne l’estpas.Des techniques
de dépôt sans électrolyse existent, mais elles sont complexes à mettre en
œuvre. Lespeinturesconductricesn’ontpas la conductivitédesurfaceaussi
bonne que les métaux, donc les pertes d’insertion seraient plus élevées et
la tenue en puissancemoins bonne. Et il faudrait usiner les fentes à part sur
une fraiseuse, en tournant la pièce de 45° entre chaque usinage.

En plus de ces di�icultés, le diélectrique, montré figure 93, a la forme
complémentaire de l’absorbant, ce qui pose des problèmes de réalisation
mécanique. Il ne peut être obtenu directement par fraisage car la forme in-
terne est trop longue par rapport aux tailles standard de fraises. Le réali-
ser en deuxmoitiés poserait des problèmes d’assemblage. L’impression 3D
n’est pas utilisable car, au début dudiélectrique, son épaisseur n’est que de
250 µm. Et même si l’on pouvait réaliser une telle pièce, elle risquerait de
casser au montage à cet endroit.

La solution à ces deux problèmes est présentée figures 94 et 95. La sup-
pressionduPEHDélimine leproblèmedesonusinage. La formeoctogonale
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FIGURE 90 – Vue en coupe 3D d’un premier combineur à isolation améliorée.

FIGURE 91 – Vue en coupe 2D d’un premier combineur à isolation améliorée.

FIGURE 92 – Détail de l’absorbant avec ses lignes de transmission du premier com-
bineur à isolation améliorée.
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FIGURE 93 – Détail de l’absorbant avec ses lignes de transmission du premier com-
bineur à isolation améliorée. Cette pièce est di�icile à réaliser à cause
de sa faible épaisseur initiale (250 µm).

FIGURE 94 – Second combineur à isolation améliorée, sans le diélectrique.

FIGURE 95 – Coupe 2D du second combineur à isolation améliorée. Notons la pré-
sence d’une réduction du diamètre due au changement de diélec-
trique, avant la réductiondediamètredueauconnecteur, ainsi qu’une
longueur plus élevée



19.3 DIFFICULTÉS MÉCANIQUES 131

de l’absorbant permet de découper des bandes de cuivres puis de les coller
dessus. Ainsi, il n’y a plus besoin de faire un dépôt métallique.

On notera des di�érences avec la première version. D’une part, une pre-
mière réduction de diamètre due au changement de diélectrique a été ra-
joutée avant la réduction due au connecteur. D’autre part, le combineur est
plus long que le premier. Enfin, le diélectrique des lignes microruban est
du RO3003 (εr = 3,0, constante conception 1) au lieu du RO3010 (εr = 11,2)
initialement employé. Ces changements ont eu lieu afin d’éviter les réso-
nances transverses dans les lignes microruban.

Toutefois, il restedans cette versiondeuxgros soucis.D’unepart, le corps
métallique est constitué d’un cylindre contenant un trou octogonal. La réa-
lisation de ce trou n’est pas possible par perçage. Il faut donc recourir à une
technique spécialisée, la découpe au fil par électroérosion. Pire encore, un
substrat de 254µmest présent entre l’absorbant et le coeur demétal. Cette
très faible épaisseur entre l’absorbant et le corps métallique nécessite un
usinage ayant une très faible tolérance (50 µm!). De plus, il est impossible
de fixer le substrat par brasure car l’épaisseur de la brasure est très variable
en fonction des paramètres, en plus de di�icultés pratiques pour faire cette
brasure. Idem pour les techniques de collage, en plus du fait que les colles
ont souvent des pertes diélectriques élevées. En bref, la réalisation s’an-
nonce di�icile, même si ce n’est pas impossible.

DÉCOUPE AU
FIL : technique
d’usinage par
électroérosion dans
laquelle une
décharge électrique
est produite entre un
fil et une pièce
métallique à
découper. Cette
décharge électrique
provoque un
arrachement
localisé de matière
permettant la
découpe.

FIGURE 96 – Solution de fixation du substrat des lignes microruban, partie 1.

De longs mois d’étudemécanique ont été faits pour tenter d’arriver mal-
gré tout à réaliser cela. La grandedi�iculté étantde concilier les contraintes
mécaniquesavec les contrainteshyperfréquences. Par exemple, la solution
de fixation du substrat présentée figures 96 à 99, suggérée par un expert en

1. À cause de leur procédéde fabrication, ces substrats sont anisotropiques. Ainsi, deux
constantes diélectriques sont données par le fournisseur. La constante dite « process » se-
rait mesurée dans le matériau brut, tandis que la constante « design » est une constante
moyenne vue par le champ électrique en situation typique. Cette dernière convient pour
les applications courantes, mais serait totalement imprécise pour des applications nécessi-
tant une grande précision dans le εr , comme des filtres.
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FIGURE 97 – Solution de fixation du substrat des lignes microruban, partie 2.

FIGURE 98 – Solution de fixation du substrat des lignes microruban, vue en coupe
de la partie 2.

FIGURE 99 – Solution de fixation du substrat des lignes microruban, agrandisse-
ment de la vue en coupe de la partie 2. On voit clairement la rupture
du contact de masse.
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mécanique, est excellente du point de vue mécanique mais épouvantable
d’un point de vue hyperfréquence. En e�et, comme on le voit figure 99, le
contact de masse entre le corps et la tête du combineur est rompu. Or, un
bon contact de masse est indispensable pour éviter les soucis. La CAO a
été reprise de nombreuses fois pour aboutir enfin à une version réalisable,
même di�icilement. Nous avionsmême obtenu un devis pour l’usinage de
la pièce la plus complexe, avec le trou octogonal, pour un montant de...
2448 € TTC.

Ce long travail de conception mécanique n’a finalement pas servi, car
une bienmeilleure solution a été trouvée. Elle sera décrite en détail dans le
prochain chapitre.

19.4 DIFFICULTÉS THERMIQUES

En plus d’être di�icile à réaliser, le combineur de la section précédente
aurait probablement pris feu à pleine puissance. En e�et, le coeur du com-
bineur flottant dans l’air, et l’air ayant une très mauvaise conductivité ther-
mique, il n’y a pas de bon chemin pour évacuer la chaleur produite. Ce pro-
blème a été résolu par l’ajout d’un cœur métallique permettant l’évacua-
tion de la chaleur.

Nousnedétailleronspasplus cetteversioncar leprochainchapitredécrit
la solution finalement retenue pour ce combineur de puissance.
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DESCR I PT I ON DU COMB INEUR F I NA L

20.1 ARCHITECTURE GLOBALE DU NOUVEAU COMBINEUR DE PUISSANCE

Préadaptation
d’impédance

Point A

Dissipateur
thermique

Partie 1

Dissipateur
thermique
Partie 2

Absorbant

Coeur de
métal interne

Diélectrique
PEHD

Point B
Connecteur N

FIGURE 100 – Modèle 3D du combineur de puissance. Les connecteurs d’entrée
50 Ω seront remplacés dans la version finale par des modules d’am-
plification élémentaire sous 2.5Ω pour atteindre des puissances éle-
vées.

La CAO mécanique du nouveau combineur de puissance est montrée fi-
gure 100. Des connecteurs standard 50 Ω SMA (voir section 17.1, page 115)
sont présents pour lesmesures, bien que ce combineur ait ses entrées sous
2,5Ω. Ces connecteurs ne sont pas présents lorsque le combineur de puis-
sance est utilisé avec les modules d’amplification, comme nous le verrons
dans la section 20.5, page 143.

Unepréadaptationd’impédance augmente l’impédancede 2,5Ω à 50Ω.
Cette préadaptation d’impédance permet d’avoir une impédance su�isam-
ment élevée en entrée de la section coaxiale, de telle sorte que la distance
entre la partie interne et la partie externe ne soit pas trop faible. Sans cette
préadaptation, la distance serait de l’ordre de 120µm, ce qui serait très di�i-
cile à réaliser. Avec la préadaptation, la distance est comprise entre 0.8mm
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(angles de l’octogone) et 1.9mm (milieu des segments), ce qui est bien plus
facile à réaliser.

En plus d’augmenter la distance, l’utilisation de la préadpatation permet
d’avoir un trou rond pour la partie externe de la section coaxiale. Ce trou
rondpeutêtreusinéparun tournagemécaniqueclassique,beaucoupmoins
cher qu’une découpe au fil.

Le lecteur attentif aura remarqué que nous sommes passés de 5 Ω à
2,5Ω. En e�et, nous avons profité de l’utilisation de la préadaptation pour
baisser encore plus l’impédance.

La combinaison de puissance, au sens strict du terme 1, débute après la
préadaptation. La première partie est une structure coaxiale constituée de
plusieurs lignesde transmissionentourantunmatériauxabsorbant.Comme
expliquédans le section 17.2, page 118, ceci permetd’isoler les entréesentre
elles par l’ajout d’un mécanisme de pertes dans les modes impairs. Sans
ceci, lesmodes impairs seraient renvoyés vers les entrées, ce qui cause l’ab-
sence d’isolation dans les combineurs sans pertes. Cet absorbant est simi-
laire aux résistances d’isolation des combineurs de Wilkinson [37, 119, 139,
147], mais son mécanisme distribué permet d’avoir de plus fortes bandes
passantes, ainsi qu’une meilleure tenue en puissance.

À l’intérieur de l’absorbant se situe une tige de métal relié au corps du
combineur. Cette tige fournit un chemin pour l’évacuation de la chaleur
générée à l’intérieur du combineur. Cela provoque bien une dégradation
des performances du combineur, en particulier dans les basses fréquences,
mais cet impact est faible. Sans cette tige, le combineur de puissance ne se-
rait pas capable de tenir de fortes puissances. De plus, cette structure per-
met le support mécanique.

La forme de la section de combinaison est calculée d’après la procédure
décrite chapitre 16, page 103. La préadaptation d’impédance et la section
coaxiale forment une seule et unique transition Klopfenstein. Mettre deux
sections en série aurait été plus facile pour le calcul, mais aurait augmenté
la longueur et les pertes de l’ensemble. La figure 101 montre l’impédance
caractéristiqueZ0, la constantediélectriquee�ectiveKe�, et les dimensions
de ces deux sections.

À la fin du combineur de puissance, se trouve une première réduction
de diamètre, due au changement de constante diélectrique entre l’air (εr
= 1,0) et le PEHD (εr = 2,3). Puis une seconde réduction pour aboutir au
diamètre du connecteur. Aucune adaptation d’impédance n’est faite dans
ces deux transitions : l’impédance reste à 50 Ω. Ces transitions n’ont pas
de fonction électrique et sont purement mécaniques. Le PEHD sert à posi-
tionner le cœur demétal dans la structure coaxiale. Le connecteur de sortie
seul ne serait pas su�isamment solide pour assurer une bonne résistance

1. Nous utilisons dans ce chapitre le terme « combineur » aussi bien pour le dispositif
complet, incluant la préadaptation d’impédance, que pour le combineur à proprement par-
ler, sans la préadpatation.
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FIGURE 101 – Impédance Z0, constante diélectrique e�ective Ke�, et dimensions du
profil de la préadaptation d’impédance et de la section coaxiale. L’en-
semble forme une seule transition Klopfenstein.
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mécanique. Ces deux transitions ont été optimisées dans des simulations
électromagnétiques séparées. Contrairement à la préadaptation qui utilise
du PTFE, du PEHD a été choisi ici car ce matériau est moins cher et plus fa-
cile à usiner.

20.2 PRÉADAPTATION D’IMPÉDANCE À L’AIDE D’UN PLAN DE MASSE FENDU

Aluminium
PTFE

Rogers RO3003
127 µm (5mil)

Ligne en cuivre

Plan demasse
fendu

FIGURE 102 – Section de la préadaptation d’impédance (non à l’échelle).

FIGURE 103 – Vue 3D de la préadaptation d’impédance

Ce combineur utilise une préadaptation d’impédance de 2,5Ω vers 50Ω
pour faciliter la fabrication. Cette préadaptation d’impédance ne peut pas
être faite avec une ligne microruban sur un substrat d’épaisseur constante.
En e�et, le côté à faible impédance, sous 2,5 Ω a une largeur maximale
car, sinon, desmodesd’ordre supérieur pourraient sepropager. Utiliser des
substrats à forte constante diélectrique (« high-k ») ne résout pas ce pro-
blème puisqu’ils réduiraient la largeurmaximale permise et aboutiraient à
lamême impédanceminimale. Ceci oblige à utiliser un substrat fin.Mais un
substrat fin obligerait à avoir une ligne de faible largeur du côté à forte im-
pédance, ce qui limiterait la tenue en puissance et augmenterait les pertes.

Nous avons besoin d’une manière ou d’une autre de pouvoir changer
l’épaisseurdusubstrat.Utiliserplusieurs substratsdedi�érentesépaisseurs,
ou un substrat dont l’épaisseur varierait continûment rendrait la fabrica-
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tion di�icile. C’est pourquoi nous utilisons une structure avec un plan de
masse fendu («de�ectivegroundplane ») [7, 21, 77, 111]. Les figures 102et 103
montrent la structure de la préadaptation. Le plan de masse est progressi-
vement ouvert pour augmenter la « hauteur e�ective du substrat », puis la
largeur de la ligne microruban est réduite. L’impédance en fonction des di-
mensions est calculée à l’aide du solveur de ports de CST Microwave Stu-
dio®. Le plan de masse fendu est fixé sur une semelle munie d’un creux
permettant d’éviter de court-circuiter la fente. Ce creux est rempli de PTFE,
afin d’assurer un supportmécanique du substrat. Contrairement à la sortie
coaxiale du combineur, qui utilise du PEHD, nous avons utilisé pour la pré-
adaptation du PTFE, car sa température maximale est plus élevée, ce qui
permet de pouvoir braser le substrat.

20.3 SIMULATION ÉLECTROMAGNÉTIQUE

Afin de valider les performances de ce combineur de puissance avant fa-
brication, nous avons fait une simulation électromagnétique. Lemodèle in-
clut les lignesmicroruban de départ, la préadaptation d’impédance, la sec-
tion coaxiale et les deux réductions finales de diamètre. Les connecteurs
SMA d’entrée de la version de test ne sont pas considérés dans cette simu-
lation car ils ne seront pas utilisés dans un amplificateur de puissance, et
leur e�et est enlevé des résultats de mesure. Le connecteur de sortie est
négligé car ses pertes sont très faibles par rapport au reste.

Deux modèles 3D séparés sont utilisés pour la réalisation mécanique et
la simulation électromagnétique. L’utilisation dedeuxmodèles séparés est
nécessaire car le modèle mécanique et le modèle électromagnétique ont
descontraintesdi�érentes.Parexemple, les visdoiventêtrecomprisesdans
lemodèlemécanique, pour faire correctement lesperçages,maisne le sont
pas dans le modèle électromagnétique.

La simulation est faite avec CSTMicrowave Studio®. Nous utilisons le sol-
veur dans le domaine fréquentiel, avecmaillage tétraédrique et adaptation
de maillage. Comme expliqué plus en détail dans la section 19.1, page 127,
ces méthodes de simulation et de maillage permettent de gérer dans la
même simulation des éléments petits et larges. Les plus petits éléments
sontprésentdans les lignesmicroruband’entrée, surun substratde 127µm,
et les plus larges dans la section de sortie, dont le diamètre fait 30 mm.

20.4 MESURES

Les mesures de ce combineur de puissance sont très di�iciles car les en-
trées sont des lignes microruban larges, avec de faibles impédances. Ni
les connecteurs commerciaux, ni les instruments de mesure peuvent se
connecter directement à ces lignes larges. Pour les mesures, nous avons
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réaliséuneversionde test avecdesconnecteursd’entréecoaxiaux standard
SMA 50Ω femelle.

Cette version de test est mesurée avec un analyseur de réseaux vecto-
riel standard 50 Ω. Le dispositif de mesure est montré figures 104 et 105.
Les mesures sont faites deux ports à la fois, avec les ports restant reliés à
des charges adaptées 50 Ω. La transition de sortie N vers SMA est ignorée.
Un script Python est utilisé pour combiner les multiples fichiers demesure
Touchstone à 2 ports en un seul fichier à 9 ports. Les coe�icients Sij mesu-
rés plusieurs fois, par exemple S11, sont moyennés sur toutes les mesures.
Le desembedding et la renormalisation d’impédance est faite avec le logi-
ciel Keysight Advanced Design System.

FIGURE 104 – Banc demesure du combineur.
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FIGURE 105 – Vue de près du combineur en cours de mesure.

Les transitions des connecteurs coaxiaux SMA 50Ω vers les lignesmicro-
ruban large d’impédance 50 Ω nécessitent un desembedding. Ce desem-
bedding est fait avec lemodèlede simulation électromagnétiquede la tran-
sition montré dans la figure 106.

FIGURE 106 – Modèle électromagnétique 3D de la transition d’entrée d’un connec-
teur coaxial standard SMA 50 Ω femelle vers une ligne microruban
large 2,5Ω, utilisée pour le combineur de test.

RMS: « Root
mean square ».
Racine carrée de la
moyenne des carrés.
Utilisée dans deux
grands cas: la
puissance e�icace,
et la moyenne d’une
erreur.

Les résultats demesure après desembedding et renormalisation d’impé-
dance sont montré figures 107 à 109, avec les résultats de simulation. Les
pertes de combinaison (figure 107) sont inférieures à 1.8 dBdansunebande
passante de 1 à 6GHz, excepté sur quelques pics. Ces pics sont dus à des im-
perfections mécaniques et peuvent être supprimés en augmentant les di-
mensions fines. Ces pertes sont bonnes car elles incluent la préadaptation
d’impédance depuis 2,5 Ω. L’erreur de phase RMS des entrées (figure 108)
est inférieure à 15° sur toute la bande.
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FIGURE 107 – Transmission des entrées S9j et pertes de combinaison mesurée et
simulée.
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FIGURE 108 – Erreur de phase des entrées et erreur de phase RMS.
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FIGURE 109 – Isolation mesurée et simulée entre les entrées. Les courbes sont re-
groupées selon l’angle entre les entrées, par exemple, 45° entre les
entrées 1 et 2.

L’isolation dans le pire des cas est meilleure que -10 dB pour les entrées
proches l’une de l’autre (paire à 45°) etmeilleure que -15 dB pour les autres
paires.

20.5 INTÉGRATION MÉCANIQUE

La CAO mécanique complète du combineur de puissance avec ses mo-
dulesd’amplificationélémentairesestmontrée figures 110à 112. Lesconnec-
teurs coaxiaux SMA ont été remplacés par desmodules d’amplification élé-
mentaires.

Dans la figure 110, le circuit d’amplification se réduit à une simple ligne
de transmission. En e�et, les modules d’amplification n’étant pas encore
conçus, seule la CAO mécanique est pour l’instant disponible. La concep-
tion des modules d’amplification élémentaires fera l’objet de la partie sui-
vante.

Lesmodules d’amplification élémentaires ont 5 connecteurs en entrées :
4 connecteurs BNC et 1 connecteur SMA. Les connecteurs BNC servent à
alimenter la grille et le drain de deux étages d’amplification, tandis que le
connecteur SMA sert d’entrée RF. En e�et, compte-tenu des puissances éle-
vées en sortie, et du faible gain des transistors de très forte puissance, il est
souhaitable d’avoir 2 étages pour faciliter le pilotage des modules d’ampli-
fication élémentaires.
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FIGURE 110 – CAO mécanique du combineur de puissance avec les modules élé-
mentaires (1). Dimensions 333×322×286mm3.



20.5 INTÉGRATION MÉCANIQUE 145

FIGURE 111 – CAOmécaniqueducombineurdepuissanceavec lesmodulesélémen-
taires (2).
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FIGURE 112 – CAO mécanique du combineur de puissance avec les modules élé-
mentaires (3).
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Bien qu’ils aient une sortie à basse impédance, cesmodules d’amplifica-
tion élémentaire auront une entrée standard 50 Ω. En e�et, compte-tenu
de la manière dont le combineur est assemblé mécaniquement, il serait
di�icile de mettre un second exemplaire en entrée. Le prix du combineur
est très élevé, ce qui nécessite de le réserver à l’endroit le plus critique,
la sortie. La stratégie consiste donc à utiliser un diviseur de puissance du
commerce pour alimenter les entrées. Un tel diviseur est facile à trouver ou
à construire, précisément car les puissances d’entrée sont faibles. Le pro-
blème de l’adaptation d’impédance des entrées des modules d’amplifica-
tion reste néanmoins à résoudre. Nous examinerons une méthode pour le
faire dans la prochaine partie.

Chacun de ces modules est muni d’un radiateur afin d’évacuer la cha-
leur produite par les transistors. Ces radiateurs fonctionnent en convection
forcée par 8 ventilateurs, un par module. Ces ventilateurs sont fixés sur le
capot qui permet de s’assurer que le flux d’air ne sorte pas des radiateurs
avant qu’il n’ait absorbé toute la chaleur qu’il peut absorber. Ce capot est
constituéde8morceaux,usinésparpliage. Lepliageest la technique laplus
économique pour réaliser ce type de formes, très creuses. La séparation en
8morceaux permet de n’avoir qu’un seul pli parmorceaux. Les pièces avec
deux plis sont plus complexes à réaliser car le premier pli gène la fixation
de la pièce sur lamachine outil lorsque l’on fait le second pli. Cesmorceaux
sont fixés aux modules d’amplification élémentaires par des entretoises.
Du ruban adhésif (en jaune sur la figure 111) est utilisé afin de boucher les
fentes entre les pièces, pour maximiser le flux d’air circulant à l’intérieur
des radiateurs. Les espaces entre les radiateurs sont quant à eux bouchés
par l’utilisation d’une tôle, visible figure 112.

Cesoinparticulier apportéau refroidissementdesmodulesélémentaires
est justifié amplementpar la figure 113, quimontre la duréede viemoyenne
d’un transistor GaN typique en fonction de sa température de jonction. La
durée de vie est divisée par 2 pour une augmentation de 7°C [89]. Ainsi,
meilleur est le refroidissement, meilleure sera la fiabilité.

Une autre raison qui pousse à surdimensionner le refroidissement est
que les performances du refoidissement varient en fonction des conditions
environnementales. La température ambiante peut varier de -20 °C, dans
les pays froids, à +60 °C, dans un désert ou dans une voiture en plein so-
leil. La variation de la pression atmosphérique en fonction de l’altitude doit
aussi être prise en compte. Cet e�et est di�icile à calculer, car la variation
de la pression change non seulement la capacité thermique volumique de
l’air,mais aussi le flux d’air des ventilateurs [15, 105]. Il est toutefois possible
d’estimer la résistance thermique en haute altitude en multipliant la résis-
tance thermique au niveau de la mer par les coe�icients multiplicatifs du
tableau 12 [105]. Cette méthode ne sera jamais aussi précise qu’une simu-
lation numérique mais est beaucoup plus rapide.
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FIGURE 113 – Durée de vie moyenne en fonction de la température de jonction. La
durée de vie est divisée par 2 pour une augmentation de 7°C. Adapté
de [89].

ALTITUDE [m] MULTIPLICATEUR

Refroidissement
par ventilateur
(général)

Refroidissement
par ventilateur
(forte puissance)

Convection naturelle

0 1,0 1,0 1,0

1500 1,2 1,2 1,1

3000 1,5 1,4 1,2

4500 1,8 1,6 1,3

6000 2,2 1,9 1,5

TABLE 12 – Coe�icientsmultiplicatifs de la résistance thermique en fonction de l’al-
titude [105].
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La préssion atmosphérique varie aussi avec l’altitude. La variation des
performances thermiques en fonction de l’altitude est di�icile à calculer,
car plusieurs e�ets contradictoires

Ce combineur de puissance est monté sur des plots antivibratoires en
caoutchouc. Sans ces plots antivibratoires, les vibrations produites par les
ventilateurs feraient vibrer la table ou la boîte le contenant, ce qui ferait
beaucoup de bruit pour l’utilisateur final. Certains amplificateurs de puis-
sance du commerce nécessitent des casques anti-bruit tellement ils sont
bruyants. Nous souhaitons éviter ce soucis pour l’amplificateur objet de
cette thèse. Ces plots sont disponibles en deux versions : une destinée à
être posée et l’autre destinée à être vissée sur un fond de boîte. Le premier
est destiné à une utilisation de laboratoire tandis que le second est destiné
à une intégration complète en boîtier.

Ce combineur de puissance, y compris le refroidissement et le support,
tient dans un volume de 333×322×286mm3.

20.6 SIMULATION ÉLECTRO-THERMIQUE DU COMBINEUR

Les sectionsprécédentesévoquaient lesaspects thermiquesde laconcep-
tion du combineur depuissance,mais il reste à faire une simulation électro-
thermique complète. Pour des raisons de temps de calcul, cette simulation
n’a pu être faite qu’à la fin de la conception. Une di�iculté est que nous sou-
haitons examiner les performances thermiques du combineur nonpas lors-
qu’il est utilisé en diviseur de puissance, c’est à dire avec de la puissance in-
jectée dans la sortie, mais lorsqu’il est utilisé en combineur, avec des puis-
sances injectées sur les entrées.

Le solveur fréquentiel de CST Microwave Studio ne permet pas de faire
ceci directement, contrairement au solveur temporel. Nous devons donc
faire cette simulation en trois étapes. D’abord, le combineur est simulé en
électromagnétique pour une excitation de chacune des entrées. Ensuite,
ces résultats de simulationde chaqueentrée sont additionnéspour obtenir
les pertes lorsque toutes les entrées sont excitées simultanément. Enfin, à
partir des pertes, une simulation thermique est e�ectuée.

La figure 114montre la températureducombineurdepuissancepourune
puissance d’entrée de 500WCW, ce qui correspond à une puissance de sor-
tie de 330 W CW. La température maximale est de 225 °C dans l’absorbant.
Cela donne tenue en puissance maximale de sortie de 380 W CW si l’on uti-
lise de l’absorbantMF500-124, dont la températuremaximale est de 260 °C.
Pour des raisons de coût et de disponibilité, le prototype a été réalisé avec
du MF-124, dont la température maximale est de seulement 160 °C, mais la
version finale utilisera du MF500-124.
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FIGURE 114 – Simulation électro-thermique du combineur.

20.7 CONCLUSION ET SUITE DE L’ÉTUDE

Nous avons conçu, réalisé et mesuré dans cette partie un combineur de
puissance fonctionnant de 1 à 6 GHz, dont les entrées sont à une basse
impédance de 2,5 Ω, isolant ses entrées entre elles. Les pertes totales, in-
cluant la préadaptation d’impédance, sont inférieures à 1,8 dB, à l’excep-
tion de quelques pics. Ces pics sont dus à des imperfections mécaniques
qui pourraient être facilement corrigées si une nouvelle fabrication devait
être faite. Ce combineur de puissance fournit une solution à la fois aux pro-
blèmes d’adaptation d’impédance et aux problèmes d’isolation rencontrés
dans les amplificateurs de puissance.

Ce combineur de puissance a fait l’objet d’un dépot de brevet.

La suite de l’étude aura pour objectif de concevoir, réaliser et mesurer
desmodules d’amplification élémentaires qui seront reliés à ce combineur.
Puis à intégrer l’ensemble dans un amplificateur de forte puissance.



Cinquième partie

D É V E LOPPEMENT DE NOUVEAUX MODULES
É L ÉMENTA I R E S D ’AMPL I F I C AT I ON

Nous avons montré dans les précédents chapitres la nécessité
decombineursdepuissanceà faibles impédancesd’entrée. L’ob-
jectif de cette partie est, en utilisant le retour d’expérience issu
de la conception des premiers modules élémentaires d’ampli-
fication, de refaire desmodules d’amplification élémentaires à
basse impédance de sortie, afin de les utiliser avec le combi-
neur que nous avons développé.
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Comme expliqué précédemment, il est important afin de garantir la fia-
bilité et la durée de vie d’amplificateurs à transistors GaN de dissiper e�ica-
cement la chaleur qu’ils produisent. Pour cette raison, des radiateurs sont
montés sur les modules d’amplification élémentaires, et des ventilateurs
permettent de forcer la circulation de l’air, afin d’assurer la meilleure dissi-
pation thermique possible.

La détermination des performances d’un radiateur nécessite en principe
des simulation de dynamique des fluides dites « CFD », pour « computatio-
nal fluid dynamics », très complexes et exigeantes en puisance de calcul. Il
estnéanmoinspossiblededéterminerapproximativement lesperformances
des cas simples par des formules analytiques. La théorie complète dépasse
très largement le cadre de cette thèse, mais nous allons rappeler les for-
mules de calcul, tirées de [59].

Radiateur

H

b

L

t s

W

N ailettes

FIGURE 115 – Paramètres d’un dissipateur thermique. Adapté de [59].

La figure 115montre les principauxparamètres d’undissipateur :W, la lar-
geur, L, la longueur de l’ensemble, H, la hauteur des ailettes, t, leur épais-
seur et s, l’espace entre deux ailettes et N le nombre total d’ailettes. Il est
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possible d’usiner des radiateurs surmesure,mais pour une fabrication éco-
nomique, l’achat d’un radiateur sur catalogue est indispensable. Il est ce-
pendant possible de ré-usiner un radiateur existant afin de le faire corres-
pondre aux besoin. La découpe aux bonnes dimensions est facile. La dimi-
nution de l’épaisseur de la base est par contre plus délicate.

Pour ces raisons, les formules ne servent pas à calculer les dimensions
des radiateurs à partir de rien mais à calculer les performances d’un radia-
teur existant, et à déterminer s’il convient tel quel, s’il peut être raccourci,
et à guider le choix d’un nouveaumodèle le cas échéant. Ces formules per-
mettent de plus de choisir des ventilateurs adaptés aux radiateurs choisis,
c’est à dire de fournir le débit et la pression d’air requises.

Les calculs de ventilateurs sont relativement simples d’un point de vue
numérique,maisnécessitentde trèsnombreuses itérations. Lesparamètres
dépendent beaucoup de critères non exprimables par des formules de cal-
cul, comme la disponibilité des radiateurs et l’encombrement mécanique.
Le choix se fait doncpar essais et erreurs. L’utilisationd’unoutil, commeun
tableur, qui permet de changer rapidement les paramètres de départ pour
étudier leurs influences sur les performances, est recommandée.

Une attention toute particulière doit être portée à la gestion des unités.
Les débits d’air peuvent s’exprimer par exemple en m3/heure, m3/min ou
m3/s, « cubic feet per minute ». Les pressions peuvent s’exprimer en pas-
cals (Pa), en millimètres d’eau (mm ·H2O) ou en pouces d’eau (inch ·H2O).
Enfin, il importe de ne pas confondre le volume d’air par ventilateur et le
volume d’air par radiateur, dans le cas où il y aurait un nombre di�érent de
ventilateurs et de radiateurs.

On commence par choisir un premiermodèle de radiateur. À partir de ce
premier modèle de radiateur, que l’on coupera éventuellement pour tenir
dans le volume souhaité, ondétermine le débit d’air par radiateur, VRadiateur,
permettant d’avoir la résistance thermique souhaitée. La chute depression
est ensuite calculée.

∆P =
12 ·μ ·L ·V

s3 ·N ·H
(16)

N =
hch ·Dh

kƒ
(17)

hch = 3,8 ·
kƒ

s
(18)

η =
tnh (m ·H)

m ·H
(19)

m =

√√√2 ·hch
k · t

(20)

(21)
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Rconv =
1

hch ·N ·L · (2 ·η ·H+ s)
(22)

Rcal =
0,5

ρ ·C
·p ·V (23)

Rbase =
b

k ·L ·W
(24)

R = Rconv+Rcal+Rbase (25)

Le choixdunombredeventilateurs nécessite uncommentaire. Deux stra-
tégies sont possibles. La première consiste à prendre le nombre minimal
de ventilateurs permettant d’avoir les performances souhaitées. Mais cette
stratégie a des défauts. Avoir peu de ventilateurs implique une plus grande
sensibilité à une panne éventuelle d’un ventilateur. Les gros ventilateurs
sont souvent bruyants. Une seconde stratégie consiste à utiliser un grand
nombre de petits ventilateurs. Cette stratégie est intéressante dans notre
cas où, pour des raisons pratiques, il est intéressant d’avoir autant de ven-
tilateurs que de modules élémentaires. Ceci permet, en outre, d’avoir une
disposition symétriquedes ventilateurs et desmodules élémentaires, et de
faire en sorte que tous les modules élémentaires aient un refroidissement
identique. Nous allons donc prendre 8 ventilateurs.

FIGURE 116 – Illustration du problème de l’encombrement des ventilateurs dans le
cas d’une symétrie circulaire.

À partir du débit d’air par ventilateur et de la chute de pression, choisir
un premier modèle de ventilateur. Le bruit des ventilateurs est à prendre
en considération. Par exemple, le ventilateur SanAce92 9HV fait un bruit
de 72 dBA, pour une pression statique maximale de 1100 Pa, à comparer
aux 18 dBA du ventilateur Ebm-Papst 412, pour une pression statiquemaxi-
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ALIMENTATION 12 V

PRESSION STATIQUE 10 Pa

BRUIT 18 dBA

DIMENSIONS 40×40×20mm3

TABLE 13 – Caractéristiques du ventilateur Ebm-Papst 412.

malede 40Pa.Onnotera la corrélation entre le bruit et la chute depression.
En fonction du critère limitant, changer les paramètres du radiateur ou des
ventilateurs.

Enfin, onpenseraàvérifierque les ventilateurs rentrentdans l’espacedis-
ponible. Ce point est simple pour les géométries « carrées »,mais nécessite
plus d’attention pour les géométries à symétrie circulaire, comme illustré
figure 116, ce qui est le cas de notre combineur de puissance.
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FIGURE 117 – Caractéristique pression - flux d’air des ventilateurs et des radiateurs
utilisés.

Le refroidissement utilise 8 ventilateurs Ebm-Papst 412 et 8 radiateurs
HSMarston 890SP, découpés aux bonnes dimensions, dont les paramètres
essentiels sont résumées dans les tableaux 13 et 14. La figure 117 montre
la caractéristique chute de pression - flux d’air de ces deux éléments. La
chute depression est de 23Papour un flux d’air de 3,3m3 ·K-1. La tableau 15
montre le détail du calcul et le bilan des résistances thermiques. La résis-
tance thermique obtenue ainsi est d’environ 0,6 K/W, ce qui convient pour
le refroidissement des modules.
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PARAMÈTRE VARIABLE VALEUR RÉFÉRENCES

MATÉRIAU Aluminium

ÉPAISSEUR DES AILLETTES t 1 mm

ESPACEMENT ENTRE AILLETTES s 1 mm

NOMBRE DE FENTES N 34

HAUTEUR DES AILETTES H 24mm

LONGUEUR DU RADIATEUR L 100mm

HAUTEUR DE LA BASE b 8mm

CONDUCTIVITÉ THERMIQUE DU MATÉRIAU k 237 W ·m-1 ·K-1 [18, 57, 131]

CONDUCTIVITÉ THERMIQUE DE L’AIR kf 0,024 W ·m-1 ·K-1 [13]

MASSE VOLUMIQUE DE AIR ρ 1,161 K ·m-3 [92]

CAPACITÉ THERMIQUE DE L’AIR Cp 1007 J ·kg-1 ·K-1 [92]

VISCOSITÉ DYNAMIQUE DE L’AIR μ 1,73 · 10-5 [90]

TABLE 14 – Caractéristiques du radiateur HS Marston 890SP après découpe, et
constantes physiques associées.

VARIABLE VALEUR UNITÉ

V 3,25 m3 ·h-1

∆P 23,0 Pa

hch 91,2 W ·m-2 ·K-1

m 27,7 Sans unité

η 0,87 Sans unité

Rconv 0,08 K ·W-1

Rcal 0,47 K ·W-1

Rbase 0,005 K ·W-1

Rtot 0,55 K ·W-1

TABLE 15 – Détails du calcul et bilan des résistances thermiques du radiateur ali-
menté par les ventilateurs.
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D ’ ENTRÉE , E T L IM I T E DE BODE - FANO

Le lecteur attentif aura remarqué un certain silence sur la question de
l’adaptation d’impédance d’entrée dans le chapitre 6, sur le module d’am-
plification large bande, et le chapitre 7, sur lemodule bande étroite. L’adap-
tation d’entrée de ces amplificateurs n’est pas montrée pour une raison
simple : elle est très mauvaise.

Ladi�icultéde l’adaptationd’entréedesamplificateursde fortepuissance
à base de transistors GaN est un problème récurrent, aggravé lorsque l’on
utilise de gros transistors ou lorsque l’on travaille sur une large bande pas-
sante.

Onpourrait sedire que ladi�iculté d’adaptationd’impédancede l’entrée
ne fait que diminuer le gain par rapport à sa valeur idéale obtenue sur un
banc de load-pull mais elle pose des problèmes lorsque l’on met deux am-
plificateurs en cascade.

Le premier étage étant conçu pour travailler avec une charge adaptée en
sortie, son comportement sera modifié par la présence d’une charge for-
tement réactive en sortie. Ceci peut non seulement diminuer la puissance
e�ectivement absorbée par le second étage, mais aussi la puissance dispo-
nible à son entrée. Cet e�et, qui n’existe pas pour un premier étage idéal,
existe pour les amplificateurs réels.

Plusgrave, ladésadaptationdusecondétagepeutprovoquer l’instabilité
du premier. Cette instabilité pourrait être résolue par des réseaux de stabi-
lisation,mais il y a pire encore : la désadaptation du second étage peut pro-
voquer des pics de la puissance absorbée par les réseaux de stabilisation,
et ainsi les détruire s’il ne sont pas convenablement dimensionnés. Des ré-
sistances de forte puissance sont disponibles dans le commerce,mais elles
sont chères, pas toujours faciles à approvisionner et, surtout, la plupart du
temps disponibles dans une gamme de valeurs limitée.

Pour éviter ces problèmes, il est fréquent d’ajouter un atténuateur en en-
trée. Ceci résout les problèmes de stabilité et de charge de l’étage précé-
dent, mais augmente la puissance d’entrée requise pour atteindre la puis-
sancemaximale en sortie. Deplus, ceci vaà l’encontrede l’objectif principal
d’une adaptation d’impédance : maximiser le transfert de puissance.

Mais ces di�icultés sont-elles dues aux limitations de l’état actuel de la
technique (techniques d’adaptation, composants, etc...) ou a une loi phy-
sique qui rendrait impossible une bonne adaptation d’impédances de cer-
taines charges?

159
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Le phénomène physique sur lequel se base le fonctionnement des tran-
sistorsàe�etdechamp, lepincementet l’ouvertureducanal, estune�et ca-
pacitif. Il ne consomme pas directement de la puissance en entrée. Ce sont
les éléments parasites, en particulier les résistances série, qui dissipent de
la puissance lors de la commutation. D’ailleurs, il est fréquent dans le calcul
des amplificateurs distribués de supposer la capacité d’entrée idéale.

L’entrée d’un transistor GaN se comporte donc très approximativement
commeunréseauconstituéd’unegrossecapacitéetd’unepetite résistance
en série. Par exemple, lorsqu’ils sont adaptés en sortie, les deux transistors
CGHV60170D, utilisés pour l’amplificateur de la section suivante, ont en-
semble une capacité d’entrée d’environ 20 pF en série avec une résistance
d’environ... 0,3Ω.

Un circuit passif, tel qu’un circuit d’adaptation d’impédance, ne peut res-
tituer de l’énergie à son environnement qu’après l’avoir reçue au préalable.
Cette causalité ne se voit pas dans le domaine fréquentiel mais elle est fon-
damentale. Un circuit capacitif, comme l’entrée d’un transistor GaN, stocke
de l’énergie avant de la restituer. Donc un réseaud’adaptation parfait ayant
unebandepassante infinie devrait faire l’inverse : fournir de l’énergie avant
de la récupérer. Ceci est impossible. Par contre, pour une bande passante
nulle, c’est à dire pour un signal sinusoïdal constituéd’une seule fréquence,
il est possible de restituer cette énergie avant le prochain cycle.
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sans pertes
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FIGURE 118 – Limite de Bode-Fano pour des charges type RC parallèle, RC série, RL
parallèle et RL série. Adapté de [101].

Cette contrainte physique aboutit à la limite de Bode-Fano, montrée fi-
gure 118 [20, 101]. Elle fixe une borne inférieure à l’adaptation d’impédance
dansunebandede fréquences. L’adaptationpeutêtreparendroitsmeilleure
que cette limite, mais elle sera obligatoirementmoins bonne à d’autres en-
droits.
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Cette limite peut être reformulée plus simplement en considérant le co-
e�icient de réflexion maximal dans la bande passante :

ΓdB,max ≥ −20 · log(e) ·
1

2 ·∆ƒ ·R ·C
(RC parallèle) (26)

ΓdB,max ≥ −20 · log(e) ·
2 ·π2 ·R ·C · ƒ1 · ƒ2

ƒ2 − ƒ1
(RC série) (27)

ΓdB,max ≥ −20 · log(e) ·
2 ·π2 ·L · ƒ1 · ƒ2
R · (ƒ2 − ƒ1)

(RL parallèle) (28)

ΓdB,max ≥ −20 · log(e) ·
R

2 ·∆ƒ ·L
(RL série) (29)

Notons que la limite de Bode-Fano ne concerne que les réseaux sans
pertes. Toutefois, rajouter des pertes au réseau d’adaptation d’entrée amé-
liorera l’adaptationd’entréemaisdiminuera lapuissancee�ectivement trans-
mise au transistor. Ces pertes peuvent être introduites délibérément, ou su-
bies, par exemple dans le cas de l’utilisationd’unmauvais substrat, comme
le FR-4, donc la réputation demauvais substrat en hautes fréquences n’est
plus à faire.

Dans notre cas, pour l’adaptation d’entrée de 2 transistors CGHV60170D,
qui sont équivalents à environ 0,3Ωen série avec 20 pF, la borne pour une
adaptation constante est d’environ -0,3 dB, ce qui équivaut à des pertes de
désadaptation d’entrée d’environ -11 dB.

Toutefois, il est inutile d’adapter le transistor sur l’intégralité de sa bande
passante. En e�et, le Gmax d’un transistor étant inversement proportion-
nel à la fréquence, l’adaptation d’impédance permettant d’avoir un gain
constant est uneadaptationenpente :mauvaise à la fréquenceminimale et
bonne à la fréquence maximale. Une telle adaptation est compatible avec
la limite de Bode-Fano, qui est une limite moyenne. Mais il reste encore à
gérer les conséquences de la désadaptation en début de bande. Pour cela,
une solution possible consiste à rajouter en entrée un réseau RC parallèle,
qui fournit une atténuation en début de bande et donc permet de compen-
ser le désadaptation à cet endroit.
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MODULES D ’AMPL I F I C AT I ON É L ÉMENTA I R E S

23.1 SCHÉMA GÉNÉRAL

Les modules d’amplification élémentaires sont conçus en deux étages.
Lepremierétagepermetd’avoirunepuissanced’entrée su�isamment faible
pour pouvoir utiliser un combineur standard, tandis que le second étage
permet d’avoir la puissance de sortie la plus élevée possible. Comme le
premier étage ne pose pas de di�icultés particulières, contrairement au se-
cond étage, nous allons nous intéresser plus en détail au second étage.

Le schémadu secondétagedunouveaumodule d’amplification estmon-
tré figure 119. L’entrée est sous l’impédance standard de 50 Ω afin de pou-
voir le relier facilement au premier étage, de faciliter la caractérisation, et
d’avoir plus de souplesse pour des correction à postériori, par exemple par
l’ajour d’atténuateurs. Ceci nécessite une largeur de ligne faible, 304 µm,
mais ceci ne pose pas de problème car la puissance d’entrée maximale,
20 W, est beaucoup plus faible que la puissance de sortie maximale, 180 W.

2×100 pF
2×1 nF

3300 µF

VDD = 50 V

1 Ω, 100 nF
10 µF

RO3003
Alumine

εr 3,0 127 µm
εr 9,8 127 µm

Sortie
> 100 W, 2,5Ω

Entrée
20 W, 50Ω

VGG = - 3,1 V

FIGURE 119 – Schéma dumodules élémentaires d’amplification sous 2,5Ω.

La capacité d’entrée sert à bloquer la composante continue. C’est son
seul rôle : elle neparticipepasà l’adaptationd’impédance. Ainsi, unevaleur
précise n’est pas nécessaire. Cette capacité est placée ici et non à proximité
du transistor car l’impédance y est plus élevée, donc la capacité requise est
plus faible, et l’e�et des bondwires moins critique. Ce point est toutefois
à relativiser, car la faible largeur de la ligne empêche de mettre plusieurs
capacités en parallèle.

Un ensemble de lignes de transmission dont la largeur évolue de ma-
nièreprécisepermetd’aller jusqu’à la largeurphysiquedes transistors, ainsi
que de commencer l’adaptation d’impédance. Cette technique ne permet
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cependant pas de terminer l’adaptation d’impédance, car l’impédance mi-
nimale que l’on peut obtenir sur ce substrat est limitée par la largeur maxi-
male de la ligne, liée à la largeur physique des transistors.

La polarisation se fait avec une résistance. Cette méthode a été choisie
car elle facilite la stabilisation de l’amplificateur. Les résistances CMS stan-
dard ne tiendraient pas la puissance dissipée, donc une résistance CVD est
utilisée. Bien que ceci ne soit pas symétrique, il est possible à cet endroit
d’utiliseruneseule résistance, car l’impédanceélevéede la résistance, ainsi
que la faible puissance en entrée, font que la dissymétrie ne posent pas de
problème.

Afin de terminer l’adaptation d’impédance, un réseau LC est utilisé, utili-
sant les inductances des bondwires et une capacité réalisée sur un subtrat
d’alumine (εr = 9,8). Cette valeur de permittivité plus élevée permet d’at-
teindre les basses impédances requises par l’entrée.

L’adaptation de sortie semble plus simple que l’adaptation d’entrée car
l’impédancedesortiedes transistorsGaNestbeaucoupplusélevéeetbeau-
coup moins réactive que l’impédance d’entrée. Elle déjà proche de 2,5 Ω,
bien qu’il reste à compenser la capacité parasite de sortie. Toutefois, plu-
sieurs facteurs limitent cette simplicité apparente. D’une part cette adap-
tation doit être à faible pertes, et pouvoir supporter la puissance de sortie.
Mais surtout, cette adaptation est délicate car il n’y a aucune marge sur la
largeur des lignes, car la largeur d’entrée est déterminée par les transistors,
la largeur de sortie est déterminée par la ligne microruban de sortie d’im-
pédance 2,5Ω.

Les transistors utilisés nécessitent une inductance élevée en sortie. Or,
cette inductance élevée n’est pas pratique à réaliser avec des bondwires
seuls car ils seraient trop longs. L’utilisation d’une ligne de transmission
étoite, telle que montrée figure 120, n’est pas possible car cela provoque-
rait l’apparition de modes d’ordre supérieur, à cause de la largeur élevée
des lignes (10,7 mm) et des hautes fréquences de fonctionnement (6 GHz).
Ceproblèmeest particulièrement critiquedans notre cas car nous utilisons
deux transistors sur puce avec 8 plots d’entrée et de sortie chacun, au lieu
d’un transistor en boitier avec une seule entrée et une seule sortie. Dans
notre configuration, le transistor voit directement les modes impairs, qu’il
faut donc limiter à tout prix. Nous avons d’ailleurs dû modifier le modèle
original du transistor, qui n’avait qu’une seule sortie, afin de prendre en
compte ces e�ets distribués.

FIGURE 120 – Lignes de courant d’une variation de largeur d’une lignemicroruban.
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L’utilisation d’un second subtrat plus épais est possible, et était la solu-
tion choisie pour la version précédente, mais ceci pose des soucis de mon-
tage. De plus, le réseau d’adaptation nécessite 4 éléments : inductance - ca-
pacité - inductance - capacité. Cette technique nécessiterait de monter 4
morceaux de substrat, en plus de tout le reste. Ceci n’est pas impossible
mais rendrait le montage plus di�icile et plus cher. Sans compter que ceci
rajoute une incertitude supplémentaire sur l’inductance des bondwires, ce
qui pourrait diminuer les performances du réseau d’adaptation.

Nous allons donc utiliser la solution de la figure 121 pour faire les induc-
tances : plusieurs lignes étroites sont mises en parallèles, de manière à ré-
duire la largeur e�ective, et donc de réaliser une inductance, sans provo-
quer les e�ets distribués indésirables. Un substrat d’alumine est utilisé car
cela permet la réalisation des capacités. Cette solution n’utilise donc qu’un
seul substrat, ce qui facilite considérablement le montage, réduit les pro-
blèmes d’incertitudes sur les bondwires, et évite leurs e�ets parasites.

FIGURE 121 – Courant d’une variation d’impédance sans variation de largeur d’une
ligne microruban.

Le calcul de ce réseau d’adaptation a nécessité une optimisation numé-
rique du circuit de l’amplificateur appelant une simulation électromagné-
tique 2D planaire avec Momentum du réseau d’adaptation. Ce processus a
été long et fastidieux, mais nous y sommes arrivés.

23.2 LAYOUT

Le layout des nouveauxmodules d’amplification élémentaire estmontré
figures 122 et 123. L’entrée commence par une ligne 50 Ω sur un substrat
d’épaisseur plus élevée, donc plus large, ce qui permet de souder plus faci-
lement la broche large du connecteur. Cette ligne est reliée par des bond-
wires au substrat principal. Ce substrat principal estmuni de trous d’aligne-
ment pour le montage.

Les transistors doivent être brasés sur leur support afin d’assurer un bon
contact thermique. Cette brasure nécessite de chau�er le support avec une
vitesse minimale. Or, ceci n’est pas possible car ce support est trop gros.
Les transistors sont donc brasés sur une pièce intermédiaire, plus petite,
et que l’on peut donc chau�er plus facilement à la bonne vitesse. Cette
pièce permet de plus d’assurer une bonne conductivité thermiquedes tran-
sistors vers la semelle de l’amplificateur, puis vers le radiateur. Les circuits
d’adaptation en alumine sont brasés sur la même pièce afin de limiter les



166 MODULES D’AMPLIFICATION ÉLÉMENTAIRES

Découplage de l'alimentation

Transition Klopfenstein
2,5Ω → 50Ω
Partie 1

Transition Klopfenstein
2,5Ω → 50Ω
Partie 2

Transistors et
alumines

Alimentation
du drain

Ligne annexe pour
le montage

FIGURE 122 – Layout de l’amplificateur, vue globale.

problèmesde tolérancesmécaniques,beaucouppluscritiques sur lesbond-
wires prochesdu transistor que sur les bondwires plus éloignés. Cettepièce
intermédiaire, appelée aussi « tab », est insérée dans un trou usiné en une
seule étape dans le circuit et dans la semelle.

Circuit alumine
d'entrée

Transistors

Circuit alumine
de sortie

Capacités de
blocage DC
en sortie

Pièce
intermédiaire et
trou demontage

Résistance

Capacité

FIGURE 123 – Layout de l’amplificateur, agrandissement sur les transistors.

Après le circuit de l’amplificateur sous 2,5Ω, une transitiond’impédance
Klopfenstein de 2,5 Ω vers 50 Ω est ajoutée pour les tests du prototype.
Elle sera supprimée pour la version finale, utilisée avec le combineur de
puissance. Cette adaptation d’impédance est faite en utilisant 2 substrats
de hauteur di�érente, car cela permet d’éviter l’emploi de lignes trop étroi-
tes, qui ne tiendraient pas la puissance de sortie, et d’avoir une largeur
physique su�isamment élevée en sortie pour la soudure du connecteur,
comme pour l’entrée.
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Les capacités de blocage du continu sont mises du côté ayant une im-
pédance de 2,5 Ω. Il serait à priori beaucoup plus simple de les mettre du
côté du 50 Ω. Mais cet endroit n’existera plus dans la version finale car la
préadaptation ne sert qu’aux essais! Et il importe de tester également l’ab-
senced’impactdecescapacités sur le fonctionnementducircuit. C’estpour-
quoi elle sont mises du côté du 2,5Ω.

23.3 TESTS DE STABILITÉ

L’analysedestabilitédescircuitsnon-linéairesest complexe, et faitmême
l’objet de manuels entiers. Le temps et les moyens disponibles sont insuf-
fisants pour faire une analyse complète, en particulier si l’on doit faire plu-
sieurs itérations dans la conception. Il est donc indispensables d’avoir des
méthodes simples pour tester la stabilité d’un circuit.

Nous avons adopté ici une approche en petits signaux. Comme le gain
des transistors varie avec la puissance d’entrée, en particulier dans le cas
d’une polarisation en classe AB profonde, nous avons fait les tests de stabi-
lité en petits signaux avec unepolarisation correspondant au gainmaximal
des transistors. Nous faisons l’hypothèse qu’il s’agit du pire cas. Cette hy-
pothèse est discutable, mais malheureusement indispensable pour dispo-
ser d’un test applicable dans notre situation réelle. Toutefois, nous avons
validé empiriquement cette approche lors de la conception des amplifica-
teurs des sections précédentes, même si les résultats des tests de stabilité
n’ont pas été présentés.

Le premier point à tester est la stabilité de mode commun, incondition-
nelle, c’est à dire indépendammentdes impédances de source et de charge.
Comme pour les amplificateurs des sections précédentes, nous avons uti-
lisé pour cela les facteurs µ et µ’.

La figure 124montre les facteursµ etµ’, calculés directement. L’amplifica-
teur semble instableenbasses fréquences.Mais cette instabilitén’estqu’ap-
parente. En e�et, le simulations électromagnétiques utilisées pour les in-
terconnexions (ADS Momentum) ont tendance à rajouter un très léger gain
aux interconnexions à cause des imprécisions numériques lors du déplace-
ment des plans de référence. En basses fréquences, les pertes des intercon-
nexions sont inférieures à cette incertitude numérique, donc les résultats
de simulation numériques ont un très léger gain. Nous insistons sur le fait
que, bien que surprenant, ce très léger gain reste dans la marge d’erreur
acceptable, et que la simulation numérique est parfaitement valable. Cet
écart ne pose aucun problème pour l’évaluation des performances nomi-
nales.Mais il posede gros problèmes lors des tests de stabilité, dont le fonc-
tionnement consiste à comparer le Γentrée par rapport à 1 : un Γentrée très
légèrement inférieur mais proche de 1, donc stable, deviendra très légère-
ment supérieur à 1, donc instable en apparence. Lorsque l’on rajoute en en-
trée un atténuateur de 0,05 dB, nous obtenons les résultats de la figure 125,
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donc une stabilité inconditionnelle! Ce problème était déjà présent lors de
la conception de l’amplificateur large bande du chapitre 6, qui a parfaite-
ment fonctionné. Ainsi, nous pouvons conclure à une stabilité incondition-
nelle du circuit.
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FIGURE 124 – Facteurs µ et µ’ des nouveaux modules d’amplifications, montrant
une instabilité apparente due à des problèmes numériques.
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FIGURE 125 – Facteurs µ et µ’ des nouveaux modules d’amplifications, sans l’insta-
bilité apparente due aux problèmes numériques. Les circuits sont in-
conditionnellement stables.

Le second point à tester est la stabilité de mode impair. En e�et, contrai-
rement aux amplificateurs des chapitres 6 et 7, l’amplificateur du présent
chapitre utilise deux transistors ayant plusieurs entrées et sorties, au lieu
d’un transistor avec une seule entrée et une seule sortie. Il peut donc appa-
raître des oscillations enmode impair, non visibles avec les facteurs µ et µ’
qui ne prennent en compte que lemode commun. Ce point est donc vérifié
avec un autre test, celui de la Γ-Probe, appelé aussi Gamma-Probe.
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Le fonctionnementdu testdestabilitépar laΓ-Probeestmontré figure 126.
Ce test consiste à insérer aux points critiques du circuit une sonde qui va
regarder les gains de boucles. Le critère de stabilité est que ces gains ne
passent jamais par la zone critique : gain supérieur à 1 pour une phase de
0°. Cette simulationdevrait être faite en théoriepour toutes les impédances
de source et de charge. En pratique, nous prenons 4 points représentatifs
sur le bord de l’abaque, afin de rendre le temps de calcul acceptable. Nous
n’allons pas montrer l’intégralité des résultats, particulièrement longue et
sans intérêt, mais seulement ceux de la figure 128. Les gains de boucles ne
passent pas par la zone critique, donc le circuit est stable enmodes impairs.

2×100 pF
2×1 nF

3300 µF

VDD = 50 V

1 Ω, 100 nF
10 µF

VGG = - 2,5 V

ΓS ΓL

1 2

FIGURE 126 – Test de stabilité en modes impairs par la méthode du Γ-Probe.

Comme CREE ne fournit pas de modèles distribués de ces transistors,
nous avons réalisé le modèle distribué de la figure 127. Chaque morceau
du transistor est modélisé par le modèle original dont le courant est divisé
par 8, et les morceaux sont reliés entre eux par des lignes de transmission
et des résistances. Les lignes de transmission ont été mesurées sur le tran-
sistor original tandis que les résistances ont été mesurées en continu.

Nous pouvons conclure de ces deux tests que le circuit est stable, aussi
bien en ce qui concerne le mode pair que les modes impairs, et que cette
stabilité est indépendante des impédances présentées à l’entrée et à la sor-
tie.

23.4 PERFORMANCES SIMULÉES

Les nouveaux modules d’amplification n’ont pas pu encore être réalisés
aumomentde l’écrituredeces lignes. Lesperformances simulées sontmon-
trée figure 129. La puissance de sortie est supérieure à 90 W sur une bande
passante de 1 à 6 GHz. Notons le pic de puissance dans les basses fréquen-
ces, intéressant car le combineur a des pertes plus élevées à cet endroit. Ce-
pendant, c’est aussi la fréquenceoù la tenueenpuissanceducombineurde
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FIGURE 127 – Modèle distribué du transistor.
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FIGURE 128 – Exemple de résultats du test du Γ-Probe.

puissance est la moins bonne, donc nous devrons limiter la puissance réel-
lement utilisée dans le système complet.

Dans sa version de test sous 50 Ω, la puissance mimimale n’est en re-
vanche que de 71 W, à cause des pertes liées à l’adaptation 50 Ω de sortie.
Cette puissance réduite n’aura aucun impact sur le système définitif qui
utilisera directement les entrées 2,5 Ω du combineur de puissance. L’ap-
proche consistant à utiliser des impédances d’entrée de 2,5Ω pour obtenir
demeilleures performances est donc validée.Onnotera également la place
que prend cette adaptation.

Le système complet n’a pas encore été assemblé, mais il est possible
de combiner les résultats de simulation des nouveaux modules d’amplifi-
cation et les mesures du combineur de puissance. La figure 130 montre la
puissance de sortie totale que devrait produire le dispositif complet.

Lapuissancede sortie générable àpriori est supérieure à 400WCWde 1 à
6 GHz. Sur une bande passante plus réduite, la puissance disponible est de
600WCWde 1 à 3 GHz, et atteintmême les 800WCW sur une fréquence. Le
combineurdepuissance, dans sa versiondéfinitive, devrait avoir une tenue
enpuissancede seulement 380WCW.Mais cette limitationneconcernepas
la puissance crête. Ainsi, il est possible d’obtenir toute la puissance crête si
l’on travaille avec un rapport cyclique plus faible, typiquement 50 %. Or,
beaucoup d’applications n’ont pas besoin d’emettre en permanence.
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FIGURE 129 – Puissance de sortie simulée de l’amplificateur.

Nous avons au final un dispositif capable de produire une puissance pul-
sée supérieureà400Wcrête, avecun rapport cyclique supérieur à 50%, sur
unebandepassante de 1 à 6GHz. Cette puissance atteint 600Wde 1 à 3GHz
etmême un pic de 800W à une fréquence. Les limitations en puissance CW
sont principalement dues au combineur, ce qui indique des perspectives
d’amélioration.
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FIGURE 130 – Puissance de sortie simulée de l’ensemble. Enfin!



CONCLUS ION ET PERSPECT I V E S

Afin d’obtenir de fortes puissances, il est nécessaire de combiner e�ica-
cement les puissances de plusieurs sources élémentaires. Les solutions ac-
tuellesnepermettentpasd’avoir simultanémentde faiblespertes, une forte
bande passante et l’isolation des entrées entre elles. De plus, les combi-
neursonthabituellement leurs entrées sous l’impédance standardde50Ω,
éloignée de l’impédance de sortie des transistors GaN. Nous avons déve-
loppé dans cette thèse un combineur de puissance innovant qui peut four-
nir une solution a tous ces problèmes.

La suite de l’étude consiste à terminer la conception des modules d’am-
plification élémentaires et à les intégrer avec le combineur de puissance.
Nous espérons arriver à terminer tout ceci pour la version finale de ce ma-
nuscrit de thèse.

Néanmoins, la solution présentée ici est loin d’être idéale. En particulier,
ce combineur de puissance reste di�icile à fabriquer, et ses pertes peuvent
encore être améliorées. Une idée pour améliorer ces deux points consiste-
rait à tenter une approche hybride entre une solution planaire et une so-
lution spatiale. Ceci serait une suite intéressante de l’étude. Une tentative
ratée de combineur planaire, qui n’a pû être présentée dans ce manuscrit
faute de temps, sera présentée dans la version finale dumanuscrit.

Mais surtout, l’approcheactuellepourgénérerdes fortespuissancemontre
ses limites. La tendanceest aux transistors deplus enplus gros et puissants,
donc di�iciles à adapter en impédance. Leurs puissances aboutissent à des
combineurs de plus en plus di�iciles à calculer, concevoir, simuler et fabri-
quer, dans lebutd’avoir leplusdepuissancepossible. Le connecteurde sor-
tieadeplusenplusdedi�icultésà tenir lapuissance, et il fautmêmeparfois
plusieurs connecteurs de sortie. Le ou les câbles sont aussi de plus en plus
gros, pour tenir cette puissance, ce qui pose des problèmes liés à leur rigi-
dité, surtout lorsqu’ils aboutissent à une antennemobile. L’antenne ou les
antennesdoivent également tenir la puissance, cequi les rendgrosse, donc
di�icile à déplacer. Sauf si l’on utilise un réseau d’antennes, qui va d’abord
diviser la puissance que l’on a eu beaucoup de mal à combiner, puis des
déphaseurs qui auront dumal à tenir le kW sur plusieurs octaves de bande
passante.

Les fabriquants de transistors GaN se vantent tous d’avoir des transis-
tors surpuissants, générant plusieurs kW/mm2,mais la compacité finale est
100x plus faible à cause de l’adaptation d’impédance, du combineurs, et la
dissipation thermique reste problèmatique. Nous avons donc les défauts
de la compacitié et lesdéfautsde l’encombrements, réunis enune synthèse
harmonieuse.
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Cette approchemontred’autantplus ses limitesque les applicationsévo-
luent. Les besoins en linéarité sont de plus en plus poussés. Or, la linéarité
est très di�icile à obtenir sur de gros transistors. Les réseaux d’antennes
ne sont plus seulement des diviseurs de puissance reliés à un paquet d’an-
tenne, assorti d’un contrôle de phase pour faire varier l’orientation du fais-
ceau. Les dispositifs modernes ont de plus en plus tendance à envoyer dif-
férents signaux aux di�érentes antennes, pour faire du multiplexage spa-
tial. Au lieu de combiner les puissances de plusieurs sources élémentaires,
pourquoi ne pas relier chaque source à son antenne?

Il y aura toujours des applications qui nécessiteront d’avoir de la forte
puissance sur un connecteur relié à une antenne. Même dans le cas où l’an-
tenne est constituée d’un diviseur de puissance, il peut être plus pratique
pour l’utilisateur final d’avoir un seul câble entre son système d’amplifi-
cation et son système d’antennes, car cela lui permet de remplacer l’un
des deux systèmes sans se préoccuper de l’autre. Car l’utilisateur final ne
se préoccupe pas du contenu de ses boîtes noires. Enfin, il peut être dif-
ficile de mettre une antenne par module élémentaire d’amplification car
une antenne, pour être e�icace, a un volumeminimal déterminé par la lon-
gueurd’onde.Unepossibilité estune solutionhybrideutilisant lesdeuxmé-
thodes de combinaison de puissance, avec plusieurs antennes alimentées
chacune par un combineur de puissance.

Concernant les antennes, la plupart des antennes sont soit sous 50 Ω,
soit sous une impédance quelconque, ramenée ensuite à 50 Ω par di�é-
rentes techniques d’adaptation. Ne serait-il pas possible de concevoir des
antennes à basse impédance, pour les relier directement aux transistors
de forte puissance? Nous avons aussi évoqué des réseaux constitué de plu-
sieurs antennes, mais ne serait-il pas possible de concevoir des antennes
à plusieurs entrées? Les antennes d’un réseau traditionnel sont éloignées
les unes des autres afin qu’elles n’influent pas les unes sur les autres. Et s’il
était possible non pas de supprimer plus ou moins mal leur influence mu-
tuelle,mais au contraire de tenir compte de leur influencemutuelle et d’op-
timiser leur fonctionnement dans ce mode? Ceci poserait des problèmes
d’isolation entre les entrées, que l’on pourrait résoudre avec la technique
de l’absorbant illustrée dans cette thèse.

Les perspectives de recherche sont le développement d’une version pla-
naire du combineur de puissance présenté dans cette thèse, pour les situa-
tion où une seule sortie est préférable, le développement de moyens d’in-
terconnexion de très forte puissance, car les connecteurs classiques ne suf-
firont plus à l’avenir, le développement d’antennes à plusieurs entrées à
basse impédance, le développement de nouveaux MMIC large bande et à
forte puissance. Et enfin, le développement et l’amélioration des outils de
conception, c’est à dire les logiciels et les méthodes.



Sixième partie

ANNEX ES





A
QUELQUES MOTS SUR L A NOT ION D ’ IMPÉDANCE DE
SORT I E DES TRANS I STORS

Nous avons dans la section 16.1 mis de coté le comportement réel des
amplificateurs de puissance pour nous concentrer sur le comportement de
leur charges, c’est à dire les entrées du combineur de puissance. Les am-
plificateurs fonctionnant à forte puissance sont non-linéaires, ce qui cause
des e�ets particuliers sur le comportement de leurs sorties. Nous allons dé-
tailler ces e�ets dans la section qui suit.

A.1 COMPORTEMENT D’UN AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE NON-LINÉAIRE
SIMPLIFIÉ

Prenons pour un amplificateur non-linéaire simplifié. Nous supposerons
dans un premier temps qu’il réagit instantanément à ses entrées, c’est à
direquesa réponseest indépendantede la fréquence. Lemodèle seraétendu
pour incorporer les variations en fréquences dans la section suivante. Sup-
posons que sa réponse puisse être décrite dans le domaine temporel par
l’équation ci-dessous :

b2(t) = G ·1(t)︸ ︷︷ ︸
Gain en

petits signaux

− γ ·31(t)︸ ︷︷ ︸
Compression
du gain

+ Γ ·2(t)︸ ︷︷ ︸
Réflexion de sortie
en petits signaux

− λ ·21(t) ·2(t)︸ ︷︷ ︸
Variation de la

réflexion avec l’entrée
Auto-polarisation
(30)

Ce modèle est très simplifié, mais contient déjà les e�ets que l’on re-
trouve dans les amplificateurs réels : gain en petits signaux, compression
du gain pour les grands signaux, réflexion de sortie, auto-polarisation et
variation du coe�icient de réflexion de sortie en fonction de la puissance
d’entrée.

Pour les exemples numériques, prenons les valeurs suivantes :

G = 4 γ = 0,083 Γ = 0,73 λ = 0,06 (31)

les figures 131 et 132 montrent respectivement la valeur instantanée de la
sortie b2(t) et le coe�icient de réflexion instantanée

db2(t)
d2(t)

, tous deux en
fonction de l’entrée a1(t).
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FIGURE 131 – Sortie b2(t) en fonction de l’entrée a1(t).

FIGURE 132 – Coe�icient de réflexion instantané db2(t)
d2(t)

de la sortie en fonction de
l’entrée 1(t).
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Cette équation non-linéaire peut être linéarisée [107, 134] autour d’un
point de fonctionnement, que nous appelerons « LSOP » comme « large si-
gnal operating point ». Ce point de fonctionnement est :

1,LSOP(t) =
A1 ·e

ωt +A∗1 ·e
−ωt

2
(32)

2,LSOP(t) = 0 (33)

et nous appliquons à ce point de fonctionnement une perturbation en sor-
tie :

1(t) = 1,LSOP(t) (34)

2(t) = 2,LSOP(t) +
δA2 ·e

ωt + δA∗2 ·e
−ωt

2
(35)

Ce qui donne les équations suivantes :

1(t) =
A1 ·e

ωt +A∗1 ·e
−ωt

2
(36)

2(t) =
δA2 ·e

ωt + δA∗2 ·e
−ωt

2
(37)

En combinant les équations 30, 36 et 37 nous obtenons :

b2(t) = G ·

�
A1 ·e

ωt +A∗1 ·e
−ωt

2

�
+ Γ ·

�
δA2 ·e

ωt + δA∗2 ·e
−ωt

2

�

− γ ·
�
δA2 ·e

ωt + δA∗2 ·e
−ωt

2

�3

− λ ·
�
A1 ·e

ωt +A∗1 ·e
−ωt

2

�2
·

�
δA2 ·e

ωt +A∗2 ·e
−ωt

2

�

(38)

Endéveloppant l’expressionprécédente, et en regroupant les termes,nous
obtenons :

b2(t) =

�
G

2
·A1 −

3γ

8

���A1
���
2
·A1+

Γ

2
· δA2 −

A1 ·A
∗
1

4
·λ · δA2 −

A21 ·λ

8
· δA∗2

�
·eωt

+

�
−
A21
8
·
�
A1 ·γ+ δA2 ·λ

��
·e3ωt

+ termes conjugués
(39)

Nous ignorons les termes en e3ωt et e−3ωt qui correspondent à la troi-
sième harmonique du signal, et nous nous intéressons à l’amplitude des
termes en eωt et eωt :

b2(t) =
B2 ·e

ωt +B∗2 ·e
−ωt

2
+ termes en e3ωt et e−3ωt (40)
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avec

B2 = G ·A1−
3 ·γ

4
|A1|2 ·A1+Γ ·A2−

A1 ·A
∗
1

2
·λ · δA2−

A21 ·λ

4
· δA∗2
(41)

que nous réécrivons sous une forme plus simple :

B2 = S21(A1) ·A1︸ ︷︷ ︸
Amplification

+S22(A1) · δA2︸ ︷︷ ︸
Réflexion normale

+T22(A1) · δA
∗
2︸ ︷︷ ︸

Réflexion conjuguée

(42)

avec :

S21(A1) = G− 3 ·γ
4

· |A1|2 (43)

S22(A1) = Γ− |A1|
2

2
(44)

T22(A1) = −
A21 ·λ

4
(45)

Ces coe�icients dépendent de la phase de A1, ce qui n’est pas très pratique.
Nous allons donc les renormaliser. Posons P = e ·ϕ(A1). Ainsi :

S21(A1) = S21(|A1| ·P)

= G− 3 ·γ
4

·
��|A1| ·P

��2

= G− 3 ·γ
4

·
��|A1|

��2 ·
��P
��2

︸︷︷︸
=1

= G− 3 ·γ
4

·
��|A1|

��2

= S21(|A1|)

(46)

de même :

S22(A1) = S22(|A1|)
T22(A1) = T22(|A1|) ·P2

et donc :

B2 = S21(|A1|) ·A1︸ ︷︷ ︸
Amplification

+S22(|A1|) · δA2︸ ︷︷ ︸
Réflexion normale

+T22(|A1|) ·P2 · δA∗2︸ ︷︷ ︸
Réflexion conjuguée

(47)

Cette linéarisation est une version simplifiée des paramètres X [107, 134].

L’amplitudedeB2 en régimegrand signal pourA2 = 0en fonctiondeA1 est
montrée figure 133. Cette figure est di�érente de la figure 131 car cette der-
nière est une fonction de transfert instantanée tandis que la première est
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FIGURE 133 – Amplitudede sortieB2 en fonctiondeA1 en régimegrand signal. Cette
courbeestdi�érentede la figure 131àcausede lavariation temporelle
de l’entrée.

FIGURE 134 – Gain non-linéaire S21(|A1|) en fonction de |A1|.
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une fonction de transfert en régime sinusoïdal. Le gain non linéaire S21(|A1|)
est montré en fonction de |A1| dans la figure 134. On reconnait la compres-
sion du gain classique des amplificateurs non-linéaires.

La contribution de δA2 à B2 est notée δ2B2 et est donnée par

δ2 B2 = S22(|A1|) ·A2 + T22(|A1|) ·A∗2 (48)

Ce qui permet de calculer le coe�icient de réflexion apparent de la sortie
Γ2 :

Γ2 =
δ2 B2
B2

= S22(|A1|) + T22(|A1|) ·P2 ·
A∗2
A2

(49)

qui peut être ré-écrit en remplaçant P par sa valeur :

Γ2 =
δ2 B2
B2

= S22(|A1|) + T22(|A1|) ·P2 ·e ·2 · [ϕ(A2)−ϕ(A1)] (50)

B2 et δB2 sont montrés respectivement figure 135 et figure 136 lorsque δA2
décrit un cercle.

FIGURE 135 – δB2 lorsque δA2 décrit un cercle unitaire pour di�érentes valeurs de
A1.

Le premier terme ne dépend que de l’amplitude de A1 et se comporte
exactement comme un S22 classique (à l’exception, bien sûr, de la dépen-
dance en amplitude) [107, 134]. Par contre, le second terme est plus parti-
culier. Il dépend non seulement de l’amplitude de A1 mais aussi de la di�é-
rence de phase entre A2 et A1 [107, 134].
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FIGURE 136 – δB2 lorsque δA2 décrit un cercle unitaire pour di�érentes valeurs de
A1.

Lecoe�icientT22 estpurementet simplementnégligédans lesapproches
classiques de paramètres S grands signaux [107, 134]. Ce terme est nul à
faible puissance, mais il peut dépasser S22 lorsque l’on approche de la sa-
turation [107, 134], commemontré figure 137. Il faut donc deux termes pour
décrire complètement la réflexion de sortie de l’amplificateur. Notons que
l’on voit clairement dans la figure 137 que l’adaptation de sortie de cet am-
plificateurest trèsmauvaiseenpetits signaux,mais excellenteàpleinepuis-
sance.C’est là aussi une�et classiquedesamplificateursdepuissance réels.

La figure 138 montre la variation du coe�icient de réflexion apparent de
la sortie Γ2 en fonction de l’amplitude d’entrée |A1|. Pour les faibles ampli-
tudes, Γ2 se réduit à un simple point, qui vaut S22. Par contre, en saturation,
Γ2 décrit un cercle qui dépend de la phase de B2. Cette e�et est lié à T22.

La figure 139, extraite de [134], est une autre illustration de l’e�et du co-
e�icient T22. Cette figure représente la réponse B2 d’un amplificateur non-
linéaire lorsqu’unsignalA2 dessinantunsmileyest envoyéensortiede l’am-
plificateur. Le smileyn’estpasdéformépour les faiblesamplitudes,maisest
écrasé pour les fortes figure 139. Cet écrasement est un e�et direct de l’e�et
de T22 car le terme S22 ne fait que retourner ou changer la taille.
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FIGURE 137 – Amplitudedes coe�icients S22 et T22. Le coe�icient T22 est nul à faible
puissance, mais dépasse S22 en saturation.

FIGURE 138 – Coe�icient de réflexion apparent de la sortie Γ2 pour di�érentes am-
plitudes d’entrée |A1|.
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FIGURE 139 – Illustration de l’e�et du terme conjugué T22 [134].

A.2 DISCUSSION SUR LA VALIDITÉ DE LA NOTION D’IMPÉDANCE DE SOR-
TIE

Le comportement étrange du terme T22 mérite une plus ample discus-
sion.Quitteà surprendre, etbienqu’il soit issudephénomènesnon-linéaires,
ce terme traduituncomportement linéaire. Ene�et, si laperturbationδA2,tot
est la superposition de deux perturbations :

δA2,tot = δA2,+ δA2,b

alors :

δ2B2,tot = δ2B2,+ δ2B2,b

ce qui est la définition même d’un comportement linéaire.

Cette linéarité, quitte à surprendre une seconde fois, est parfaitement
normale. En e�et, nous avons passé toute une section à linéariser l’ampli-
ficateur de puissance autour d’un point de fonctionnement. Une linéarisa-
tion qui n’aboutirait pas à unmodèle linéaire serait une absurdité.

Pourtant, il ne s’agit pas d’un comportement linéaire ordinaire, et les sys-
tèmes linéaires ordinaires, que l’on peut décrire par des paramètres S clas-
siques, ne le présentent pas. Pourquoi ce paradoxe?

Car le termeT22 traduit un comportement linéaire variable dans le temps.
Or, les systèmes linéaires classiques sont invariants dans le temps.

En résumé, la linéarisation d’un système non-linéaire invariant dans le
temps autour d’unpoint de fonctionnement variant dans le temps (c’est un
cosinus 1 !) aboutit à unemodèle linéaire variant dans le temps. Cemodèle
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linéaire ne peut pas être décrit par des paramètres S, car ces paramètres S
sont réservés à des systèmes linéaires invariants dans le temps.

La bonnemanière de décrire cette linéarisation est l’utilisation des para-
mètres X [107, 134]. Les coe�icients de la section précédente sont à peu de
choses près des paramètres X.

Il est toujours possible à partir du coe�icient de réflexion apparent de la
section précédente de calculer une impédance de sortie apparente, mais
est-il correctdeparlerde l’impédancedesortied’unamplificateurnon-linéaire?
La figure 138 montre sans équivoque qu’un amplificateur de puissance en
saturation a plusieurs impédances en fonction de la perturbation de sor-
tie. Laquelle est la bonne? D’ailleurs, le terme « impédance » est-il encore
approprié, vu que cette impédance n’a pas les propriétés usuelles d’une im-
pédance?

Unemanière de voir les choses est de se dire qu’un amplificateur depuis-
sance n’a pas d’impédance bien définie. Une autre consiste à dire qu’un
amplificateur de puissance a deux impédances de sorties : une pour les
signaux en phase avec le signal d’entrée et une autre pour les signaux en
quadrature. Mais il est faux de dire qu’un amplificateur de puissance a une
seule impédance de sortie indépendante de la phase de B2.

Ceci poseunproblèmecarnousavonsbesoind’une impédancedesortie,
ou de quelque chose qui s’en approche, pour faire nos calculs d’adaptation.
Nous allons donc renverser le problème. Au lieu de se demander quelle est
l’impédance de sortie de l’amplificateur de puissance, nous allons nous de-
mander quelle est son impédance de charge optimale. Or, dans nos appli-
cations, la charge est l’entrée d’un combineur de puissance suivi d’une an-
tenne. Cette charge est linéaire et invariante dans le temps. L’impédance
de charge est donc bien définie.

Pour simplifier le raisonnement, et par abus de langage, nous appelle-
rons « impédance de sortie » le conjugué de l’impédance de charge opti-
male.Mais il s’agitbiend’une fiction, compte-tenudes réservesprécédentes
sur la notion d’impédance de sortie appliquée aux systèmes non-linéaires.

Nous avons parlé des amplificateursmais pas encore des transistors. Les
mêmes remarques s’appliquent à un transistor, mais avec une réserve sup-
plémentaire : les transistors n’étant pas adaptés, le point de fonctionne-
ment est plus complexe à définir [107]. Les conclusions sont cependant glo-
balement similaires [107].

Raisonneravec les impédancesdechargeestunepratiquecourantedans
le domaine des amplificateurs de transistors. C’est le principe de la load-
pull, qu’elle soit e�ectuéeenvrai ousurunsimulateur.De lamêmemanière,
dans ses feuillesdecaractéristiques,dontunexempleestmontré figure 140,
Wolfspeed (anciennement CREE) nedonnepas les impédances de sortie de
ses transistors mais bien les impédances de charges optimales. CQFD.

1. Il est à noter ici une bizarrerie du vocabulaire : on parle toujours d’onde sinusoïdale,
mais on utilise presque toujours des cosinus pour la mise en équation.
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FIGURE 140 – Extrait de la feuille de caractéristiques du CGHV14500 montrant les
impédances optimales de source et de charge. Pas celles du transis-
tor.





B
ADAPTAT I ONS D ’ IMPÉDANCE LC EN ÉCHE L L E

Comme expliqué dans la section 6.2, il est utile d’avoir uneméthode per-
mettantdeconnaîtreàpriori lenombred’élémentsnécessairespour l’adap-
tation d’impédance ainsi que des valeurs initiales (avant optimisation) des
composants. Cette section décrit en détail le calcul de tels réseaux d’adap-
tations. Laméthodede calcul est celle de [84], adaptéeauxbesoinspropres
de cette étude.

Lescomposantsutilisés (inductanceet capacités) seront supposés idéaux,
de même que les jonctions microruban. Les e�ets des réseaux de polari-
sation des transistors seront également ignorés. Ces e�ets ne sont absolu-
ment pas négligeablesmais leurs e�ets seront facilement compensés dans
la phase d’optimisation numérique du circuit final.

Uneméthode empirique simple est couramment employée[32]mais elle
ne permet pas de déterminer à priori ni l’ordre, ni la désadaptation du ré-
seau d’adaptation.

Dans [116] et [29], les tables de [84] sont employées pour calculer un ré-
seau d’adaptation passe-bas de type Chebychev. Ces tables ne fournissent
malheureusementpasdevaleurspourdes réseauxd’adaptation impédance
à très large bande (rapport 1:6, envisagé pour unmodule d’amplification).

C’estpourquoi cette sectiondécrit endétail le calculde tels réseauxd’adap-
tations. Laméthodede calcul est celle de [84], adaptéeauxbesoinspropres
de cette étude.

Onnommera ƒ la fréquenceusuelleen s−1 etω lapulsationangulaireen
rd · s−1. Nous utiliserons principalement cette dernière pour nos calculs.

Dans un premier temps, le réseau d’adaptation est calculé pour la fré-
quence centrale ωm = 2 ·π · ƒ et RS = 1. Cette normalisation n’est pas
obligatoire,maispermet la comparaisondes résultatsavecceuxde [84]afin
de tester le bon fonctionnement du programme.

Le coe�icient de réflexion d’un tel réseau d’adaptation, vu de la source,
s’écrit 1 :

|Γ|2 =
ε2 ·T2

n

�
ω2−ω20

∆ω2

�

1+ ε2 ·T2
n

�
ω2−ω20

∆ω2

�

La figure 141montre le coe�icientde réflexionvude la sourced’unexemple
de réseau d’adaptation LC pour une adaptation de 5 Ω vers 50 Ω de 1 à
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2,5GHz. Ces valeurs sont approximativement celles de l’amplificateur large
bande décrit dans le chapitre 6.

avec ω0 =
Ç
ω2

+ω2b, ω le début de la bande passante et ωb la fin

de la bande passante.

FIGURE 141 – Exemple de coe�icient de réflexion vu de la source d’un réseau
d’adaptation LC. Voir texte pour paramètres.

Dans l’expression précédente, ε est choisi tel que :

��Γ(ƒ = 0)
��2 =

�
Z2 − Z1
Z2+Z1

�2

Cette dernière condition est nécessaire car ce type de réseaux n’a aucun
e�et en continu. Ainsi, la fonction de transfert est entièrement déterminée
par le rapport Z2/Z1

Dans la bande passante, le coe�icient de réflexionmaximal et les pertes
d’insertion maximales s’écrivent respectivement :

|Γmax|2 =
ε2

1+ ε2

|S21,min|2 =
1

1+ ε2

La première étape du calcul consiste à déterminer le plus petit n tel que
|Γmax|2 soit inférieur à la spécification donnée. Ce calcul se fait numérique-
ment, en testant tous les n (entiers) à partir de 1 jusqu’à ce que cette spéci-
fication soit respectée.

1. Dans [84],∆ω2 est nommé A. La dénomination∆ω2 a été conservée afin de conser-
ver des notations cohérentes avec le programme Python.
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Ce n est la moitié du nombre d’éléments du réseau final [84].

Ensuite, le changement de variable p = j ·ω est e�ectué. Ce change-
ment de variable permet de faciliter grandement les calculs qui vont suivre.

Puis, le carré du coe�icient de réflexion est factorisé ainsi :

|Γmax (p)|2 =
(p) ·(−p)
b(p) ·b(−p)

avec a et b deux polynômes dont les racines sont à partie réelle néga-
tive 2.

De cette manière, le coe�icient de réflexion (et non son carré) peut être
calculé ainsi :

Γmax (p)
2 =

(p)

b(p)

Au début de notre étude sur ce sujet, la factorisation se faisait de ma-
nière numérique. Cette méthode a été abandonnée par la suite à cause de
problèmes d’instabilité numérique pour les ordres élevés. C’est pourquoi
nous avons adopté uneméthode semi-analytique, inspirée de [47, 84]. Les
racines du numérateur et du dénominateur sont calculées demanière ana-
lytique. Ensuite, les polynômes factorisés sont obtenus en ne prenant que
les racines à partie réelle négative.

Nous ne détaillons pas le calcul, plus fastidieux que complexe. Les ra-
cines du numérateur et du dénominateur sont données par les formules
suivantes :

± j ·
√√

∆ω2 · cos
� π

2 ·n
· (1+ 2 ·k)

�
k ∈ [1;n]

± j ·
√√√

∆ω2 · cos
�
1

n
· rccos

�
j

ε

��
k ∈ [1; 2 ·n]

La première équation donne directement l’ensemble des racines dont
nousavonsbesoin, car le numérateur ades racines imaginairesdoubles. En
revanche, il faut sélectionner les racines à partie réelle négative des racines
obtenues par la seconde équation. Cette tâche ne pose aucun problème
majeur : le code pour le faire est plus court que cette phrase.

2. Onnommede telspolynômesdespolynômesdeHurwitz. Les raisonspour lesquelles
a et b doivent remplir cette condition dépassent le cadre de la présente thèse. Le lecteur est
invité à se référer à un livre sur la synthèse de réseaux [12, 56, 73].
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FIGURE 142 – Racines dunumérateur de l’exemple. Les racines dunumérateur sont
doubles et purement imaginaires.

FIGURE 143 – Racines du dénumérateur de l’exemple. Les racines qui nous inté-
ressent sont en bleu, celles en rouge sont ignorées
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Un polynôme est défini par l’ensemble de ses racines, mais à un facteur
multiplicatif près. Il nous reste donc à déterminer ce facteur multiplicatif.
Nous ne donnons pas le détail du calcul, mais uniquement le résultat :

 =
1

1(0)
·

�����ε · cos
�
n · rccos

�
−
ω20

∆ω2

�������

b =
b1

b1(0)
·

√√√√1+
�
ε · cos

�
n · rccos

�
− ω20

∆ω2

���2

avec 1 et b1 les polynômes initialement déterminés.

Enfin, l’impédance d’entrée est calculée ainsi :

Z(p) =
b(p) + (p)

b(p)− (p)

Cette impédance est ensuite développée en fraction continue par divi-
sions successives :

Z(p) = g1 ·p+
1

g2 ·p+
1

g3 ·p+ · · ·+ 1

gm ·p+ gm+1

Cette expression aboutit immédiatement à un réseau LC. Lesgm impairs
sont les valeurs normalisées des inductances, tandis que les gm pairs sont
les valeurs normalisées des capacités. Cette dénormalisation se fait selon
les équations suivantes :

L =
g

2 ·π · ƒ0
·
1

Z1

C =
g

2 ·π · ƒ0
·
1

Z1

Lederniergm est la résistancede charge, elle aussi normalisée. Sa valeur
est connue depuis longtemps, mais il peut être intéressant de la recalculer
pour vérifier qu’il n’y ait pas trop d’erreur lié aux imprécisions numériques.





C
FORMULES UT I L E S E T CONVERS IONS D ’ UN I T É S

Cette section présente quelques formules utiles ainsi que des tables de
conversion d’unités non standardmais courantes, afin de faciliter la vie du
lecteur.

C.1 CONVERSION LIGNES DE TRANSMISSION ET ÉLÉMENTS DISCRETS

Nous utilisons dans les chapitres 6 et 7 des lignesmicroruban « étroites »
pour réaliser des inductances série et des lignesmicroruban « larges » pour
réaliser des capacités parallèle. Nous faisons l’approximationque les lignes
de transmission inductives sont purement inductives, et que les lignes de
transmission capacitives sont purement capacitives. Ceci est grossiermais
amplement su�isant pour trouver un point de départ pour une optimisa-
tion numérique du circuit complet qui prendra le modèle complet.

Pour passer des inductances et des capacités vers des lignes de transmis-
sion normalisées, nous utilisons les formules suivantes :

Θdeg = 360 · ƒ ·Z0 ·C

Θdeg =
360 · ƒ ·L

Z0

avec Θdeg la longueur électrique en degrés, f la fréquence de normalisa-
tion, Z0 l’impédance caractéristique, C la valeur de capacité et L la valeur
d’inductance.

Dans le cas de lignes physiques, nous sommes plutôt intéressés par la
longueur. Les formules suivantes la donne :

 =
c0 ·Z0 ·Cp

εr, e�

 =
c0 ·Lp
εr, e� ·Z0

avecεr, e� la permittivité relativee�ectiveetc0 la vitessede la lumièredans
le vide.

Enfin, les formules suivantes permettent d’aller dans l’autre sens :

C =
Θdeg

360 · ƒ ·Z0

L =
Z0 ·Θdeg

360 · ƒ

195
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C =

p
εr, e� · 

c0 ·Z0

L =
Z0 ·

p
εr, e� · 

c0

C.2 ÉPAISSEURS DE MÉTALLISATION DE SUBSTRATS

Les épaisseurs de métallisation des substrats sont parfois données en
masse par unité de surface. L’unité de surface est parfois sous-entendue.
Or, pour les calculs ainsi que pour la CAO, c’est l’épaisseur de la couche (en
µm) qui importe. On se limitera au cas du cuivre, qui est le plus fréquem-
ment rencontré pour nos applications. Le tableau suivant permet de faire
les conversion nécessaires.

TABLE 16 – Conversion des di�érentes unités d’épaisseurs de métallisation

oz ·�−2 g ·�−2 g ·m−2 µm

0,5 14,18 152,5 17,5

1 28,35 305 35

2 56,70 610 70

3 85,05 915 105

C.3 UNITÉS THERMIQUES

Lesunités standardpour traiter lesproblèmesde thermiquesont leJoule
(J) pour l’énergie thermique, le Watt (W) pour la puissance thermique et
les composés du mètre (m) pour les dimensions (longueurs, surfaces, vo-
lumes). Malheureusement, dans la littérature ancienne et dans la littéra-
tureanglo-saxonne,d’autresunitésapparaissent fréquemment.Pireencore,
certaines unités de mesures anglo-saxonnes, par exemple le BTU (British
Thermal Unit) sont mal définies, et plusieurs valeurs sont présentes dans
la littérature. Afin de clarifier les unités utilisées dans certaines références
bibliographiques, voici un tableau récapitulatif des facteurs de conversion
utilisés pour cette thèse. Ce tableau est délibérément redondant, afin d’en
simplifier l’exploitation.
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CATÉGORIE UNITÉ NON STANDARD UNITÉ STANDARD

Chaleur 1 cal 4,2 J

Chaleur 1 Btu 1,06 kJ

Conductivité thermique 1 cal/(s*cm*degC) 420 W/m/K

Conductivité thermique 1 Btu in / (h �2 oF) 0,14 W/(m°K)

TABLE 17 – Conversion des unités non standard de thermique utilisées dans les ré-
férences bibliographiques
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D.1 CALCUL DES PARAMÈTRES S DU T DE JONCTION

N Z02 v

i
N Z0

...

Z0vx

ix

N Z0

i3

Compte-tenu de la symétrie de ce circuit, seuls quelques coe�icients de
la matrice des paramètres S ont besoin d’être calculés afin de déterminer
l’intégralité de celle-ci.

D’après le théorème de Millman :

 =

2 ·
N ·Z0

N · 1
N ·Z0 +

1
Z0

Après développement et simplification :

∗ =


N

En utilisant la définition des ondes incidentes et réfléchies :

V−1 =
∗+Z0 · 

2 ·
p
Z0

V+
2 =

∗+N ·Z0 · 

2 ·
p
N ·Z0

V−2 =
∗ − N ·Z0 · 
2 ·
p
N ·Z0

V−3 =
∗ − N ·Z0 · 3
2 ·
p
N ·Z0
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En utilisant la loi d’Ohm pour éliminer tous les courants :

V−1 =
∗
p
Z0

V+
2 =

∗
p
N ·Z0

V−2 =
∗ − 
p
N ·Z0

V−3 =
∗

p
N ·Z0

Les coe�icients de lamatrice S se calculent directement à partir de leurs
définitions :

S12 =
V−1
V+
2

S22 =
V−2
V+
2

S32 =
V−3
V+
2

Après substitution de V−1 , V
−
2 , V

+
2 par leurs expressions trouvées précé-

demment et simplification :

S12 =
1
p
N

S22 =
1− N
N

S32 =
1

N

On en déduit les coe�icients inverses par le théorème de réciprocité[25,
101] :

S21 =
1
p
N

S23 =
1

N

Et comme le circuit est adapté en sortie :

S11 = 0
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D.2 CALCUL DE L’EFFICACITÉ D’UN COMBINEUR EN FONCTION DES DÉS-
ÉQUILIBRES

Les références [43, 70] donnent le résultat final, mais ne donnent que
peu de détails sur le calcul de celui-ci. En particulier, elles donnent le ré-
sultat pour deux sources mais celui-ci peut être très facilement étendu à
un nombre arbitraire de sources. Les premières étapes du calcul sont simi-
laires au calcul de la référence [99].

v1, φ1

...

v2, φ2

vN, φN

vout

La puissance de sortie s’exprime comme :

PSortie = |1∠ϕ1+2∠ϕ2+ · · ·+N∠ϕN|2 (51)

Tandis que la puissance de sortie idéale s’exprime comme :

PIdéale = |1|2+ |2|2+ · · ·+ |N|2 (52)

Le rendement est le rapport des deux :

η =
PSortie

PIdéale
(53)

Pour pouvoir développer ce résultat, nous devons faire une hypothèse
simplificatrice qui correspond au pire des cas.

• La moitié des amplificateurs a une phase de+ϕ.
• La moitié des amplificateurs a une phase de−ϕ.
• La moitié des amplificateurs a une amplitude normalisée de sortie
de 1.

• La moitié des amplificateurs a une amplitude normalisée de sortie
de k1.

On peut résumer ceci par le tableau suivant :

Amplitude

Phase
+ϕ −ϕ

1 N/4 entrées, n° 1 N/4 entrées, n° 2

k1 N/4 entrées, n° 3 N/4 entrées, n° 4
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Lapuissancede sortie réelle se calculepar sommedechacunedes contri-
butions en amplitude :

PSortie =

����
N

4
·1 · e+j ·ϕ+

N

4
·1 · e−j ·ϕ+

N

4
·k1 · e+j ·ϕ+

N

4
·k1 · e−j ·ϕ

����
2

(54)

Après simplification :

PSortie =
N2

4
· (1+ k1)

2 · cos(ϕ)2 (55)

La puissance de sortie idéale se calcule par somme de chacune des puis-
sances d’entrée :

PIdéale =

����
N

4
·1 · e+j ·ϕ

����
2

+

����
N

4
·1 · e−j ·ϕ

����
2

+

����
N

4
·k1 · e+j ·ϕ

����
2

+

����
N

4
·k1 · e−j ·ϕ

����
2

(56)

Après simplification :

PIdéale =
N2

8
·
�
1+ k21

�
(57)

On en déduit le rendement :

η =
(1+ k1)

2 · cos2(ϕ)

1+ k21
(58)

Dans le calcul précédent, ϕ vaut la moitié de l’écart entre les phases des
amplis. En introduisant l’écart des phases θ :

η =
(1+ k1)2 · cos2(

θ
2 )

1+ k21
(59)

Lecalculprécédent supposaituncombineur sanspertes. Lespertespeuvent
être rajoutées après coup assez facilement :

η =
(1+ k1)2 · cos2(

θ
2 )

1+ k21
·k22 (60)

Avec k2 le coe�icient de pertes en amplitude du combineur.

D.3 DÉMONSTRATION DES PROPRIÉTÉS GÉNÉRALES DES COMBINEURS
DE PUISSANCE

Afin de démontrer ces inégalités, il su�it de considérer plusieurs excita-
tions du combineur de puissance, et d’appliquer à ces di�érents cas de fi-
gure le théorème de conservation d’énergie :
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D.3.1 Cas 1 : mode commun

 =




0

1

1
...

1




b =




N ·S21
S22+ (N− 1) ·S23

...

S22+ (N− 1) ·S23




Comme les entrées sont adaptées enmode commun :

S22+ (N− 1) ·S23 = 0

Donc :

b =




N ·S21
0
...

0




Et par conservation de l’énergie :

|b|2 ≤ N

Donc :

|S21| ≤
1
p
N
.



204 ANNEXES DE LA PARTIE III

D.3.2 Cas 2 : excitation enmode impair

 =




0

−1
1

0
...

0




b =




0

−S22+ S23

S22 − S23
0

0
...

0




Donc |S22 − S23| ≤ 1.
A partir de cette équation, et avec l’adaptation des entrées enmode com-

mun, on obtient immédiatement les bornes sur S22 et S23 :

|S22| ≤
N− 1
N

|S23| ≤
1

N

D.4 CALCUL DES PROBABILITÉS DE DÉFAILLANCES EN FONCTION DU
NOMBRE DE TRANSISTORS

Dans le cas d’une dégradation brutale du fonctionnement, l’amplifica-
teur tombe en panne si un seul de ses éléments tombe en panne. La pro-
babilité de panne p est donc donnée par :

p = 1− (1− p0)N

Avecp0 la probabilité depannede l’undes éléments etN lenombre total
d’éléments.

Dans le cas d’une dégradation douce du fonctionnement, par définition,
l’amplificateur ne tombe pas en panne brutalement : la puissance de sor-
tie décroît lorsque les éléments tombent en panne et ne devient nulle que
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lorsque tous les éléments sont tombés en panne. Néanmoins, afin d’avoir
uncritèrede fonctionnement réaliste, l’amplificateur seraconsidérécomme
étant en panne lorsque la puissance de sortie sera inférieure ou égale à la
moitié de sa puissance nominale.

Un combineur de puissance étant linéaire en amplitude, la puissance de
sortie estproportionnelle aucarrédesélémentsencoreen fonctionnement.
Ainsi, la puissance de sortie chute de moitié lorsqu’environ 29 % des élé-
ments sont en panne. Le nombre exact valant 1− 1/

p
2.

Le nombre d’éléments encore en fonctionnement suit une loi binomiale
de paramètres (N,1− p0). La probabilité de panne de l’amplificateur est
donc donnée par :

p = F

�
N
p
2
;N; 1− p0

�

Avec F la fonction de répartition de la loi binomiale. Cette fonction étant
disponible dans tous les logiciels de calcul scientifique, le calcul n’a pas be-
soin d’être développé plus en détail. Dans le scénario considéré, chaque
élément de puissance combiné a une probabilité de défaillance de 5%. No-
tons que le scénario de panne est di�érent dans les deux cas : dans le cas
d’unedégradationbrutale, unepanne totale est envisagée, tandis quedans
le cas d’une dégradation douce, l’amplificateur est considéré comme étant
en panne lorsque sa puissance de sortie tombe à la moitié de la puissance
nominale de l’amplificateur : il reste encore l’autre moitié.

D.5 DÉTAILS SUR L’ÉVALUATION DE L’ISOLATION EFFECTIVE DES COM-
BINEURS DE PUISSANCE

Il est di�icile de prévoir exactement ce qu’il se passe lorsqu’un élément
d’un amplificateur tombe en panne. Une hypothèse raisonnable est l’appa-
rition d’une réflexion totale en sortie (|S11| = 1) avec une phase aléatoire
[125]. La phase aléatoire se justifie par les capacités parasites du transistor
et de sonboîtier, ainsi quepar les longueursde lignesde transmissionentre
le transistor et le combineur de puissance.

L’isolation d’un combineur, dans son sens le plus concret, c’est-à-dire sa
capacité à supporter la panne d’un des éléments de puissance sans provo-
quer de panne globale, est di�icile à qualifier. En particulier, la seule ma-
gnitude en dB des coe�icients de couplage entre les entrées Sj est insu�i-
sante.

Parmi les articles relatifs à cette question, [45] étudie l’impact des dé-
faillances des éléments de puissance sur l’amplificateur dans sa globalité,
mais en supposant que le combineur de puissance comporte une adapta-
tion d’impédance et une isolation parfaites de ses entrées. La référence
[100] ne fait pas une telle supposition, et présente unprogrammed’analyse
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de ces défaillances et les grandes lignes de la méthode de calcul utilisée.
Cependant, aucune formule mathématique simple n’est donnée.

La section suivante présente, sous certaines hypothèses, un calcul de
l’isolation e�ective d’un combineur de puissance, et donne la valeur maxi-
male du coe�icient de couplage Sj entre les entrées pour avoir une isola-
tion e�ective.

Cependant, à cause des hypothèses restrictives de cette méthode, l’iso-
lation e�ective d’un combineur de puissance doit être vérifiée au final par
simulation numérique, selon la méthodemontrée dans [125]. Le transistor
en panne est remplacé par une ligne de transmission court-circuitée en en-
trée, et le fonctionnement est évalué pour une longueur de ligne allant de
0 à 360◦par pas de 45◦[125]. Cette méthode est simple est directe.

D.6 UNE TENTATIVE D’ÉVALUATION DE L’ISOLATION EFFECTIVE DES COM-
BINEURS DE PUISSANCE

D.6.1 Coe�icient d’e�icacité K

Nous avons vu dans la section 9.3 que tout combineur de puissance à N
entrées possède un coe�icient de couplagemaximal 1 entre ses entrées va-
lant |S23| = 1

N , due principalement à la conservation d’énergie. Pourtant,
ces combineurs n’isolent pas réellement leurs entrées les unes des autres,
et une panne de l’une des sources élémentaires de puissance est suscep-
tible d’entraîner la panne de l’ensemble [125]. L’objectif de cette section est
de quantifier la capacité d’un combineur de puissance à fonctionner mal-
gré la panne d’une des sources élémentaires de puissance en fonction du
coe�icient de couplage entre les entrées S23.

La situation étudiée est décrite dans la figure 144. Une des sources de
puissance est remplacée par un coe�icient de réflexion non nul.

En exploitant les symétries du combineur de puissance, cette situation
peut être décrite par le graphe de fluence réduit de la figure 145.

En appliquant la règle de Mason, le coe�icient de transmission global
s’écrit :

G =

�
1+

S23 ·Γ

1− S22 ·Γ

�
· (N− 1) ·S21

Dans le cas idéal :

Gdé = (N− 1) ·S21

1. Appelée dans la suite de ce document « isolation naturelle ». On dit que l’isolation
est maximale quand |S23| est minimal.
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vin

... vout

Γ

vin

vin

FIGURE 144 – Scénario de panne : une des sources de puissance est remplacée par
un coe�icient de réflexion non nul, Γ

vout

vin

Γ S22

(N - 1) S32

S12

(N - 1) S12

FIGURE 145 – Graphe de fluence réduit de la situation décrite dans la figure 144.

Un coe�icient d’e�icacité K peut ainsi être défini :

K =
G

Gdé
=

[−S22+ S23] ·Γ + 1

−S22 ·Γ + 1

Et enutilisant lapropriétéd’adaptationenmodecommun (équation (4)) :

K =
N ·S23 ·Γ + 1

(N− 1) ·S23 ·Γ + 1
(61)

D.6.2 Minimum et maximum du coe�icient d’e�icacité

L’objectif de cette section est de déterminer le minimum et le maximum
de |K | lorsque |Γ| ≤ 1. La méthode employée ici est similaire à la mé-
thodededéterminationdes cercles de stabilité décrite dans [101, pages 564
– 566]. La première étape consiste à inverser l’équation (61) afin d’obtenir Γ
en fonction de K :

Γ =
K − 1

(1− N) ·S23 ·K +N ·S23
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Le bord du domaine de |K | correspond au bord du domaine de Γ. Pour
déterminer ce domaine, l’expression de K est substituée dans |Γ|2 = 1 :

����
K − 1

(1− N) ·S32 ·K +N ·S32

����
2

= 1

Puis cette équation est résolue étape par étape :

|K − 1|2 = ��(1− N) ·S23 ·K +N ·S23
��2

En utilisant |z|2 = z · z∗,∀z ∈ C :

(K− 1) · (K− 1)∗ = ((1−N) ·S23 ·K+N ·S32) · ((1−N) ·S23 ·K+N ·S23)∗

Après développement et regroupement des termes :
�
1− (1− N)2 · |S32|2

�
·K ·K∗ − [1+ (1− N) ·N · |S32|2] ·K

−[1+ (1− N) ·N · |S32|2] ·K∗+ [1− N2 · |S32|2] = 0

Cette équation se met sous forme quadratique :
�����K −

1+ (1− N) · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

�����
2

−
�����
1+ (1− N) ·N · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

�����
2

+
1− N2 · |S23|2

1− (1− N)2 · |S23|2
= 0

Cette équation est l’équation d’un cercle de centre K0 et de rayon r0
avec :

K0 =
1+ (1− N) · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

r20 =

�����
1+ (1− N) ·N · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

�����
2

− 1− N2 · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

Après une légère modification de K0 et simplification de l’expression de
r0 avec un outil de calcul symbolique [142], on obtient :

K0 =
1− (N− 1) · |S23|2
1− (1− N)2 · |S23|2

(62a)

r0 =
|S23|

1− (N− 1)2∗ |S23|2
(62b)

Comme K0 ≥ r0, Kmn = K0 − r0 et Km = K0 + r0. En utilisant
l’équation 62 :

Kmn =
1− |S23| − (N− 1) · |S23|2

1− (1− N)2 · |S23|2
(63a)
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Nombre d’entrées |S23| sans isolation |S23|maximum
2 -6,0 -26,4

4 -12,0 -27,2

8 -18,1 -28,6

16 -24,1 -30,9

TABLE 18 – |S23| naturel et |S23|maximum nécessaire pour avoir K ≤ 0,95.

Km =
1+ |S23| − (N− 1) · |S23|2

1− (1− N)2 · |S23|2
(63b)

En appliquant ces équations à l’exemple du simple T (équation 1), on ob-
tient

Kmn = 0

Km =
2 ·N

2 ·N− 1

La valeur de Kmn est cohérente avec nos attentes (voir section 9.2). En
revanche, celle deKm est plus surprenante car supérieure à 1. Ceci arrive
e�ectivement dans le cas du simple T lorsqu’une des sources élémentaires
tombe en panne avec apparition d’un circuit ouvert. Cependant, ce com-
portement est bien trop aléatoire pour pouvoir compter dessus, en parti-
culier dans le cas d’une conception large bande, et le gain obtenu de cette
manière mineur.

L’équation de Kmn, la plus intéressante, peut être inversée pour obte-
nir la valeur maximale du couplage entre les entrées |S23| en fonction du
nombre d’entrées du combineur de puissance, pour un coe�icient d’e�ica-
cité K fixé :

∆ = 1− 4 · [−(N− 1)2 ·Kmn+ (N− 1) ·N] · [Kmn − 1]

|S23| =
−1+p∆

2 · [−(N− 1)2 ·Kmn+ (N− 1) ·N]

Le tableau 18 donne, pour di�érentes valeurs de N, le S23 naturel et le
S23 maximum nécessaire pour avoir K ≤ 0,95, ce qui correspond à une
perte d’e�icacité en puissance de 10 %.
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