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RESUME

L'objectif de cette these est la réalisation d’une source de puissance pul-
sée a transistors GaN. Apres 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 a 2,5 GHz et
le module bande étroite délivre une puissance supérieure a 550 W de 1,1 a
1,3 GHz, avec un pic de 750 W a 1,1 GHz, dans des impulsions de 500 ps avec
un rapport cyclique de 10 %. Une difficulté est que les transistors GaN ont
des impédance d’entrée et de sortie faibles, entre 1 et 5 ), difficile a adap-
ter vers le standard 50 () 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 isolation mutuelle 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 de masse
fendu permettant d’avoir une impédance d’entrée basse, 2,5 (), et utilisant
un absorbant micro-ondes afin d’éviter de réfléchir les modes impairs, ce
qui permet d’isoler les transistors entre eux.

ABSTRACT

The goal of this thesis is to realize a pulsed power source with GaN tran-
sistors. After a study of the applications of high power microwaves, and a
state of the art of the sources, we realized two prototypes of elementary am-
plifier modules (wide and narrow band). The wideband module produces
70 W CW from 1to 2.5 GHz, and the narrowband module produces a power
higher than 550 W from 1.1to 1.3 GHz, with a 750 W peak at 1.1 GHz, in 500 us
pulses with 10 % duty cycle. One difficulty is that GaN transistors have low
input and output impedances, from 1to 5 (), difficult to adapt towards the
50 () 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 2.5 Q) low input impedance, and using a microwave ab-
sorber to avoid odd mode reflections, which allows the mutual isolation of
the transistors.

lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

In memoriam Damien CHASTRAS.
1974 - 2016

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

A Zineb, qui m’a accompagné pendant tout ce travail de thése.

A ma famille, pour son soutien durant tout ce parcours.

A Matthieu Werquin, mon directeur de thése bis, qui a toujours sii
m’épauler lors des moments difficiles.

A Christophe Gaquiere et a Benjamin Choteaux, pour leur sens de
’humour et leurs coups de pieds salutaires.

A Jean-Christophe Joly et Stéphane Tortel, qui m’ont donné la chance de
toute ma carriere.

lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

REMERCIEMENTS

Jeremercie le professeur Christophe Gaquiere, grace a quij’aieu lachance
de pouvoir faire cette these, et Jean-Christophe Joly du Commissariat a
I’Energie Atomique et aux énergies alternatives, mon encadrant, qui s’est
toujours beaucoup soucié du bon déroulement de cette thése. Je remercie
également Stéphane Tortel, mon chef de laboratoire, qui a su résoudre des
nombreux problémes de tout ordre durant ma these.

Jeremercie Pierre Bruguiére du Commissariat a ’'Energie Atomique pour
ses relectures particulierement attentives et de grande qualité, aussi bien
des articles soumis que de ce manuscrit de these. Avec Pierre, les erreurs
sont une espece en voie de disparition.

Je remercie mes collégues du CEA Gramat, en particulier Jannick Sallas
et Jean-Luc Lavergne. Jai aussi une pensée émue pour mon ancien col-
légue Damien Chastras, malheureusement décédé durant ma thése, et qui
restera toujours dans nos mémoires.

Je remercie MC2 Technologies de m’avoir toujours accueilli a bras ou-
verts. Je remercie chaleureusement en particulier Matthieu Werquin, qui
a été pour moi un directeur de thése bis et qui a toujours sii m’épauler pen-
dant les moments difficiles, Benjamin Choteau, qui a géré les approvision-
nements de maniere trés efficace, ainsi que les mécaniciens, Florent Clé-
mence, Benoit Tricoteaux et Théo Lahaye.

Jeremercie le commissariat a ’énergie atomique et aux énergies alterna-
tives et la direction générale de 'armement de m’avoir accordé un finance-
ment pour ces travaux de thése. Je remercie également Philippe Pouliguen
de la DGA pour son suivi.

Je remercie CST, ’éditeur du logiciel de simulation numérique du méme
nom, pour sa collaboration tres précieuse dans ce projet.

Jeremercie Sylvie Lepillet, Vanessa Avramovic et Sophie Elliet, de la cen-
trale de caractérisation, pour leur aide précieuse.

Je remercie Eric Rius, du Lab-STICC, Jean-Michel Nébus, du laboratoire
Xlim de Limoges, Georges Peyresoubes, de Thales Microelectronics, Philippe
Eudeline, de Thales Air Systems, et Nathalie Labat, de 'IMS Bordeaux, pour
leur participation dans mon jury de these.

Je remercie tous les auteurs des logiciels libre que jai utilisé et que j’uti-
lise encore pour ma these. En particulier LaTeX et ses packages, qui ont
servi a la composition de ce présent manuscrit, classicthesis, qui a servi de
modele, Inkscape, qui a servi pour tous les schémas, et GNU Parallel [118],
qui a servi de gestionnaire de file d’attente pour enchainer les calculs sous
CST sur Pordinateur dédié, un seul calcul a la fois étant possible.

lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

Jeremercie tous les membres des services de support qui font leur maxi-
mum pour faciliter la vie des doctorants. En particulier, et par ordre chrono-
logique, Gauthier De Smet, Mickaél Masquelin, et Philippe Dubois, du ser-
vice informatique; Sylvie Laby, d’abord a l’accueil puis au service commu-
nication et multimédia; Jean-Francois Demeyer et Olivier Brice de la logis-
tique.

Je remercie mes nombreux collégues de bureau, en particulier Flavien
Cosette, qui m’a aidé pour le pot de thése, partie la plus intéressante de
mon travail, Walid Aouimeur, qui m’a toujours épaulé lors de mes coups de
fatigue, Adrien Cutivet, Philippe Altuntas, pour leur support continu, et tous
les autres que j’ai oublié.

Jeremercie Guillaume Ducorneau, qui s’est proposé d’étre mon co-directeur
de these, méme si cela ne s’est pas fait pour différentes raisons pratiques.

And special thanks to Steve Huettner, webmaster of the Microwaves101
website, from which | took several good pieces of advice about several to-
pics, and who gave me the famous Microwaves101 coffee mug, and Thuy
Nguyen for her continuous support through this work.

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

GLOSSAIRE

ADAPTATION D'IMPEDANCE: processus permettantd’optimiser letrans-
fert de puissance entre une source et une charge d’impédance différente
par une transformation de I'impédance de la charge en 'impédance de la
source. Désigne aussi par extension le résultat de ce processus.

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

cw: abbréviation de « continuous wave ». 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:  «Impulsion électromagnétique intentionnelle ». Désigne une forme
d’onde en pic. A ne pas confondre avec un signal microondes impulsionnel,
qui est un signal sinusoidal modulé par un pic. On la qualife « d’intention-
nelle » pour la distinguer d’autres phénomeénes provoquant des effets simi-
laires.

ITAR:  «International traffic in arms regulation ». Ensemble de réglemen-
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 a la masse.

MFP: «Microondes de forte puissance ».

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

Xi
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PAE: «Power added efficiency ». Efficacité 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.

RMS: «Rootmean square ». Racine carrée de la moyenne des carrés. Uti-
lisée dans deux grands cas: la puissance efficace, et la moyenne d’une er-
reur.
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INTRODUCTION ET OBJECTIFS DE LA THESE

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

Idéalement, ces sources doivent présenter des caractéristiques difficile-
ment compatibles, telle la puissance, la largeur de bande, 'agilité, la com-
pacité. L'objectif de cette these s’inscrit dans ce cadre : il s’agit de proposer
un technologie et une architecture assurant un bon compromis entre ces
différents critéres sur une bande de 12 une dizaine de GHz.

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

XXV
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Premiere partie

MICROONDES DE FORTE PUISSANCE, APPLICATIONS
ET ETAT DE L’ART DES SOURCES

Cette premiére partie présenteraun panoramades nombreuses
applications qui nécessitent des microondes de forte puissance,
avec une focalisation particuliére sur les applications militaires.
Ensuite nous allons faire un état de l’art des différentes techno-
logies existantes et montrerons 'intérét de la technologie GaN.
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MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

Unsignal micro-ondesimpulsionnelsimple, telqu’illustré dans lafigure1,
est un signal sinusoidal, dans la gamme de fréquences dite des microondes
modulé en amplitude par des impulsions. Cette gamme de fréquences est
comprise entre 300 MHz et 300 GHz, mais nos applications se situent plutot
entre 1 et 10 GHz. De nombreuses applications, dont les principales feront
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 thése est de réaliser un amplificateur pour ce type de signaux
permettant d’avoir le meilleur compromis possible entre les différents cri-
teres de performances.

Les parametres essentiels d’un tel signal, montrés figure 1, sont la fré-
quence de la porteuse, appelée simplement « la » fréquence, la durée d’une
impulsion et la période de répétition desimpulsions. On nomme rapport 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.

Cw
(Continuous Wave)

Période

Créte créte ——
RMS créte ——__

RMS moyen —
Impulsionnel
simple | :
Durée d'impulsion
" Période des impulsions
Variation Durée et période
d'amplitude irrégulieres

Impulsionnel

complexe

Variation de la fréquence

FIGURE 1 - Signaux microondes continu, impulsionnel simple etimpulsionnel com-
plexe.
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MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

Dans le cas le plus simple, le signal est a fréquence constante et les im-
pulsions sont périodiques. Dans des cas plus complexes, la fréquence du
signal peut varier, y compris a Uintérieur d’'une impulsion, la durée et la pé-
riode des impulsions peuvent ne pas étre régulieres, et 'amplitude des im-
pulsions peut varier, y compris a U'intérieur d’'une impulsion.

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 sinusoidal continu, la puissance peut étre
définie de deux manieres : la puissance créte et la puissance efficace, ap-
pellée aussi puissance RMS. Sauf mention contraire, les puissances men-
tionnées dans cette these seront des puissances RMS. Dans le cas d’un si-
gnal impulsionnel simple, la puissance RMS a Uintérieur d’une impulsion
et la puissance moyenne de l'intégralité du signal doivent étre distinguées.
On nommera la premiére « puissance RMS créte », et la seconde puissance
moyenne.

Beaucoup d’applications ont besoin d’une forte puissance dans 'impul-
sion, mais peuvent se contenter d’une puissance moyenne faible. C’est une
des raisons pour laquelle les signaux impulsionnels sont utilisés. Ceci per-
met de les générer plus facilement que des signaux continus de méme puis-
sance créte, de réduire la dissipation thermique ainsi que la consommation
électrique.
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APPLICATIONS DES MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

2.1 RADARS ET LEURS CONTRE-MESURES

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 effet, dans le cas d’un radar primaire, 'onde électromagné-
tique doit étre suffisamment puissante pour étre supérieure au plancher
de bruit des récepteurs du radar apres laller et le retour. Lors de laller,
’onde subie une atténuation d’espace libre proportionnelle au carré de la
distance. Idem lors du retour. Ainsi, l'atténuation totale est proportionnelle
au bicarré de la distance. La figure 2 illustre ce point. Pour doubler la portée,
il faut donc multiplier par 16 la puissance émise.

1
R2

Pregue ~ R%

Pcible ~

Cible

Radar

FIGURE 2 - Principe de I’équation du radar. Adapté de [137]

Or, certaines applications nécessitent une longue portée. Un radar de
contr6le aérien doit couramment couvrir une zone d’au moins 100 km de
rayon. La détection d’objets spatiaux nécessite quand a elle des dizaines
de milliers de km. On peut certes gagner un peu en utilisant des antennes
a fort gain, mais ces antennes deviennent rapidement tres encombrantes,
comme celle de la figure 3, ce qui pose d’autres problemes comme la diffi-
culté du support mécanique. Enfin, dans une optique militaire, il est inté-
ressant d’avoir des radars qui portent plus loin que ceux de '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-

Un radar primaire
est un radar basé
uniquement sur la
réflexion passive de
l'onde
électromagnétique
sursacible,
contrairement au
radar secondaire qui
utilise un
transpondeur.
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APPLICATIONS DES MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

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

tage sur le signal du radar : il ne doit effectuer que l’aller, et son atténuation
d’espace libre n’est proportionnelle qu’au carré de la distance. Cependant,
un brouilleur nécessite malgré tout de fortes puissances car il émet souvent
en dehors du lobe principal de 'antenne du radar brouillé. Or, ces antennes
sont le plus souvent tres directives.

Les méthode de brouillage radar dépassent largement le cadre de cette
these, mais nous citerons deux techniques a titre d’exemple. La premiere
technique consiste pour une cible a masquer sa réflexion radar en émettant
un signal de bruit [96]. Cependant, certains dispositifs sont spécialement
congus 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 a ré-émettre des impulsions décalées dans le temps, cor-
respondant a une rotation de I’'antenne du radar. Ceci permet de simuler
la réflexion d’une cible ayant un azimuth différent [96]. La figure 4 illustre
cette technique, appellée « inverse con scan ». Notons toutefois que ceci ne
change pas la provenance physique des signaux : la mesure de la différence
de phase entre les signaux recus par plusieurs antennes permet, malgré le
brouillage, de reconstituer I'azimuth réel de provenance [96]. Et ce, encore
plus facilement car la puissance émise par un brouilleur est supérieure a
celle émise par la réflexion naturelle du signal.

Il est intéressant pour un radar de travailler a des fréquences élevées.
Ceci permet d’avoir une résolution spatiale élevée et, a 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 a faire entre ces deux parametres. Les radars qui nous
intéressent fonctionnent quelque part entre 1 et 10 GHz.

Afin de déterminer précisément la distance qui sépare le radarde sacible,
la mesure du temps entre les signaux émis et recus doit étre la plus précise

lilliad.univ-lille.fr
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2.1 RADARS ET LEURS CONTRE-MESURES

Target

Target Return - Off Boresight
A A
B D

| | | |

Target Return - Tight Trackil t

Target Return Plus ICS ECM Signal

o]
A A

FIGURE 4 - Illustration de la technique dite du brouillage a 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].

ing On Boresigh

ICS ECM Signal

Real Target

False Target

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

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 contréle aérien ou en météoro-
logie. Cependant, les radars destinés a fonctionner en environnement hos-
tile peuvent avoir intérét a changer leur fréquence de fonctionnement. En
effet, une des contre-contre-mesures les plus simples que peut appliquer
un radar face a un brouilleur est de changer sa fréquence de fonctionne-
ment de maniere a travailler a une fréquence différente. Par conséquent, le
brouilleur a lui aussi intérét a changer sa fréquence de travail pour pouvoir
suivre le radar.

Ce changement doit pouvoir s’effectuer suffisamment 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 compléte d’une cible, mais il est important de mentionner
aussi des radars plus rudimentaires. On pense immédiatement aux radars
de controle de la vitesse sur les routes, mais il faut aussi mentionner les dis-
positifs anti-intrusion. Les brouilleurs permettent dans le premier cas de se
soustraire a l'obligation de respecter une vitesse maximale. 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.

7
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FIGURE 5 - Systeme de détection d’intrusion par micro-ondes fonctionnant a 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 TELECOMMUNICATIONS ET LEURS BROUILLEURS

Lestélécommunications et, encore unefois, leurs brouilleurs sont d’autres
gros consommateurs de micro-ondes de forte puissance.

Un systeme de télécommunications a intérét a utiliser de fortes puissan-
ces afin d’augmenter sa portée. Les systemes de télécommunications ont
’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 systemes utilisent des puissances beaucoup plus faibles
que les radars. Cependant, il faut malgré tout conserver une puissance suf-
fisante car la plupart des systemes de télécommunications ont un plancher
de bruit beaucoup plus élevée que les radars.

Non seulement il faut de la puissance suffisante, mais la bande passante
doit également étre suffisamment 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 3 2,5 GHz, la grande variété des pro-
tocoles (WiFl, Bluetooth, ZigBee, etc...), obligent les dispositifs a travailler
en environnement non-coopératif et a utiliser des techniques permettant
a 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 empéche son internet sans fil de fonc-
tionner?), les techniques utilisées pour résoudre ce probléme sont issues

lilliad.univ-lille.fr
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2.2 TELECOMMUNICATIONS ET LEURS BROUILLEURS

de la guerre électronique. Les deux techniques communes sont I’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
rapidement de fréquence, tandis que les séquences codées nécessitent une
bande passante élevée. On revient donc aux mémes problématiques que
pour les radars.

Concernant les brouilleurs, il existe deux maniéres de brouiller un signal
variant en fréquences. Soit on brouille instantanément Uintégralité de la
bande de fréquences susceptible d’étre 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’étre agile en fréquence.

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

Le brouillage des télécommunications, encore une fois, est particuliere-
ment intéressant dans un scénario d’attaque. Il suffit d’imaginer ce que
donnerait une attaque terroriste dans un contexte ou les forces de ordre ne

pourraient plus communiquer entre elles (figure 6). Inversement, le brouillage
des systéemes de télécommunications utilisés par les criminels (par exemple,

les cartels mexicains) est d’un intérét crucial pour les forces de l'ordre.

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

FIGURE 6 - Exemple d’antenne pour le réseau Rubis de la Gendarmerie nationale.

9

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

lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

10

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

APPLICATIONS DES MICRO-ONDES DE FORTE PUISSANCE

2.3 COMPATIBILITE ELECTROMAGNETIQUE

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 a la perturbations des transmissions radio : le fonctionne-
ment d’un appareil peut étre directement perturbé par des champs électro-
magnétiques de forte intensité.

Cette susceptibilité aux champs électromagnétiques ne doit pas étre confon-
due avec une perturbation des transmission radios d’un appareil. Car il ne
s’agit pas d’une géne de ses télécommunications mais bien d’une géne de
son fonctionnement. Par exemple, brouiller la connexion internet sans fil
d’unordinateur, typiquement du WiFiou de la 3G, ’empechera de se connec-
terainternet, mais ne ’empechera pas d’utiliser le traitement de texte, contrai-
rement a une agression électromagnétique exploitant une susceptibilité
qui provoquera son plantage et obligera a le redémarrer. Cette agression
électromagnétique peut passer par une antenne, si l'appareil en a une. Ce
mode d’entrée des agressions électromagnétiques est appelé « front door ».
Toutefois, 'onde électromagnétique peut aussi pénétrer par un défaut dans
le blindage (trous d’aération trop grand sans grillage, cables d’alimentation
non blindés et non filtrés, etc...) puis un couplage parasite (ligne longue sur
un circuitimprimé, cable reliant uninterrupteur, etc...). Les agressions élec-
tromagnétiques les plus fortes peuvent méme dégrader 'appareil victime.
Ces susceptibilités peuvent étre limitées par une conception soignées, res-
pectant les regles de l'art. Par exemple, les trous d’aération peuvent étre
munis d’un grillage permettant d’éviter I'’éntrée d’ondes électromagnétiques,
les entrées d’alimentation peuvent étre munis d’un filtre correctement monté,
et ainsi de suite. Le lecteur pourra se référer a 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. Entant que norme, la CEMimpose une limite supérieure aux champs
électromagnétiques émis par les appareils, et une limite inférieure aux champs
électromagnétiques auxquels un appareil peut étre exposé sans dysfonc-
tionnement.

Les agressions électromagnétiquesintentionnelles sont particulierement
insidieuses car elles n’attirent pas l’attention : qui imaginerait, face a un or-
dinateur en panne, qu’il puisse s’agir d’'une agression électromagnétique?
Elle fournissent par leur discrétion un avantage a l’'attaquant par rapport
aux méthodes plus conventionnelles.

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

Les essais de compatibilité électromagnétiques, qu’ils soient dans une
optique d’agressions intentionnelles ou non, nécessitent d’étre effectués
sur une large bande, parfois plusieurs décades. S’il est possible d’utiliser
plusieurs sources pour couvrir toute la bande, il est beaucoup plus pratique
d’enavoirqu’une seule. Ces essais nécessitent de fortes puissances de l'ordre
du kW créte. De plus, il est souhaitable d’avoir de la souplesse dans les
formesd’ondes. Car bien que lesnormes de CEM imposent des formes d’ondes
bien définies, la réalité du terrain peut étre tres variée. Enfin, Uagilité 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, effectué dans un laboratoire de Corée du
Sud.

19114
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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, nous avons besoin de sources micro-ondes
de forte puissance, couvrant une large gamme de fréquences, agiles en fré-
quence et ayant une forte bande passante.

2.4 TRANSMISSION D’ENERGIE

Lutilisation de micro-ondes de forte puissance pour transporter de [’éner-
gie électrique sans fil est une application fréquemment évoquée [68, 112].
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Disons-le clairement, nous ne nous attendons pas a des miracles dans ce
domaine. Linstallation de fermes de panneaux solaires dans ’espace qui
renverraient leur énergie sur la terre grace a des transmetteurs micro-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 problemes : perturbation des
télécommunications sans-fil et perturbations des électroniques des avions
volanta proximité. Car ces applications nécessitent par nature de tres 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 étre treés intéressantes. D’ailleurs, les es-
sais dans ce domaine sont trés concluants : dés 1966, William C. Brown fai-
sait voler un petit hélicoptére alimenté par un faisceau de micro-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-
gnétrons a cause de leur plus faible rendement, méme en travaillanta bande
étroite. Cependant, les transistors GaN se prétent mieux (voir supra) que les
magnétrons aux applications nécessitant un dépointage du faisceaux émis,
ce qui pourrait étre intéressant pour la transmission de puissance vers des
appareils mobiles.
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FIGURE 8 - Essai de petit hélicoptére alimenté par micro-ondes de fortes puissan-
ces. [22, 23] On voit clairement le tube d’émission et son réflecteur pa-
rabolique.
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Nous avons vu dans le chapitre précédent les multiples 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 diffé-
rentes grandes familles de sources, et montrer leurs avantages et inconvé-
nients respectifs.

Les principaux criteres de performance des sources de micro-ondes de
forte puissance se divisent en deux catégories. D’une part, des criteres de
performances portant sur les signaux pouvant étre générés : puissance, lar-
geur de bande passante instantannée, agilité en fréquence et souplesse des
formes d’ondes. D’autre part, des criteres liés a l'utilisabilité pratique de la
source : fiabilité, rendement, colit et robustesse.

Nous distinguons deux notions proches, mais différentes : la largeur de
bande passante instantanée et l’agilité en fréquence. L'agilité en fréquence
désigne l'aptitude a faire varier rapidement la fréquence du signal de sortie,
tandis que la largeur de bande passante désigne l'aptitude a émettre simul-
tanément plusieurs fréquences. Par exemple, un brouilleur avec suivi de la
fréquence du signal brouillé aura plut6t 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 plutét besoin d’une
forte bande passante.

Voir chapitre 1 pour
la distinction entre
les puissances
«créte créte », «RMS
créte » et « RMS
moyenne ».,

TUBES A ONDES

MAGNETRONS ETAT SOLIDE

PROGRESSIVES

Bande Bande

Autres GaN

large  étroite

Puissance

Largeur de bande instantanée
Agilité en fréquence

Fiabilité

Dépointage (contrdle de phase)
Souplesse des formes d’ondes

G X NOX X XN©
(CACXON NCOX X©)
OOOCO®O6O6

Rendement

OeCO6O6O6e

OeCOO6OO6GO6

TABLE 1 - Récapitulatif des avantages et inconvénients des différentes sources de
puissance.
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Dans le cas particulier d’un amplificateur de puissance, nous distingue-
rons le rendement en puissance ajoutée, abbrégé PAE, et le rendement d’ali-
mentation. Le rendement en puissance ajoutée est défini par Npag =
tandis que le rendement d’alimentation, ou rendement de drain est défini
par Npc = ﬁ. Ces deux valeurs sont proches pour un gain suffisant.

La PAE est un vrai rendement, mais le rendement d’alimentation est plus
pratique a manipuler. Par exemple, laconsommation électrique totale d’une

n R cfr s . . _ P ) Pn
chaine d’amplification est calculée par Paim = e T e + ...+ Mo
avec le rendement d’alimentation, et par Paim = PizPo 4 Pa=Py

NPAE; Neag,2

Pn—Ppn—1
Npagn
supérieur a environ 10 dB.

avec la PAE. Ces deux rendements sont proches lorsque le gain est

Commengons par les magnétrons. Un magnétron est un tube a vide sans
grille d’arrét, avec une cathode centrale chauffée par un filament, et une
anode massique et concentrique munie de plusieurs cavités résonnantes.
Ces dispositifs sont auto-oscillants. Ils sont trés fiables, robustes, et éco-
nomiques a produire. Ce sont les sources utilisés dans les fours a micro-
ondes. Le magnétron de base produit environ 1 kW a 2,5 GHz, mais des
modeles militaires ou industriels permettent de produire des impulsions
ayant une puissance beaucoup plus élevée. Leur principal inconvénient est
leur manque total d’agilité en fréquence, d{i a l'utilisation de cavités réson-
nantes. Certains magnétrons ont des cavités résonnantes réglables mécani-
quement, mais ce réglage est trop lent. La plupart des magnétrons n’ont au-
cun réglage de la fréquence. Quant a la phase, elle est difficilement contro-
lable, bien que ceci ne soit pas impossible. Toutefois, il N’y a aucun pro-
bleme de synchronisation car plusieurs magnétrons auront tendance a se
synchroniser automatiquement ensemble par verrouillage d’injection ' («in-
jection locking ») [2, 3, 103] des qu’un couplage, méme faible, existe entre
eux. Leur rendement d’alimentation dépasse les 80 %.

Les tubes a ondes progressives sont quant a eux des dispositifs 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, ils manquent de souplesse
dans les formes d’ondes de I’enveloppe du signal amplifié. Bien qu’il soit
possible de contrdler la phase de sortie, ils se prétent mal au dépointage
par controle de phase. D’une part, bien qu’ils produisent de fortes puissan-
ces, ils sont gros, et leur utilisation dans des systemes avec un dépointage
nécessiterait autant de tubes que d’antennes. D’autre part, la différence de
phase entre l'entrée et la sortie n’est pas toujours prédictible ni toujours
stable. Le rendement d’alimentation des modeles a bande passante étroite
se situe autour des 80 %, mais le rendement des modéles a bande passante
supérieure a l'octave est plutot autour de 30 %.

1. Cet effet est connu depuis Christian Huygens, 1665, soit 260 ans avant les premiers
magnétrons.

Psortie
. K .
Pentree+Pallmentat|on
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Les amplificateurs a état solide ont de bonnes performances en largeur
de bande instantanée, agilité en fréquence, fiabilité, contrdle de la phase
et souplesse des formes d’ondes, mais leurs puissances de sortie n’étaient
pas tres élevées jusqu’a présent. Toutefois, les récents progrés des semi-
conducteurs a grand gap, en particulier la filiere 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 a une octave et 70 % pour du bande étroite.

La figure 9 présente une comparaison des différentes technologies de
semiconducteurs selon différents facteurs de mérite.

m Johnson —¢ VSAT }
s
Baliga Haute Fréquence u- E?

— Limitations en puissance
Vear
W Keyes 1- Z—A' WF Limitations thermiques
1
045
11 0,32
11 17 . 2,8

Si GaAs 4H SiC GaN on SiC

FIGURE 9 - Comparaison de différents facteurs de mérite de différentes technolo-
gies de semiconducteurs [14, 83].

Le facteur de Johnson [83] est proportionnel au produit entre la fréquence
maximale d’un transistor et sa tension maximale. C’est un indicateur de la
capacité a obtenir des fortes puissances crétes.

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

Le facteur de Keyes [14] indique la capacité d’une technologie de semi- cW:
conducteurs a évacuer la chaleur produite par les pertes de commutation. abbréviation de
Ilindique la capacité a fournir de fortes puissances CW. «continuous wave ».

. L B Forme d’onde en

De la comparaison de ces facteurs de mérite, il ressort que le GaN dé-  sinys permanent.

passe de loin les autres technologies de semiconducteurs quant a la géné- Voir chapitre 1 pour

ration de fortes puissances, tout en associant une large bande passante et~ Plus de détails.
une agilité en fréquence.

A ce titre, nous allons étudier dans cette thése la conception d’amplifica-
teurs de puissance a base de nitrure de gallium (GaN).
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Nous avons vu dans les sections précédentes que les semiconducteurs
entechnologie GaN pouvaient apporter des réponses a nos problématiques.
Nous n’allons pas concevoir dans le cadre de cette these de transistors GaN
pour deux raisons. D’une part, la conception de transistors dépasse le cadre
de nos travaux. D’autre part, nous avons besoin de diminuer les sources
d’incertitude afin d’étre slirs d’arriver a réaliser quelque chose quifonctionne
dans les délais impartis. Nous allons donc faire une étude des différents
transistors disponibles sur le marché.

41 ACTEURS DE LA FILIERE GAN

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

Pourtant, parmitous ces acteurs, seuls quelques-uns fabriquent des tran-
sistors en nitrure de gallium en boitier susceptibles d’étre intéressants pour
nos applications. Les principales raisons expliquant cela sont :

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

« Au contraire, certains se sont spécialisés dans les tres hautes fréquen-
ces. Par exemple, HRL Laboratories ne propose que des transistors
au-dela de 70 GHz.

« Certains acteurs sont liés a la défense américaine et vendent leurs
produits seulement a cette derniére. C’est le cas, par exemple, de BAE
et de Raytheon [1-3]. Peu d’informations publiques sont disponibles
a leur sujet.

« Certains acteurs ne font que du sur mesure et n’ont pas de transistors
préts a étre achetés. C’est le cas des 111V Labs et du Fraunhofer IAF par
exemple.

+ De méme, certains acteurs ne vendent que des circuits a base de tran-
sistors GaN et non pas des transistors GaN unique.

 Enfin, certains fabricants ne proposent pas de transistors ayant une
puissance suffisante pour nos applications.
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FABRICANT COMMENTAIRES
Aethercomm Pas de transistor seul.
BAE [124,130] Lié a la défense US. Peu d’informations publiques.
CREE
Eudyna Devenu Sumitomo. Voir Sumitomo.
Fraunhofer IAF Pas de transistor seul.
Freescale Offre peu développée.

HRL Laboratories
-V Labs

Integra

MACOM
microGaN GmbH
Microsemi
Mitsubishi
National Research
Council Canada
Nitronex

NXP

OMMIC

Raytheon [102,
124]

Rockwell

RFMD
Sumitomo
Teledyne Cougar
Toshiba

Triquint

UMS

Au-dela de 70 GHz seulement.

Ne fait que du sur mesure.

Basse fréquence seulement.

Manque de puissance.
Ne fait que du sur mesure.

Racheté récemment par MACOM. Voir MACOM.

Manque de puissance.

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

Racheté par Teledyne. Voir Teledyne.

TABLE 2 - Acteurs capables de fabriquer des composants en technologie GaN au

début de cette thése.
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FABRICANT ORIGINE
CREE Etats-Unis (Caroline du Nord)
Integra Etats-Unis (Kansas)
MACOM Etats-Unis (Massachusetts)
Microsemi Etats-Unis (Californie)
NXP Europe (Pays-Bas)
RFMD Etats-Unis (Caroline du Nord)
Sumitomo Japon
Teledyne Cougar  Etats-Unis (Californie)
Toshiba Japon
Triquint Etats-Unis (Oregon)
UMs Europe (France + Allemagne)

TABLE 3 - Pays d’origine des fabricants intéressants.

Apres avoir exclu les fabricants qui ne correspondent pas a nos besoins,
le tableau 3 récapitule les fabricants retenus pour la suite de ’étude, ainsi

que leurs pays d’origine.

4.2

PAYS D’ORIGINE DES ACTEURS DE LA FILIERE GAN

Dans un monde idéal, ou 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 apreés des transistors s’il ne partent pas a point a cause des restric-

tions d’exportation.

Le tableau 3 récapitule les pays d’origine des fabricants intéressants au

début de cette thése.

On notera que UMS et NXP ont un accord : UMS fabrique les puces nues,

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

«die » en Anglais, et NXP les vend en boitier.

Malheureusement, la plupart des fabricants de transistors en nitrure de
gallium sont états-uniens, ce qui pose de gros problémes liés aux restric-
tions d’exportation, en particulier dus aux réglementations ITAR. Méme sans
interdiction d’exportation, la plupart des fabricants américains font signer
aleursclients des accords sur l'utilisation finale qui en sera faite, qui posent
des problémes 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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ADAPTATION
D’'IMPEDANCE :
Processus
permettant de
convertir les
impédances de
source et de charge
du transistor vers les
impédances
standard de 50 Ohm.
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Cependant, bien que les transistors de NXP et UMS destinés a 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 a MACOM ou CREE.

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

Apres 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 loin des écarts entre les performances constructeur et les performances
réelles. Cette liste contient 180 transistors.

Nous avons exclus d’emblée les transistors ayant une puissance de sor-
tie inférieure a 50 W ou incapables de fonctionner a au moins 1 GHz. Pour
NXP et Integra, la barre a été fixée a 100 W. 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’intérét d’avoir de fortes puissances im-
pulsionnelles pour nos applications, seule la puissance créte est prise en
compte, indépendamment de la largeur d’impulsions.

Nous avons construit la figure 10 de la maniére suivante. Tout d’abord,
nous fixons une bande passante relative minimale B, en se basant sur les
données brutes du constructeur. En effet, certains transistors sont préadap-
tés, ce qui limite la bande passante. La pertinence de 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 a B, et
nous relevons sa puissance. Bien entendu, ce processus est automatisé.

L’analyse des données montre qu’ily a un compromis entre la bande pas-
sante maximale instantanée et la puissance maximale atteignable. Un des
transistors permet d’obtenir 1000 W, mais a une seule fréquence. Jusqu’a
10 % de bande passante relative, on peut obtenir jusqu’a 900 W. Entre 10
et 20 %, on peut obtenir jusqu’a 700 W. Entre 20 et 30 %, on peut obtenir
jusqu’a 650 W. Enfin, au-dela de 30 % de bande passante, la puissance maxi-
male n’est plus que de 285 W.

Deux raisons expliquent cette tendance:

» Une raison technique. Les transistors ayant une forte puissance ont

des capacités parasites tres élevées. Cette capacité parasite rend 'adap-

tation d’impédance a 'extérieur du boitier tres difficile. Une préadap-
tation d’impédance est donc intégrée dans le boitier du transistor.

Cette préadaptation restreint le fonctionnement du transistor a labande

passante prévue par le fabricant.

« Uneraisoncommerciale: ’exportation de transistors capables de four-
nir beaucoup de puissance sur des bandes passantes trop larges est
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FIGURE 10 - Puissance maximale disponible par transistor au 26 mars 2014 en fonc-
tion de la fréquence de fonctionnement. Les courbes sont ventilées
en fonction de la bande passante maximale annoncée par le construc-
teur.

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

On notera qu’il est parfois possible, malgré la préadaptation, de faire fonc-
tionner le transistor sur une bande passante plus large qu’annoncée par
le fabricant. Cependant, les fabricants sont tres réticents a répondre a des
questions relatives a ’extension de la bande passante des transistors car ré-
pondre a ces questions pourrait constituer une violation des régles d’expor-
tation. En plus de limiter la bande passante instantanée, la préadaptation
a un second défaut : elle restreint le fonctionnement du transistor a une
bande de fonctionnement fixée a l’avance et restreint fortement les possi-
bilités de le faire fonctionner a une autre bande de 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 & noter que ces fréquences peuvent étre intéressantes pour des
agressions électromagnétiques en « front door ». Ainsi, les transistors op-
timisés pour fonctionner dans ces gammes de fréquences restent intéres-
sants.

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



L

24

BANC
OAD-PULL:
Dispositif
permettant de
caractériser la

puissance de sortie
d’un transistor en

© 2016 Tous droits réservés.

fonction de
l'impédance
présentée a sa
charge.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

ETUDE DE DISPONIBILITE DES TRANSISTORS GAN

BANDE DE FREQUENCES 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]. Radars météorologiques [79, 95].

7700-10000 MHz Communications par satellite, en particu-
lier militaires [58, 94]. Radionavigation ma-
ritime et aérienne [93].

TABLE 4 - Bandes de fréquences particulierement utilisées.

4.4 LIMITES DE L’ANALYSE DE LA SECTION PRECEDENTE

Aprés 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 caractéristiques affichées par le fabricant. En effet, compte-tenu du grand
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 a I’évolution rapide de la technologie GaN. De plus, une telle ana-
lyse nécessiterait d’avoir acces aux modeles des composants ou de pou-
voir les caractériser sur un band load-pull. Certains transistors n’ont pas
de modele disponible, et les fabricants sont réticents a distribuer les mo-
deles de leurs composants. Quant aux mesures load-pull, elles nécessitent
d’acheter le composant, et prennent beaucoup de temps. Ces derniéres ne
peuvent donc étre faites que sur un petit nombre de composants.

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 a la réalité. Il y a de plus
quelques bonnes surprises car les fabricants ont tendance a prendre une
marge de slreté.

Dans le cas d’'un amplificateur a bande étroite, la puissance de sortie de
amplificateur sera donc conforme a ce qui aura été anticipé voire meilleure.
Par exemple, 'lamplificateur bande étroite du chapitre 7 produit 650 W avec
un transistor spécifié pour 500 W.
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4.5 QUELQUES TRANSISTORS PARTICULIEREMENT INTERESSANTS

FABRICANT BANDE PUISSANCE CRETE COMMENTAIRES
MODELE PASSANTE  MAXIMALE
[MHz] DUREE D'IMPULSION

RAPPORT CYCLIQUE

CREE 1200 -1400 500 W, 500 ps, 10 %

CGHV14500

Triquint 0-2000  285W,300us,10%

T1G2028536
Source

NXP 0-3500 100 W CW ,

CLFG0035-100 europeenne.
Source

NXP ,

0-3500 200 W CW europeenne. En

CLFG0035-200 .
développement.

TABLE 5 - Transistors particuliérement intéressants.

Cependant, pour des raisons physiques, il estimpossible de fournir pour
’ensemble des fréquences de fonctionnement d’un amplificateur 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 'amplificateur sera inférieure aux performances brutes du transistor an-
noncées par le constructeur. En effet, 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 difficile a quantifier, mais les premiers retours d’expé-
rience indiquent que la puissance obtenue se situe a environ 75 % de la
puissance maximale pourun amplificateur1:2,5 et a environ 30 % de la puis-
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 différents modeéles.

4.5 QUELQUES TRANSISTORS PARTICULIEREMENT INTERESSANTS

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

25
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4.6 CONCLUSION PARTIELLE

L’analyse des performances des transistors a base de nitrure de gallium
du commerce montre que, en dehors des bandes classiques ou des com-
posants préadaptés de forte puissance sont disponibles, seuls des transis-
tors non adaptés sont disponibles, et ces transistors ont le plus souvent une
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 méme des
avantages:

+ Les largeurs d’impulsions disponibles sont beaucoup plus élevées.
Parexemple, le transistor MAGX-001090-600L (1030 - 1090 MHz) ayant
une puissance créte de 600 W, ne supporte que des impulsions de
32 psavecunrapportcyclique de 2 %. En comparaison, le CLF1G0035S-
100P (0 - 3500 MHz) supporte du 100 W continu.

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

« Lestransistors 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 a 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 a
puissance réduite avec les autres transistors. Ceci s’appelle la « dégrada-
tion douce ». Ainsi, la probabilité de panne brutale et totale du systéeme est
fortement réduite.

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

MODULES D’AMPLIFICATION ELEMENTAIRES

Nous allons examiner les généralités des amplificateurs a tran-
sistors. Apres avoir vu la nécessité d’adapter les impédances,
nous allons examiner les techniques d’adaptation d’impédance
qui nous seront utiles. Ces techniques seront utilisées pour la
conception de deux modules d’amplification élémentaires 50 )
-50 () :un module large bande 1-2,5 GHz, 70 W CW, et un mo-
dule bande étroite 1,1 GHz, 750 W, 500 ps, 10 %.
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GENERALITES SURLES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE

Les modules 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.

Un transistor est un composant a trois bornes : la source, la grille et le HEMT:
drain. Lafigure 11 montre un schéma en coupe simplifié d’'un transistor HEMT  «High-electron
GaN [24, 74, 80, 133]. Bien entendu, ce schéma est simplifié : les procédés mobility transistor ».
technologiques réels incluent plus de couches, les détails de fabrication va-
rient d’un fabricant a lautre, et la fabrication des transistors GaN est un do-
maine en perpétuelle évolution.

Gaz d'électrons

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

Fabriquer du nitrure de gallium n’est pas une mince affaire car, a tem- NITRURE:
pérature ambiante, le gallium est solide (mais il fond dans la main), tandis Composé dans
que l’azote est un gaz. La fabrication de GaN massif est possible, mais tres lequel 3 électrons
difficile et colteuse. Il est beaucoup plus simple de faire croitre du nitrure sont pris a l'azote.
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 trés 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 a 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-
tionsdelatension de grille provoquent des variations de la tension de drain.

29
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Ainsi, de maniére simplifiée, un amplificateur a 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 '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 particuliere-
ment intéressantes lorsque ’'on souhaite faire des amplificateurs a fort ren-
dement, ou ayant des contraintes de linéarité : suffisamment linéaires ou
linéarisables par un dispositif extérieur.

Vp ip

Classe A <><> Classe D

Classe B Classe E

Classe C Classe F %
Classe D Classe F! M——\

FIGURE 12 - Principales classes d’amplification de puissance.

Les formes d’ondes du drain du transistor sont déterminées en grande
partie par 'impédance présentée au transistor par le réseau de sortie aux
différents harmoniques. Ainsi, maitriser ces formes d’onde implique de pou-
voir choisir les impédances aux différents harmoniques.

Cependant, cela n’est pas possible pour nos applications, nécessitant
une bande passante supérieure a une octave, pour laraisonillustré figures 13
et 14. En effet, le réseau de sortie est un réseau linéaire et invariant dans
le temps, donc 'impédance qu’il présente au transistor ne dépend que de
la fréquence. Or, dans le cas d’'un amplificateur ayant une bande passante
supérieure a une octave, appliquer des impédances différentes aux diffé-
rents harmoniques nécessiterait d’appliquer une impédance différente a
la seconde harmonique du début de bande et la fréquence fondamentale
de la fin de bande, qui ont la méme fréquence. Ceci n’est pas possible [34].
Méme dans les cas ou l'on n’a pas besoin de contréler la seconde harmo-
nique, nous avons le méme probléme avec la troisieme harmonique. C’est
typiquement le cas pour notre amplificateur large bande de 1a 2,5 GHz, ou
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la troisieme harmonique du début de bande est trop proche de la fonda-
mentale au début de bande. Le probleme est encore pire pour 'amplifica-
teur ultra large bande du chapitre 23, page 163, de 1a 6 GHz, ou la seconde
et la troisieme harmonique sont dans la bande, comme montré figure 14.

Impédance
optimale
| >

\: :\ \:
Spectre QRKRRL

N N

M \\ M

1 2 3 4 5 6
Fréquence [GHz]

FIGURE 13 - Illustration de U'impossibilité d’une adaptation d’impédance multi-
harmoniques sur une bande passante supérieure a une octave. Cas
d’un amplificateur de 123 2,5 GHz.

Impédance /\_/\/\/\/

optimale

Spectre

Fréquence [GHz]

FIGURE 14 - Illustration de l'impossibilité d’une adaptation d’impédance multi-
harmoniques sur une bande passante supérieure a une octave. Cas
d’un amplificateur de 123 6 GHz.

D’autre part, les formes d’ondes présentées figure 12 sont a appliquerala
partie active du transistor, sans les éléments parasites, dont la capacité de
drain. Or, les transistors de forte puissance sont souvent trés gros. Ils ont
donc une forte capacité parasite. Compenser cette capacité de drain aux
différents harmoniques est tres difficile.

Enfin, les transistors de forte puissance ont souvent des lignes d’acces
tres larges. Il faut donc utiliser des interconnexions entre lignes trés larges
pour pouvoir faire un réseau d’adaptation d’impédances multi-harmoniques.
Ces interconnexions larges ont donc des éléments parasites élevés, ce qui
complique la maitrise 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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a 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 trés basses (environ 1)), tandis que 50 () est '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 a cette occasion la méthode d’adap-
tation d’impédance LC en échelle.

lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

MODULE D’AMPLIFICATION LARGE BANDE

Ce chapitre décrit la conception, la réalisation et la caractérisation d’un
amplificateur1-2,5 GHz, 70 W CW, 50 (- 50 Q).

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 a 3,5 GHz, et peut four-
nir une puissance de 100 W CW.

6.2 SCHEMA 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 estimpossible de faire un réglage des harmoniques car la seconde
harmonique du début de bande (2 GHz) se situe a l'intérieur de la bande
passante (1 - 2,5 GHz), et la troisiéme harmonique (3 GHz) est trop proche
de lafin delabande passante (3 GHz). C’est pourquoi seule la fréquence fon-
damentale fait 'objet d’une attention particuliere dans l'adaptation d’im-
pédance.

VDD = 50V
(o]

H— 1000 uF
tm—i—1Q, 10 pF
Veg=-3V tm—— 1Q, 100 nF
tm——1Q,10nF
H—  2x1nF
H—  2x100 pF

I_OSortie
4W,500 T T 70W,50Q

FIGURE 15 — Schéma de amplificateur large bande.

L’adaptation est faite par des réseaux LC en échelle. Cette technique per-
met la syntheése d’impédances basses (environ 5 Q) sur le méme substrat
que la sortie standard 50 Q) (pas de nécessité d’un second substrat a forte
permittivité). De plus, cette technique est plus compacte que le transforma-
teur quart d’onde, ce qui constitue un critere important pour cette étude.

33
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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 difficile,
carlimpédance de sortie du transistor n’est pas une résistance pure. Cepen-
dant, Poptimisation numérique nécessite de connaitre le nombre de com-
posants du circuits, car loptimiseur utilisé ne sait pas rajouter des compo-
sants si besoin, mais uniquement déterminer leur valeur. De plus, il est utile
d’avoir une estimation initiale des valeurs du réseau afin que Uoptimiseur
converge plus facilement vers la solution. Une discussion sur les méthodes
de calcul est présentée dans ’annexe B.

Lesinductances sont réalisées a 'aide de lignes microruban étroites. Pour
ce qui est des capacités, des capacités monocouche ont été retenues, sauf
pres de la sortie 50 () ou une ligne microruban large est utilisée. En effet,
la tension aux bornes de cette capacité est trop élevée pour les capacités
monocouche standard. Des formules approximatives de conversion entre
lignes de transmissions et éléments discrets (inductances et 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 problemes de stabilité.

1000 p—rrrm—r—rrrm—rrrr—
[ Avec résistances I
' 100F | Sansrésistances il
T : i
© r 4
> L 4
=
c L all
o 0F :
© r 3
£ - i
q) - -
S
© 3 E
o E 3
Q L ]
Q. = 4
£ [ I
0,1¢ =
0’01 PRI T B AR AT B AT B AW T BN RTTTY BT BT AR AT B E T

10 100 1k 10k 100k 1M  10M 100M 1G  10G
Fréquence (Hz)

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 (a
2,5 GHz) qu’en basses fréquences (impulsions a 200 Hz). En effet, bien qu’il
soit principalement congu pour des applications en CW, cet amplificateur
estsusceptible d’étre utilisé enimpulsions. La figure 16 montre 'impédance
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6.2 SCHEMA DE L’AMPLIFICATEUR ET CONCEPTION

simulée du réseau de découplage de la tension d’alimentation de drain avec
et sans les résistances. Comme on peut le voir, le réseau de découplage a
une impédance inférieure a1,5 () de 100 Hz a 10 GHz. Les résistances en sé-
rie avec les capacités de 10 nF a 10 uF permettent d’éviter une résonance
parasite a 6,8 MHz. Contrairement au réseau de découplage de 'amplifica-
teur a bande étroite (voir figure 28), la résonance est ici de forte valeur.

Ilest a noter que ce réseau de découplage a été simplifié et amélioré pour
amplificateur a bande étroite décrit dans la section 7.2.

T IIIIIIII T IIIIIIII T IIIIIIII T IIIIIIII T IIIIIIII T IIIIIIII
1,5 il
=3
-
(O]
v i |
o u
2 10 -
3 '
(%]
(V]
-O - -
4
=)
(O]
+—
%6‘ 075 I~ T
L
0’0 L el AR | 1 aannl o1l 1 el L el
10k 100k M 10M 100M 1G 10G

Fréquence (Hz)

FIGURE 17 - Facteurs de stabilité p et @’ d’'une ancienne version de 'amplificateur.

L’étude de la stabilité des circuits non-linéaires est un sujet tres 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 u et u’ [44,
101]. Afin de tenir compte des effets d’auto-polarisation, ces facteurs de sta-
bilité ont été calculés a partir des parameétres S de "amplificateur polarisé
au point de fonctionnement ayant le plus fort dIo/dvs. Nous avons rajouté
pour le calcul de ces coefficients un atténuateur de 0,2 dB car les modeles
utilisés simulent certains composants a faibles pertes comme des compo-
sants sans pertes. Cette différence 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 p et
W calculés ainsi. Nous obtenons une stabilité inconditionnelle sur presque
toute la bande, et une stabilité conditionnelle sur deux zones trés étroites a
341 MHz et a 2,5 GHz. La stabilité conditionnelle a 2,5 GHz ne devrait pas po-
ser de problemes puisque c’est dans la bande de fonctionnement. Quand a
celle a 341 MHz, les valeurs ne sont pas trop mauvaises. En résumé, nous ne

35
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MODULE D’AMPLIFICATION LARGE BANDE

devrions pas avoir de problemes d’instabilité. Ce point a été confirmé lors
des mesures : aucun soucis de stabilité n’est apparu.

6.3 MODELISATION DES VARIATIONS DE LARGEURET DES JONCTIONS

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

FIGURE 18 - Modele Momentum de la jonction en T utilisée dans I'amplificateur
large bande. Les fleches jaunes indiquent la position du plan de réfé-
rence.

Pour pouvoir modéliser les discontinuités, nous avons utilisé le modéle
Momentum de jonction en T de la figure 18 pour obtenir ses parametres S.
Ce simulateur utilise une méthode des moments planaire. Des lignes sup-
plémentaires sont rajoutées a la jonction, et supprimées apres la simula-
tion par calcul, afin que le mode de propagation soit bien établi, et d’éviter
les effets de discontinuité liés aux ports de simulation. Cette suppression
des lignes d’acces, qui est plus exactement un déplacement des plans de
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6.4 FABRICATION DE L’AMPLIFICATEUR

référence, est faite automatiquement par le simulateur, et indiqué par des
fleches jaunes.

6.4 FABRICATION DE L’AMPLIFICATEUR

La photo de 'amplificateur est présentée figures 19 a 20. Ce circuit est
particulierement compact : 67,6 x 58,5 mm?, méme en intégrant la capa-
cité de forte valeur de 1000 uF (nécessaire pour que la puissance de sortie
reste stable durant impulsion). Cette compacité, malgré l'utilisation d’un
substratafaible €, (3,0) est liée a la technique d’adaptation retenue de type
LC en échelle. Un substrat a faible €, a été utilisé afin d’éviter d’avoir une
ligne trop courte au niveau de la grille du transistor.

X117

FIGURE 19 - Photo de 'amplificateur réalisé.

6.5 MESURES ET SIMULATIONS

Cet amplificateur de puissance a été principalement congu pour fonc-
tionner en CW. Cependant, les limitations des équipements de mesure dis-
ponibles nous ont obligé a mesurer ses performances en mode pulsé. Les
impulsions ont une largeur de 100 us pour un rapport cyclique de 10 %. La
mesure a été faite a l'aide du banc de la figure 22. Un analyseur de réseaux
Keysight PNA-X génére un signal sinusoidal de test. Ce signal est amplifié
par un premier amplificateur afin d’avoir suffisamment de puissance. Des
isolateurs en entrée et en sortie permettent de protéger l'analyseur de ré-
seaux et le premier amplificateur en cas de problemes. Un coupleur et un at-
ténuateur permettent de prélever une partie de la puissance d’entrée, me-
surée par un des récepteurs de I'analyseur de réseaux vectoriels. Un dispo-

37
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38 MODULE D’AMPLIFICATION LARGE BANDE

FIGURE 20 - Détail de 'adaptation d’impédance.

FIGURE 21 - Détail du découplage d’alimentation.

Agilent PNA-X

Enveloppe RF

Amplificateur sous
test

FIGURE 22 - Schéma du banc de mesure en puissance en bande L.
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6.5 MESURES ET SIMULATIONS

sitif similaire est utilisé pour mesurer la puissance de sortie de 'amplifica-
teur. Une charge adaptée 50 () de puissance est utilisée pour terminer le
banc de mesure. La tension de grille et ’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.

140 e S — 70
120 60 <
S
N
= 100 505
v o
‘.E ©
2 80 40 8
o c
o - 102
0} 2
2 60 |—x—Puissance de sortie, mesure 130 2

© . . , . .

9 - [ Puissance de sortie, rétrosimulation ' S
& 40 ——PAE, mesure 1202
i I ®
2
e
20 |- 110 {5

0 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 0

1,0 1,2 1,4 1,6 18 2,0 2,2 2,4

Fréquence (GHz)

FIGURE 23 - Puissance de sortie RMS mesurée et simulée de I'amplificateur large
bande, et PAE mesurée, en fonction de la fréquence.

La figure 23 montre la puissance de sortie mesurée et rétrosimulée, ainsi
que la PAE mesurée. Ce graphe ne montre les mesures que de 1a 2 GHz car
’équipement disponible n’était pas capable de fournir assez de puissance
au dela de 2,5 GHz. Comme les performances en rétrosimulation et en me-
sure sont proches, nous pouvons nous baser sur les performances simulées
pour évaluer les performances. La puissance de sortie disponible est supé-
rieurea 70 W CW de 12 2,5 GHz. La PAE est supérieure a 50 %, ce qui est trés
acceptable pour un amplificateur ayant une bande passante aussi large.

Les résultats de la simulation initiale étaient moins bons que les résultats
mesurés et rétrosimulés, a cause d’un probléme sur le modéle thermique
initial. Le modele thermique utilisé ici est un modeéle trés simpliste, basé
sur les valeurs de Ry, de la feuille de caractéristiques du fabricant. Malgré
sa simplicité, ce modele prédit bien la réalité.

Malgré les limitations du banc de mesure, nous avons pu faire une me-
sure en CW a 2 GHz. La figure 24 montre la comparaison entre les résultats
de la mesure CW et de la mesure pulsée. On constate que le gain de 'lampli-
ficateur est plus élevé en pulsé, mais en compression, I’écart de puissance
entre le CW et le pulsé est assez faible : environ 10 W. Cet amplificateur peut
donc étre utilisé dans les deux modes.

39

PAE: «Power
added efficiency ».
Efficacité 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.
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FIGURE 24 - Comparaison des mesures CW et pulsées (100 ps, 10 %) a 2 GHz.
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FIGURE 25 - Puissance de sortie en régime pulsé (100 ps, 10 %) en fonction de la
puissance d’entrée a différentes fréquences.
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6.6 ETAT DE L’ART DES AMPLIFICATEURS LARGE BANDE 1 - 2,5GHZ
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FIGURE 26 - Efficacité en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’entrée a
différentes fréquences.

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

La puissance moyenne dissipée est inférieure a 110 W. En prenant une
température maximale de jonction de 250 °C, une résistance de la jonction
au boitier Rin ¢ de 1,0 °C- W™, et une température ambiante de 25 °C, la ré-
sistance thermique du boitier a 'air ambiant Ry, c.a @ ne pas dépasser vaut
1°C- W, Cette valeur est facile a obtenir, y compris en utilisant un refroidis-
sement passif, sans ventilateur.

6.6 ETAT DE L'ART DES AMPLIFICATEURS LARGE BANDE 1 - 2,5GHZz

Le tableau 6 présente des amplificateurs de puissance comparables a 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.

41
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PUISSANCE TRANSISTORS BANDE FACTEUR REFERENCE
PASSANTE DE MERITE

70 W CW 1 1-2,5GHz 105 Ce travail

200 W CW 2 1-2GHz 100 [10]

1O W CW 1 1,1-2GHz 99 [9]

90WCwW 1 1-2GHz 90 [34]

100 W CW 1 1,55-2,25GHz 70 [117]

TABLE 6 - Amplificateurs de puissance comparables a celui développé dans ce cha-

pitre.
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71 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 créte élevée (> 500 W).

Il est a 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 sortie maximale et non pour d’autres caractéristiques (bande
passante, gain petit signaux, linéarité, etc...).

7.2 SCHEMA DE L'AMPLIFICATEUR ET CONCEPTION

Le schéma retenu pour cet amplificateur est présenté figure 27. Contrai-
rement a 'amplificateur large bande de la section précédente, nous tra-
vaillons ici a bande étroite, et les harmoniques sont éloignés de la bande
passante. Pourtant, leur maftrise est difficile pour deux raisons. D’une part,
les transistors de forte puissance ont une broche de sortie large, etimposent
donc l'utilisation de lignes de transmission larges. Or, les interconnexions
de lignes large ont des effets parasites importants. D’autre part, ces transis-
torsont des éléments parasites importants (capacité de drain etinductance
d’acces) qui rendent difficile ce contrdle. Seules les impédances de charge
et de source aux fréquences fondamentales ont fait 'objet d’une attention
toute particuliere.

Veo=-3V Vpp=50V
o

= 3300 pF
1Q m—i— 1Q,10 nF
1nF < = 4x1nF

H—  4x100 pF

Sortie
750 W, 50 Q2

Entrée o
13 W, 50 Q2 TT

FIGURE 27 - Schéma de ’amplificateur.

Le schéma de cet amplificateur est trés similaire a celui de lamplificateur
du chapitre 6. La méme technique d’adaptation d’impédance a été utilisé

43
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pour la méme raison : la nécessité d’obtenir des impédances faibles (envi-
ron 1,4 ()) sur un méme substrat que la sortie 50 ). Comme pour 'ampli-
ficateur large bande, nous avons réalisé les inductances par des sections
« étroites » de lignes micro-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 derniére capacité paralléle fait exac-
tement la méme largeur que la ligne de transmission étroite réalisant la
premiére inductance. En effet, ce qui compte, c’est 'impédance caractéris-
tique de la ligne relativement a 'impédance de la zone dans laquelle elle
se trouve. La premiere ligne se trouve dans une zone a basse impédance,
tandis que la derniere se trouve dans une zone a haute impédance.

Avec résistance
—— Sans résistance I

Impédance (magnitude) )

10 100 1k 10k 100k 1M  10M 100M 1G  10G
Fréquence (Hz)

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 a 200 Hz). La figure 28 montre
Pimpédance simulée du réseau de découplage de la tension d’alimentation
de drain avec et sans cette résistance. Comme on peut le voir, le réseau de
découplage a une impédance inférieure a 1 () de 50 Hz a 10 GHz. La résis-
tance en série avec la capacité de 10 nF évite une résonance parasite qui
augmenterait 'impédance a 100 MHz.
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7.3 ANALYSE LOAD-PULL MULTI-HARMONIQUES DU TRANSISTOR

Nous avons dans la section précédente énoncé que la maitrise des har-
moniques était difficile, sans justifier cette assertion. Nous allons étudier
linfluence des impédances de source et de charge aux différents harmo-
niques sur la puissance de sortie du transistor. Comme ceci est difficile a
faire en mesure, nous avons fait ceci en simulation. Pour cela, nous avons
utilisé le banc de test virtuel de la figure 29.

Vy
Vg
Puissancemeétre

Puissance disponible
13W, 1,1 GHz

FIGURE 29 - Schéma du dispositif (virtuel) d’analyse load-pull multi-harmoniques.

Dans ce bancdetest, la puissance disponible a ’entrée du transistor reste
constante, tandis que l'on fait varier les impédances présentées de source
et de charge du transistor aux différents harmoniques.

La figure 32 montre la variation de la puissance délivrée a la charge en
fonction de 'limpédance de charge ala seconde harmonique. Sur ’ensemble
de l'abaque, cette puissance varie du simple au double. Toutefois, la zone
optimale est tres large, et se situe dans la zone inductive. Or, un réseau
d’adaptation LC a naturellement tendance a étre inductif au dela de sabande
passante. La seconde harmonique de la charge ne nécessite donc aucun ef-
fort particulier.

La figure 33 montre 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 tres étroits. Le maximum est
trop au bord, trop étroit et trop proche du minimum pour étre exploité. Le
minimum est trop étroit et trop au bord pour poser probleme. De surcroit,
les deux se situent dans la zone capacitive, bien loin de la ol nous envoie
le réseau LC. Donc, aucun effort particulier a faire de ce c6té-la non plus.

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

En revanche, les résultats de load et source-pull des figures 30 et 312 la
fondamentale montrent que 'adaptation de la fondamentale sont intéres-
sants. L'adaptation de la source est peu critique car le gain du transistor
comprime a forte puissance. Par contre, 'adaptation de la charge est tres
critique pour obtenir de fortes puissances de sortie. En conclusion, notre
approche est validée.
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FIGURE 30 - Load-pull, fondamentale.
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FIGURE 31 - Source-pull, fondamentale.
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1.0j

1.5 900

0.6j

800
700
6.0j 600
500

400

6.0j | 300
-0.3j — 200

— 100

-0.6j

-1.5] 0
-1.0j

FIGURE 32 - Load-pull, second harmonique.
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FIGURE 33 - Source-pull, second harmonique.
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FIGURE 34 - Load-pull, troisiéme harmonique.
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FIGURE 35 - Source-pull, troisiéme harmonique.
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7.4 FABRICATION DE L'AMPLIFICATEUR

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

FIGURE 36 - Photo de lamplificateur réalisé.

7.5 MESURES ET SIMULATIONS

Les performances de cet amplificateur ont été mesurées avec le méme
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 a 1,4 GHz. Ce-
pendant, les mesures montrent une diminution de la puissance de sortie
et un décalage de la bande passante : 'amplificateur délivre une puissance
de 516 W a 651 W dans une bande passante de 1,1 a 1,3 GHz. Cette différence
estdue a un écart sur les valeurs des capacités monocouches utilisées dans
Pamplificateur. 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 I’écart quadratique entre les puissances de sortie simulée et mesu-
rées. Les résultats de cette simulation confirment cette hypothese. La fi-
gure 38 montre la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée

49
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FIGURE 37 - Puissance de 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 a différentes
fréquences.
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7.6 ETAT DE L'ART DES AMPLIFICATEURS A BANDE ETROITE 1,2 - 1,4 GHZ

a différentes fréquences. La puissance de sortie maximale a une seule fré-
quence est de 750 W a 1,1 GHz.

100 . , , , , , '
| Simulation initiale |
—X— Mesures
90 Il Rétrosimulation 7

Efficacité en puissance ajoutée (%)

50 . | . | . | .
1,1 1,2 1,3 1,4 1,5

Fréquence (GHz)

FIGURE 39 - Efficacités en puissance ajoutée (PAE) simulée, mesurée et rétrosimu-
lée en fonction de la fréquence pour une puissance d’entrée de 10 W.

Lefficacité en puissance ajoutée (PAE) en fonction de la fréquence pour
une puissance d’entrée de 10 W est visible figure 39. Elle est supérieure a
66 %de1,1a1,3 GHz. Les résultats de la mesure et de la rétrosimulation sont
assez similaires. La PAE en fonction de la puissance d’entrée a différentes
fréquences est montrée figure 40. Elle dépasse les les 70 % a 1,1 GHz a la
puissance maximale, de méme que de 1,2 a 1,4 GHz.

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

7.6 ETAT DE L'ART DES AMPLIFICATEURS A BANDE ETROITE 1,2 -1,4
GHZ

Le tableau 7 présente des amplificateurs de puissance comparables a ce-
lui étudié dans ce chapitre. Notre amplificateur est le troisieme du tableau 7
en termes de puissance de sortie impulsionnelle. Cependant, il est respec-
tivement 5 et 7 fois plus petit que [86] et [71]. Méme en tenant compte du
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FIGURE 40 - Efficacité en puissance ajoutée en fonction de la puissance d’entrée a
différentes fréquences.

fait que 'lamplificateur [71] contient des préamplificateurs et des isolateurs
RF de protection, le notre reste beaucoup plus petit.
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Puissance Rapport Durée Bande Taille Référence Technologie

cyclique d’impulsion  passante

Min  Max
(W] [%] [us] [GHZ] [mm?]
1000 10 1000 1,2 1,4 240 x 120 [86] LDMOS
1000 10 200 1,2 1,4 250 x 150 [71] GaN
750 10 500 1,1 1,1 66,2x 76 Ce travail GaN
550 10 500 1,1 1,3 66,2x 76 Cetravail GaN
500 10 100 1,5 1,5 170 x 43 [80] GaN
500 10 150 1,2 1,4 [149] SiNPN
240 0,5 5 1,26 1,36 [16] Si NPN
180 CwW cw 0,9 1,5 [98] GaN
160 1 1000 0,95 1,55 [116] GaN
125 CwW Ccw 1,2 1,3 [106] GaN
125 Cw Ccw 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 14 [140] SiC
100 36 60 1,55 1,55 [55] GaN

TABLE 7 - Amplificateurs de puissance comparables a celui développé dans ce cha-
pitre fonctionnant aux alentours de 1,3 GHz.
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CONCLUSION ET PERSPECTIVES

Nous avons con¢u 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 difficulté a adapter des basses im-
pédances, environ 1,4 ), vers 50 () sur une large bande. Les performances
obtenues sont a l’état de l'art, mais sont tres largement inférieures au be-
soin. Il faut donc travailler sur des solutions permettant de combiner effi-
cacement plusieurs modules d’amplification élémentaires pour obtenir les
puissances dont on a besoin. C’est 'objet de la prochaine partie.

55

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Troisieme partie

COMBINEURS DE PUISSANCE

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 différentes solutions de combinaison
de puissance et dégager des axes de recherche pour satisfaire
au mieux nos besoins.
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GENERALITES

9.1 POSITION DU PROBLEME

Atteindre des niveaux de puissance élevés (supérieurs a 1 kW créte) en
utilisant un seul élément (transistor, circuit intégré, ...) est non seulement
difficile 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 a ondes progressives,
entraine un probleme de fiabilité évident : la panne de cet élément conduit
a la panne de I’ensemble de 'amplificateur. Ce probleme est d’autant plus
critique que la fiabilité d’'un élément décroit avec la puissance maximale
que celui-ci peut fournir.

De plus, une telle configuration entrainerait de nombreux problemes :

+ La gestion thermique est complexifiée.

+ Labande passante instantanée est réduite. En effet, les transistors de
puissance les plus puissants ont de fortes capacités parasites, ce qui
réduit la bande passante instantanée [40, 69].

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

Dans ce cas, afin d’atteindre 1 kW de puissance créte, il faudrait combiner
8 transistors, en supposant que les combineurs soient sans perte. D’ou la
nécessité d’étudier en détail les solutions techniques envisageables afin de
combiner les puissances de transistors entre eux.
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9.2 ETUDE D’UN EXEMPLE SIMPLE : LE SIMPLE T SANS TRANSFORMA-
TION D IMPEDANCE.

N Z,
N Z,
N Z,
N Z,
FIGURE 41 - Simple T sans transformation d’impédance

Le simple T sans transformation d’impédance, illustré dans la figure 41,
est une maniere simple de combiner des sources de puissance entre elles,
permettant d’illustrer les problemes apparaissant lors de la conception d’un
combineur de puissance.

Cette méthode consiste a relier directement en parallele N sources élé-
mentaires de puissance d’impédance N-Z, et la charge d’impédance Z,.
Cette solution fonctionne parfaitement lorsque tout va bien :

+ L'impédance vue par la charge vaut Zj.

 Chacune des sources voit une impédance de N - Z,, a cause de effet
[40] des autres sources de puissance.

Néanmoins, cette solution comporte deux problémes majeurs:

+ La nécessité d’une transformation d’impédance. D’un c6té, 'impé-
dance de sortie! d’un transistor de puissance GaN est aux alentours
de 5 Ohm. Or, pour relier 8 sources de puissance en parallele, il faut
une impédance de 850 =400 (). Cela oblige donc a transformer une
impédance de 5 Q) vers 400 (). Une ratio de transformation d’impé-
dance aussi élevé est délicat a 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 suffit qu’une seule des sources élémentaires de puissance
tombe en panne avec apparition d’un court-circuit sur sa sortie pour que
Lintégralité de la source de puissance tombe en panne. Ce probléeme sera
discuté plus en détail dans la section suivante.

1. La notion d’impédance de sortie d’un transistor fonctionnant prés de sa puissance
maximale pose quelques problemes. Il s’agit en réalité d’un abus de language désignant le
conjugué de son impédance de charge optimale. Voir I'annexe A pour une discussion sur ce
point.

lilliad.univ-lille.fr



Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016
9.3 PROPRIETES GENERALES DES PARAMETRES S DES COMBINEURS DE PUISSANCE 61

Les paramétres S de ce combineur sont les suivants ? (détails du calcul
en annexe D.1):

1
$511=0 511'21/—,v (1a)
5 L i £ 1 si— N i£1 S ! Uél(b)
1=— I i = i i=— 1
i1 /N ii N i =N j£1

i#]

Bien que les entrées ne soient pasisolées et soient méme directement re-
liées entre elles, bien qu’un court-circuit sur n’importe quelle des entrées
court-circuite I'ensemble du combineur, ce combineur a une isolation ap-
parente valant :

Isolationgg = 20- 10g19(N) (2)

Cetteisolation apparente sera appelée «isolation naturelle » car, comme
nous le verrons par la suite, il s’agit de la valeur maximale du coefficient S,3
entre les entrées prises deux a deux.

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

9.3 PROPRIETES GENERALES DES PARAMETRES S DES COMBINEURS
DE PUISSANCE

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

Réciprocité.

Absence de pertes.

Sortie adaptée 3.

« Equivalence des entrées.

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

3. Dans larticle 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.
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Les parametres S d’un tel combineur vérifient les relations suivantes :

S511=0 (Adaptation de la sortie.) (3)
S22+ (N—1)-53=0 (Adaptation des entrées en mode commun *.)

(4)

1
|S12| = /_N (5)
1S23] - (6)
- 6

23 N
Sl =21 (7)

221 = N

La conséquenceimmeédiate est qu’un combineur de puissance sans pertes
n’isole pas ses entrées entre elles. On peut montrer qu’un tel combineur de
puissance, aux longueurs de lignes et aux adaptations d’impédance pres,
se comporte comme un simple T. Ainsi, une défaillance d’une des sources
de puissance avec apparition d’une réflexion totale peut entrainer la panne
de ’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 larticle original de Kagan.

Afin de traiter ce cas, les hypotheses suivantes seront effectuées :

+ Réciprocité.

+ Passivité: pasde création d’énergie dans le combineur. Mais des pertes
peuvent apparaitre.

+ Sortie adaptée.

« Equivalence des entrées.

+ Entrées adaptées pour une excitation de mode commun.

Sous ces hypotheses, on peut montrer que :

51:=0 (Adaptation de la sortie.)
S22+ (N—1)-53=0 (Adaptation des entrées en mode commun.)
1S12] < ~
12l < —
VN
1S23] < -
23| < N
N—1
1S22] <

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

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

9.4 DEL'IMPORTANCE DE L’ISOLATION DES ENTREES

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-logio(N) dB. La seule valeur du |Sy3| est donc insuffisante pour caracté-
riser 'aptitude du combineur de puissance a isoler réellement ses entrées.

9.4 DE L'IMPORTANCE DE L'ISOLATION DES ENTREES

Comme vu dans les sections précédentes, les combineurs de puissance
sans pertes n’isolent pas réellement leurs entrées entre elles. Lobjet de
cette section est de montrer, de maniere a la fois qualitative et quantitative
pourquoi ceci constitue un réel probleme.

Lorsqu’un combineur de puissance isole ses entrées entre elles, la dé-
faillance d’un des éléments de puissance (transistor, MMIC, voire méme am-
plificateur complet) n’entraine pas de défaillance de "amplificateur. Le seul
effet 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 ’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 entrainer la défaillance de 'ensemble du systeme. 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 hypotheses retenues sont don-
nées en annexe D.4. La différence est flagrante et se passe de commen-
taires.

Evaluer la capacité d’'un combineur a isoler réellement ses entrées entre
elles est difficile. Des détails supplémentaires sont donnés en annexe D.5
et une tentative d’évaluation est donnée dans la annexe D.6. De maniéere
synthétique, trois remarques peuvent étre faites :

+ La seule magnitude en dB des coefficients de couplage S;; entre les
différentes entrées est trompeuse.

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

+ Une valeur maximale des coefficients de couplage S;; pour avoir une
isolation effective des entrées et bénéficier d’'une dégradation douce
peut malgré tout étre évaluée sous certaines hypotheses. Le tableau 8
donne la valeur de l'isolation naturelle et de la valeur maximale des
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FIGURE 42 - Probabilité de défaillance d’'un amplificateur de puissance en fonction
du nombre d’éléments combinés.

Nombre d’entrées |Sys| sansisolation |Sy3| maximum

-6,0 -26,4
12,0 -27,2
18,1 -28,6
16 -24,1 -30,9

TABLE 8 - |Sy3| naturel et |Sy3| maximum requis pour avoir K < 0,95. Reprise du
tableau 18.

coefficients S;; pour avoir une isolation effective. Les détails du calcul
sont donnés dans la annexe D.6.

Dans le cas ou le combineur ne fournit pas d’isolation intrinseque des
entrées, cette isolation peut étre rajoutée « apres coup » par l'ajout d’isola-
teurs ou de circulateurs aux entrées.

L’ajout d’isolateurs (ou circulateurs) entraine des pertes supplémentaires
par rapport a la version sans isolateurs, ainsi qu’un encombrement élevé.
Cependant, l'ajout d’isolateurs est de toute maniére trés souhaitable afin
de protéger les éléments de puissance contre les désadaptations de la charge
de lamplificateur. De plus, il est bien plus facile de trouver des petits isola-
teurs, a rajouter devant chacune des entrées du combineur de puissance,
qu’un gros isolateur, a rajouter en sortie.
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Ainsi, l'utilisation d’isolateurs (ou circulateurs) devant les entrées du com-
bineur de puissance permet simultanément l'isolation des éléments de puis-
sance entre eux et leur protection contre des désadaptations de la charge.
Mai les transistors GaN sont déja trés 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 difficile de faire une classification compléte de tous les combineurs
de la littérature. Nous allons néanmoins tenter une classification partielle
dans la figure 43.
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FIGURE 43 - Arbre des combineurs de puissance
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Afin d’alléger cet arbre, les critéres suivants ont été omis, malgré leur im-
portance:

« Lisolation. La plupart des structures de cet arbre possede une ver-
sion avec résistances d’isolation et une version sans résistances d’iso-
lation. Par exemple, le Wilkinson peut étre vu comme une version du
T+ quart d’onde avec résistance d’isolation.

+ La présence ou non de résonnances. Ce n’est pas un critére binaire,
dans le sens ol les résonnances peuvent étre plus ou moins pronon-
cées. En termes techniques, le facteur de qualité peut étre 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 chaine.

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 a chaque
étape pour arriver au final a une seule sortie. Cette architecture ne permet
d’avoir que des puissances de 2 comme nombre d’entrées. Cependant, cette
contrainte ne pose aucun probléme pour nos applications. Les combineurs
en arbre peuvent étre classés en différentes catégories selon le type de com-
bineur employé a chaque étage. Les différentes solutions permettant de
combiner deux entrées seront discutées dans la suite de ce document.

+
|_
4 feeeeeeeees
J_ L +
+
I Pour
+ /o
1. =g
P I
.
— —— —— —— ——
N sources N/2 N/4 2  Combineur
. Combineurs final
log,(N)
etages

FIGURE 44 - Principe des combineurs en arbre. Adapté de [69].

Les combineurs en chaine, tels qu’illustrés dans la figure 45, ajoutent suc-
cessivement les puissances des entrées. Nous n’allons pas étudier cette ar-
chitecture plus en détail, car ses pertes sont élevées, comme nous allons le
voir dans la section suivante.
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Entrée Entrée Entrée Entrée Entrée

/

- » Sortie
Coefficient —» 3 dB 4,78 dB 6dB 10 log(N) dB
de couplage

FIGURE 45 - Principe des combineurs en chaine. Traduit de [69].

9.6 IMPACT DE LA STRATEGIE DE COMBINAISON DE PUISSANCE SUR
L’EFFICACITE

L'architecture d’un combineur de puissance (chaine, arbre ou direct) aun
impact sur son efficacité. La figure 46 compare les pertes d’un combineur
de puissance en arbre avec un combineur de puissance en chaine pour dif-
férentes valeurs en dB des pertes d’insertion de chaque étage (repris de [69,
108]).

Il apparait immédiatement que les pertes des combineurs de puissance
en chaine sont beaucoup plus élevées que celles des combineurs en arbre,
a nombre d’entrées et a pertes d’insertion par étage identiques [69, 108].
Compte-tenu des autres difficultés pratiques de 'emploi de combineurs en
chaine [69, 108], cette approche ne sera pas développée ici.

La figure 47 présente une comparaison des pertes d’un combineur en
arbre etd’un combineurdirect pour différents scénarios de pertes par étage
[69]. Les pertes d’'un combineur direct sont souvent plus élevées que les
pertes d’un étage d’un combineur en arbre, mais sont a peu pres indépen-
dantes du nombre d’entrées.

La comparaison des deux architectures n’est pasfacile, car les pertes d’in-
sertion sont difficiles a estimer a priori. Il faudra donc impérativement es-
sayer différentes architectures par simulation numérique.

9.7 IMPACTDES DESEQUILIBRES DE PHASE ETD’AMPLITUDE SUR L'EF-
FICACITE DU COMBINEUR

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

+ Le déséquilibre des phases des sources de puissance combinées.

+ Ledéséquilibre des amplitudes des sources de puissance combinées.

Les références [46,125,135] étudient 'impact des déséquilibres des phases

des sources de puissance combinées sur le rendement du combineur et
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FIGURE 46 - Comparaison de lefficacité d’'un combineur en arbre et d’'un combi-
neur en chaine pour différentes valeurs des pertes par étage en dB (re-
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FIGURE 47 - Comparaison de lefficacité d’un combineur en arbre et d’'un combi-

neur direct pour différentes valeurs de pertes
de [69].

par étage en dB (adapté
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[125], [135] donnent des courbes. Néanmoins, ces références utilisent une
approche basée surunevaleur RMS des écarts de phase et d’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. Laformule et le détail des calculs[99] sont donnésdans ’annexe D.2.

04800 N
40+

0.85, |

30

%90,
20 x \

10\
o . \ . .

0 1 2 3 4
Déséquilibre des amplitudes [dB]

Déséquilibre des phases [deg]

FIGURE 48 - Rendement d’un combineur sans pertes en fonction des déséquilibres
des phases et des amplitudes des sources. Inspiré de [70].

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

« Lefficacité de combinaison varie trés peu en fonction du déséquilibre
des amplitudes. La ligne de rendement a 95 % croise l’axe horizon-
tal a environ 4 dB, ce qui représente un déséquilibre des amplitudes
considérable, supérieur a 50 %.

« Lefficacité de combinaison varie en revanche assez fortement avec
la phase. Le rendement chute a 90 % pour un écart de phase de 40°.

On peut donc négliger totalement 'effet du déséquilibre des amplitudes
pour nos applications.

Concernant leffet de la phase, celui-ci dépendra de la structure du com-
bineur utilisé. Dans le cas d’un combineur symétrique, seules les tolérances
mécaniques entrainent un écart de phase entre les entrées. Le rendement
reste supérieur a 99 % pour un écart de phase inférieur a 10°. Cet écart
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de phase correspond a une longueur d’onde d’environ 2 mm a 2 GHz (en
prenant comme hypothése une ligne microstrip avec un €¢fr de 2. Ceci
reste dans les tolérances mécaniques usuelles donc, pour nos applications,
’écart de phase ne jouera pas un réle significatif dans le cas d’un combineur
symétrique.

Enfin, les pertes d’insertion pures restent a prendre en compte. Lafigure 49
est utile pour l’évaluation rapide des combineurs non symétriques car elle
permet de tenir compte de effet du déséquilibre des phases induit par le
combineur et par les amplificateurs, en plus des pertes d’insertion.

%00
\ 0
40} S50
>
g o,
9 %
0 30
<
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[%2]
5
0 29,
S820 o
=]
o
Q
%]
N
[a)]
10p
o
)
3
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0.0 0.2 0.4 0.6 0.8

Perte d'insertion du coupleur [dB]

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

Les combineurs en arbre étant constitués de plusieurs étages mis en cas-
cade, les solutions techniques utilisables pour chacun de ces étages seront
discutées ici. Il est également possible de combiner ces différentes solu-
tions techniques. Par exemple, une pratique courante consiste a utiliser des
combineurs de Wilkinson dans les premiers étages et des simples T dans les
suivants.

10.1 LE SIMPLE T SANS TRANSFORMATION D’IMPEDANCE

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

N Z,
N Z,
N Z,
N Z,

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 trés large, potentiellement infinie.
« Faibles pertes.

 Réalisation aisée.

73
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10.1.3 Inconvénients

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

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

10.2 WILKINSON A DEUX SORTIES, UNE SEULE SECTION
Références: [37, 119, 139].

Le cas du combineur de Wilkinson a sorties multiples sera traité dans une
section ultérieure.

270

Z
V2
A
4

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

+ Possibilités de transformation d’impédance pour combiner des sources
avec des impédances non standard
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10.2.3 Inconvénients

+ Bande passante modeste : inférieure a 30 %.

+ Bande passante encore plus réduite dans le cas d’'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 difficile
de dissiper de la puissance dans un élément flottant, sans connexion
a la masse.

+ N’estfacilementréalisable qu’avec deux entrées. Un plus grand nombre
d’entrées nécessite donc d’utiliser plusieurs combineurs de ce style,
ce qui provoque des pertes.

10.3 WILKINSON A 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’a 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

+ Possibilités de transformation d’impédance pour combiner des sources
avec des impédances non standard

+ Bande passantetresélevée, allantjusqu’a une octave (1:2). Cette bande
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’estfacilementréalisable qu’avec deux entrées. Un plus grand nombre
d’entrées nécessite donc d’utiliser plusieurs combineurs de ce style,
ce qui provoque des pertes.

» L'augmentation de la longueur du Wilkinson augmente les pertes par
rapport a la version standard.

« Résistance flottante peu pratique.

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

Références: [33, 52, 76].

Il s’agit d’un simple T de jonction, mais avec adaptation d’impédance in-
tégrée par une transition continue de 'impédance de la ligne de transmis-
sion de Zg vers N - Zy. 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
+ Forte bande passante, limitée seulement par ’encombrement deslignes.

« Faibles pertes.
 Réalisation aisée.

10.4.3 Inconvénients

« Transition d’impédance susceptible d’étre encombrante.
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« Aucuneisolation entre les sorties. Comportement aléatoire en cas de
mise en court-circuit d’une de ses entrées.

10.4.4 Commentaires

Cette configuration est peu utilisée en planaire, a cause du manque d’iso-
lation. La configuration suivante est bien plus utilisée.

10.5 TAPER + RESISTANCES D’ISOLATION

Zo
Zo
Zo

Z

Zo

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

+ Forte bande passante, limitée seulement par ’encombrement deslignes.

 Réalisation aisée.

10.5.2 Inconvénients

« Transition d’impédance susceptible d’étre encombrante.

+ Laversion avec plus de deux entrées n’a pas une tres bonne isolation
entre ses entrées. Elle est toutefois suffisante 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 au Wilkinson, 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 a 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 a la masse. Non seulement cette configura-
tion est beaucoup plus facile a réaliser que la résistance flottante du
Wilkinson mais en outre, cette configuration permet de dissiper beau-
coup plus de puissance car la masse fournit également un chemin
pour I’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 le Wilkinson 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 tres similaire au Gysel [126]. Un auteur a méme 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 intérét particulier
pour nos applications. D’autre part, ce circuit est dissymétrique ce qui en-
traine des problemes d’erreurs de phase dans la combinaison des puissan-
ces.
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11.1 DONNEES ESSENTIELLES SUR LES GUIDES D’ONDES FONCTION-
NANT EN BANDE L

BANDE DIMENSIONS LONGUEURD’ONDEEN TENUEEN
PASSANTE MILIEU DE BANDE PUISSANCE
GHz mm X mm mm MW

WR-770 0,96-1,45 196 x 98 322 89

WR-650 112-17 165 x 83 278 63

WR-510 1,45-2,2 130 x 65 212 39

TABLE 9 - Guides d’ondes standard couvrant en partie la bande L. Dimensions stan-
dard d’apres [101, 127, 132], calcul de la longueur d’onde en milieu de
bande d’aprés [128]. Calcul ' de la tenue en puissance d’apreés [123, 136].

BANDE DIMENSIONS GAP LONGUEURD'ONDEEN TENUEEN

PASSANTE MILIEU DE BANDE PUISSANCE

GHz mmxmm mm mm MW
WRD-840 0,84-2 157 x 73 31 244 34

TABLE 10 - Caractéristiques du guide d’onde ridgé couvrant la bande L. Dimensions
standard d’apres [42, 87], calcul de la longueur d’onde en milieu de
bande d’aprés [30, 36]. Calcul ? de la tenue en puissance d’aprés [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 'intégralité d’'une octave avec un guide d’onde non ridgé.

Le tableau 10 récapitule les caractéristiques du guide d’onde ridgé cou-

vrantlintégralité de labande L. Sa bande passante dépasse l'octave et couvre

lintégralité de la bande L.

1. P = 6000 W-amm *bmm *A/Aq, avec amm la largeur du guide en mm, bym sa hau-
teur en mm, A la longueur d’onde dans l'espace libre et A4 celle dans le guide [123, 136].
Approximativement, A/A4 & 0,75.

2. Calcul a l'aide de la formule précédence en prenant pour amm la largeur du guide
d’ondes rectangulaire ayant la méme fréquence de coupure et pour by 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 trés encombrants : la section du plus petit guide
d’onde fait 130 mm de large pour 65 mm de haut. De plus, contrairement
au cable coaxial ou au microstrip, il est inenvisageable de le replier pour
gagner de la place.

Néanmoins, pour des applications de trés forte puissance (tous les guides
d’ondes cités précedemment tiennent plus de 30 MW de puissance créte),
les guides d’ondes restent un incontournable, malgré leur encombrement.

11.2 T MAGIQUE

A (4) 3

/)

(1)

FIGURE 51 - T magique [78].

Court-circuit —~

Absorbant
3

FIGURE 52 - T magique avec terminaison. Adapté de [78].

Le T magique est une structure a 4 ports (figure 51), réalisée en guide
d’ondes, qui renvoie sur son port X la somme de ses entrées (ports 2 et 3)
et sur son port A la différence de celles-ci. Cette structure est qualifiée de
magique car, bien qu’étant situées face a face, ses entrées sont totalement
isolées une de lautre [122].

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

11.21  Avantages

« Tres 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)

« Trés encombrant en bande L

11.3 T MAGIQUE AVEC CLOISON RESISTIVE

Stepped-Impedance o

. Transformer 5 H ]\
Input A , -~ |
Port P1 // T X
e ’_./// g
// Output
Out put ; Port P3
Port P2 -

% 'x‘uat ching Corner
~ Transition

|

~ Thin Film Resistive

Septum on Alumina

Substrate

FIGURE 53 - T avec cloison résistive [148].

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

11.3.1  Avantages

« Tres faibles pertes

« |Isolation entre les deux entrées

11.3.2 Inconvénients

« Lamaniére dont est montée 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)

« Trés encombrant en bande L
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121 T+ TAPER RADIAL

Références : [99] pour une version en guide d’ondes ridgé, [5] pour une
version a 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 these compléte 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 en microstrip.

Sortie

FIGURE 54 - T + transitions radiales

Cette structure, montrée figure 54, est la combinaison d’un simple T de
jonction avec des adaptations d’impédance par transition d’impédance conti-
nue (« taper »). Toutefois, derriére ce principe simple, les réalisations sont
trés variées et parfois tres complexes. En particulier, 'usage de lignes de
transmission non uniformes comme des disques avec propagation radiale,
est commun. Ce type de lignes de transmission est tres complexe a gérer
car,d’une part, limpédance caractéristique comporte une partieimaginaire,
contrairement aux lignes de transmission uniformes. D’autre part, le com-
portement du point de jonction est plus subtil qu’un simple T idéalisé.

85
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1211 Réalisations possibles

Planaire Microstrip OK
Coplanaire OK

Stripline  OK
Coaxial OK
Guide d’ondes OK

12.1.2  Avantages

Faibles pertes.

Réalisation aisée.

12.1.3 Inconvénients

Transition d’impédance susceptible d’étre encombrante.

« Aucuneisolation 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
au Wilkinson a 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 du Wilkinson a N entrées dans le sens ou les résistances d’isolation
n’ont pas la configuration usuelle en étoile avec connexion commune a un
point flottant mais une configuration en anneau ol une résistance est pré-
sente seulement entre deux entrées adjacentes.

Forte bande passante, limitée seulement par ’encombrement des lignes.
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12.21  Avantages
« Réalisation aisée

« Isolation entres les entrées imparfaite, mais suffisante

« Possibilités de transformation d’impédance

12.2.2 Inconvénients

Bande passante modeste : inférieure a 30 %

Bande passante encore plus réduite dans le cas d’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 trés similaire a ce principe.

12.3 COMBINEURS DIRECTS A BASE DE GUIDE D’ONDES LINEAIRE

Ilexiste dans la littérature des combineurs directs a base de guide d’ondes
linéaires, avec des sondes placées a une distance de lambda [’'une de l’autre.
Un exemple est montré dans la figure 56 [109].

probe— pair center probe
| \ #3 #2 #1 [
b o o JL o 6 o
\3 6 0 ™ 00 o |
1 /

rectangular waveguide

3 j¢1 92 ¢3 de ¢cl¢3 ¢2|¢1 i

L shorting plate L

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

Néanmoins, a cause de leur faible bande passante (inférieure a10 %, sans
possibilité d’augmenter celle-ci), ainsi que de leur encombrement, ces so-
lutions ne seront pas plus étudiées dans cette these.

12.4 COMBINEURS A CAVITE 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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central coaxial probe

penpheral coaxial probe radial waveguide

FIGURE 57 - Combineur a cavité et a sondes [113, 114].

estrécupérée par une sonde en son centre. Contrairement a ce que pourrait
laisser croire une analyse trop hative, ce genre de combineurs peut avoir
des bandes passantes tres élevées. En effet, 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 a 1 dB dépassant les 80 %.

Le principalinconvénient de ce type de combineurs est leur absence d’iso-
lation.
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Le terme combineur spatial est utilisé de maniere assez large dans la litté-
rature scientique. Dans la présente these, nous qualifierons de « 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

combineurs a base de guide d’ondes ayant une structure relativement simple.

Le terme de quasi-optique est également employé dans 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.

131 COMBINEURS SPATIAUX EN GRILLE (« GRID »)

Ce type de combineur suit le schémade la figure 58 [143,144]. Il part d’un
guide d’'ondes qui augmente progressivement de taille pour illuminer un ta-
bleau d’amplificateurs. Ensuite, le guide d’ondes diminue progressivement
de taille jusqu’a atteindre de nouveau la taille standard.

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

Le défaut majeur 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 tres forte puissance.

C’est pour résoudre ce probléme 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 a une «antenne »' en polarisation verticale, tandis
que la sortie est reliée a une « antenne » en polarisation horizontale. Len-
trée etla sortie de 'ensemble se fait du méme c6té, grace a l'utilisation d’un

89
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diplexeur de polarisation. De cette maniere, l'autre coté est libre poury fixer
des radiateurs, ce qui permet de refroidir aisément les amplificateurs.

EECEEEEE, \%
EEEEEEEEE )

\
O\ﬁ : |
I

|

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

Cependant, cette approche a de nombreux inconvénients, dont certains
sont partagés avec la variante « deux-cotés ». L'assemblage est complexe.
Le champ n’est pas uniforme et les amplificateurs n’ont pas la méme puis-
sance d’entrée : les amplificateurs du bord ont un champ trés faible, tandis
que ceux du milieu ont un champ fort. Ceci diminue la puissance totale dis-
ponible. Lisolation de la sortie vers I’entrée de I'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 probléemes discutés a la sec-
tion 9.4. Enfin, et ce point est rédhibitoire pour nos applications, la bande
passante est limitée a 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 a 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, de méme
que le montage. Par contre, les autres inconvénients des combineurs en

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

Sortie

Entrée Microruban

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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grillerestent: 'illumination non uniforme des amplificateurs, 'labsence d’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
descombineurs en plateau: 'alimentation non-uniforme des amplificateurs
et la limitation de bande passante. Ces deux défauts sont dus a [utilisation
d’un mode de propagation TE;q 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
’ensemble. D’autre part, ce mode possede une fréquence de coupure, ce
qui limite la bande passante.

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

C’est le principe des combineurs Spatium™ [4, 19, 62-65], illustrés dans
lafigure 63. Il s’agit d’un combineur extrémement 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
un mode TEM, sans fréquence de coupure basse, et qui présente une symé-
trie de rotation, illustrée figure 62, permettant d’alimenter 'ensemble des
amplificateurs avec la méme puissance d’entrée. Ainsi, les deux problemes
des combineurs en plateau sont résolus.

- ~

FIGURE 62 - Comparaison des modes de propagation dans un guide d’ondes et un
cable coaxial. La propagation dans le guide d’ondes (gauche) suit un
mode TEjq, tandis que celle dans le cable coaxial (droite) suit un mode
TEM axisymétrique.

Cependant,comme les combineurs en plateau, les combineurs Spatium™
enferment les amplificateurs a l'intérieur de la structure, ce qui rend la dis-
sipation thermique difficile. Un dispositif est certes prévu pour évacuer la
chaleur de 'intérieur du combineur vers U’extérieur, mais ce dispositif n’est
pas aussi performant que si les amplificateurs étaient directement montés
a lextérieur du combineur.
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FIGURE 63 - Combineur Spatium™ [19].

De plus,de méme que les combineurs en plateau, ces combineurs n’isolent

pas leurs entrées entre elles, ce qui peut poser des problémes discutés a la
section 9.4. Il est remarquable que la these sur ces combineurs est silen-
cieuse sur ce point, alors qu’elle est trés détaillée sur le reste.

Ce combineur de puissance a fait '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 problemes pas rapport aux restrictions ITAR.

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 'onde n’est pas guidée mais libre. Dans ce type de combineur,
les pertes métalliques et diélectriques sont tres 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 a
s’échapper en partie, ce qui cause des pertes de puissances. Ce type de
structures est populaire en ondes millimétriques car les pertes métalliques
et diélectriques sont trés élevées dans ces gammes de fréquences.

Pour nos applications, ces combineurs sont beaucoup moinsintéressants
pour deux raisons. D’une part, dans nos fréquences, les pertes métalliques
et diélectriques sont moins élevées. D’autre part, comme nous travaillons
avec des puissances élevées, les fuites auraient une puissance élevée, de
la dizaine a la centaine de watts. Ceci pourrait perturber sévérement les
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ITAR:
«International traffic
in arms regulation ».
Ensemble de
réglementations du
gouvernement
fédéral américain
sur les importations
et exportations de
matériel pouvant
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télécommunications ainsi que les systemes électroniques aux alentours. Y
compris les électroniques de support de 'amplificateur lui-méme (alimen-
tations, etc...).

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

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

I 144

B E-Field (peak) H}\ : ;
it e-Field (F-uh.5;2-0) [1[1,8]+2[1,0]]

nent Abs
at z a
wum-2d 9746.82 U/m at -232.933 7 167.68 /7 8
ency 44 5
tude Plot

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

13.5 COMBINEURS QUASI-OPTIQUES GUIDES

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 tres similaires aux combineurs décrits précédemment
mais utilisent une propagation guidée au lieu de I'espace libre. Un exemple
d’un tel combineur est montré figure 65.

Il est difficile 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 : U’ef-
fet de lentille est obtenu par un effet de guide d’ondes. Cette approche a
néanmoins l'inconvénient de réduire la bande passante du dispositif. Mais
la bande passante serait limitée méme si des vraies lentilles étaient utili-
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Guide d'onde d'entrée
Ports 1210 Lentille menisque
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Guide d'ondes
de sortie
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i <« d >
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FIGURE 65 - Exemple de combineur quasi-optique guidé fonctionnant a 30 GHz.
Schéma traduit de [145]. La « lentille » est ici réalisée par des effets de
guide d’ondes.

sées, a cause de l'utilisation de guides d’ondes. Enfin, la conception et la
réalisation sont délicates.
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UTILISATION D’ISOLATEURS

Nous avons vu dans les sections précédentes que l’isolation des entrées
entre elles était désirable mais beaucoup de combineurs de puissance n’ont
pas cette propriété.

Une maniere de rajouter cette isolation a 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 lisolateur 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 a un VSWR excédant 9 :1. Un VSWR aussi élevé se rencontre
trés rarement en pratique. Et méme en supposant que la charge de I'am-
plificateur global ait un coefficient de réfléxion égal a 1, les pertes du com-
bineur de puissance raméneraient le VSWR vu par les transistors dans une
zone acceptable. Donc, 'intérét 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 trés 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 uniqguement sous 50 (), ce qui rajoute une contrainte supplé-
mentaire a la conception.

Le tableau 11 montre des exemples d’isolateurs et de circulateurs du com-

merce.
Fabricant Type Bande Isolation Pertes Adaptation Puissance
Référence passante d’insertion maximale
instantanée moyenne / créte
[GHz] [dB] [dB] [dB] [W]
MCLI DI-34 Isolateur 1-2 16 0,7 16 50/500
MCLIMC-34 Circulateur 1-2 16 0,7 16 50/500

TABLE 11 - Exemples d’isolateurs et de circulateurs du commerce.
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CONCLUSION PARTIELLE ET PERSPECTIVES

Nous avons vu dans les sections précédentes qu’il est nécessaire de com-
biner les puissances de plusieurs sources élémentaires afin de répondre a
nos besoins. Nous avons montré qu’il serait souhaitable d’avoir un combi-
neur de puissance a trés faibles pertes, capable de supporter un trés grand
nombre d’entrées, dont les entrées sont a faibleimpédance, environ 50hm,
et capable d’isoler les entrées entre elles.

Ce combineuridéal n’existe pas a ’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 résolution des trois gros problemes posés par Spatium™:
le brevet états-unien, les problématiques de dissipation thermique des tran-
sistors et I'absence d’isolation entre les entrées.
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Quatrieme partie

DEVELOPPEMENT D’UN COMBINEUR DE PUISSANCE
INNOVANT
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CALCUL DE TRANSITIONS D’IMPEDANCE OPTIMISEES

16.1 UTILITE DES TRANSITIONS D’IMPEDANCE OPTIMISEES

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

Parmi les différentes techniques d’adaptation d’impédance utilisables
enbandel (132,5GHz) et au dela (jusqu’a 10 GHz), l'utilisation d’une transi-
tion continue, appelée en Anglais « taper », de 'impédance caractéristique
d’uneligne detransmission, est la technique permettant d’atteindre labande
passante la plus élevée lorsque le rapport entre les impédances d’entrée et
desortie est trop important. Nous allons voir dans la prochaine section leur
principe de fonctionnement.

16.2 DESADAPTATION D’ IMPEDANCE ET REFLEXIONS

Nous allons ici mettre de c6té les sources de puissances pour nous concen-
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 probléme, puisque c’est le comporte-
ment de la charge qui importe dans cette section. Cette charge est linéaire.
Les effets non-linéaires des sources de puissances sont discutés plus en dé-
tail en annexe A.

/\/\/ F)incidente
_

N
Zo| ==~
0 "/ VR, Z

Source Charge

FIGURE 66 - Ondes transmises et réfléchies entre une source et une charge.
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La puissance effectivement délivrée par une source linéaire a une charge
estmaximale quand 'impédance de la charge est égale au conjugué de 'im-
pédance de la source. Une maniere de voir ceci, illustrée dans la figure 66
consiste adire que la source envoie toute la puissance disponible a la charge,
et que la charge lui en renvoie une partie. Ce point de vue est une simple
facilité mathématique quand la charge est directement reliée a 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 coefficient de réflexion.

/\/\/ Pincidente
——

Zo| AR, Z

Source Charge

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

L'introduction de la ligne de transmission entre la source et la charge mo-
difie le coefficient de réflexion vu par la source en y rajoutant un déphasage
du double de sa longueur électrique a la fréquence considérée. Supposons
maintenant que nous ne mettions pas une ligne mais deux. Nous obtenons
deux réflexions qui vont intéragir. En choisissant convenablement Uimpé-
dance caractéristique et la longueur de la seconde ligne, nous pouvons an-
nuler le coefficient de réflexion, et ainsi faire une adaptation parfaite. Cette
adaptation est malheureusement a bande étroite.

/\/\/ Pincidente

Zo| AAUR, Z
AR,
Source — Rygial Charge

FIGURE 68 - Principe de I'adaptation quart d’'onde.

Si l'on remplace la ligne de transmission par une variation continue de
’impédance caractéristique, nous remplacons les deux réflexions fortes par
une infinité de petites réflexions. Et si cette variation est correctement cal-
culée, ces nombreuses réflexions s’annulent presque totalement dans la
bande passante d’intérét. C’est le principe des transitions d’adaptation conti-
nues.

Cette méthode d’adaptation d’impédance atendance a se comporter comme
un filtre passe-haut. En effet, en basse fréquence, les réflexions ont toutes
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16.3 COMPARAISON DE DIFFERENTES TRANSITIONS

/\/\/ Pincidente

Source - : Charge

I RTotal

FIGURE 69 - Principe de I'adaptation par transition continue

laméme phase, et lasource voit directement la charge. Par contre, en hautes
fréquences, les réflexions seront déphasées, et leur somme tendra vers zéro.

16.3 COMPARAISON DE DIFFERENTES TRANSITIONS

Nous avons vu dans la section précédente que ['utilisation de transitions
d’impédances continues permettait de faire des adaptations large bande,
avec une caractéristique de type passe-haut. Toutefois, il estimportant que
ces transitions soient convenablement calculées.

0.35

0.30

.5 Bande passante Klopfenstein -30 dB
3 0.25¢ f
© — Triangulaire
() .
-; 0201 — Exponentiel |
@ — Klopfenstein -20 dB
% — Klopfenstein -30 dB
S 015y — Transition coaxiale naive
3 Transition microruban naive
()
€ 0.10
S
=2 |
0.05} Am\{ \ .
I J
! \ /7 i
0.00 I ’
0° 180° 360° 540° 720° 900° 1080°

Produit fréquencexlongueur normalisé

FIGURE 70 - Comparaison des coefficients de réflexion de différentes transitions
de 50 () vers 100 Q).

Le figure 70 compare les coefficients de réflexion de différentes transi-
tions [97,101] 50 Q) vers 100 Q) en fonction du produit fréquence x longueur
normalisé. Ce produit peut étre vu aussi bien comme une fréquence norma-
lisée, lorsque I'on raisonne a longueur constante, que comme une longueur
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normalisée, lorsque l'on raisonne a fréquence constante. Ce graphe pré-
sente aussi bien des transitions calculées (triangulaire, exponentiel, Klop-
fenstein) que des transitions naives sans calcul. Les transitions Klopfenstein
sont montrées pour deux réglages différents du coefficient 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 a la fois ’encombrement du dispositif et les pertes.

Ce type de transition présente une discontinuité au début et a 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-
blémes 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]. Leur démonstration dépasse le cadre de cette thése. Par contre,
nous allons détailler les étapes du calcul des impédances [38, 67, 72, 101].

La premiére étape consiste a calculer pg. Ce coefficient devrait normale-
ment étre égal au coefficient de réflexion a fréquence nulle, qui vaut 212 .
Cependant, le calcul des transitions de type Klopfenstein est basé sur I’hy-

pothése que p est petit [38, 72, 101], ce qui est faux a fréquence nulle. Pour

cetteraison, pg n’est pas égal au vrai coefficient de réflexion maisa % -In (%)

Ensuite, un facteur A est calculé selon I’équation ci-dessous en fonction
du coefficient de réflexion maximal pmax autorisé dans la bande passante.
Ce dernier parameétre doit étre choisi en faisant un compromis entre l’en-
combrement, les pertes par réflexion et les pertes par transmission. Empi-
riguement, -20 dB est une bonne valeur.

cosh (f%) (Calcul traditionnel.)

cosh (2 . pp—‘)) (Sans les discontinuités.)

Lexplication de la formule de A dans le second cas sera donnée plus loin.

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

FLAVI=—X?)
¢<y,A>=—¢<—y,A>:J el
0

X

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

cosh(A)—1
¢(1,A) = a2

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

-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0
Position normalisée y

FIGURE 71 - Fonction ¢(y) pour une transition Klopfenstein de 0,625 () vers 50 Q).

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

In(21 ‘Zz) n Po
2 cosh(A)
In(Zo(y)) =K1 +K2-9(y, A) (Sans les discontinuités.)

A2 ¢(y,A) (Calcul traditionnel.)

In(Zo(y)) =

avec Z; et Z, les impédances de départ et d’arrivée.

Dans le cas ou les discontinuités sont interdites, K; et K, sont calculées
par résolution d’un systéme linéaire 2 correspondant aux conditions de conti-
nuité de Zo(y) en-Tet 1.

Nous avons maintenant I'impédance caractéristique optimale en fonc-
tion de la position normaliséey, allantde-1a1 (figure 72). Le calcul de la po-

1. Une méthode alternative est décrite dans [53]. Elle n’a pas été employée ici mais pour-
rait se révéler plus pratique dans certains cas.
2. Des expressions explicites pour ces deux facteurs sont cependant disponibles :

z
(_n@zy o n(3) A
2 2-(cosh(A)—1)
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FIGURE 72 - Impédance caractéristique Zo en fonction de la position normalisée y
pour une transition Klopfenstein de 0,625 () vers 50 ().

sition réelle ne peut pas étre effectué immédiatement, car il nous manque
encore des données.

D’abord, il faut calculer la longueur électrique totale de la transition a la
fréquence minimale de fonctionnement, ©,;,. Traditionnellement, ce cal-
cul se fait a 'aide des équations ci-dessous, donnant le coefficient de ré-
flexion dans la bande passante :

p(®) _Po cos(\/®2—A2) -exp (—j-0)

~ cosh(A)
(Calcul traditionnel.)
(@)= _Po . [cos(V@Z—AZ)—cos (@)] -exp (—j-0)
cosh(A)

(Sans les discontinuités.)

avec O 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,
a cause de ’hypotheése de p faible. Ceci ne pose pas de probleme habituel-
lement, lorsque le ratio 22/ z; est faible, mais nous étudionsici des transfor-
mations d’impédance dont le ratio est tres élevé, ici égal a 80. En comparai-
son, il était seulement de 1,5 dans l’article original de Klopfenstein [72].

C’est pourquoi Op;, est calculé par recherche numérique du plus petit
O tel que p (®) < Pmay (figures 73 et 74). Pour cette recherche, p (®) est
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calculé directement par résolution numérique de I’équation différentielle
non linéaire ci-dessous :
do 1 din(Zo)
— = 'C)'ﬁ)'_ —. (1'__fj) e -
dy 2 dy
La valeur qui nous intéresse étant p(y = -1), c’est a dire le coefficient de
réflexion au début de la transition.

2.5

x x Cible
— Théorique
— Equation différentielle exacte |]

I' [sans unité]

30 40 50
Longueur électrique © [rad]

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Fréquence [GHz]

FIGURE 73 - Coefficient de réflexion en fonction de la longueur normalisée ©®, cal-
culé par la formule théorique et par résolution de ’équation différen-
tielle, et cible. On notera que le coefficient de réflexion issu de la for-
mule théorique dépasse 'unité, ce qui est impossible.

Il estimportant de noter que, dans le calcul numérique de cette équation
différentielle non linéaire, les discontinuités d’impédance éventuellement
présentes au début et a la fin de la transition doivent impérativement étre
prises en compte.

La position normalisée y est employée au lieu de la position réelle z car
la position normalisée ne dépend pas de la constante diélectrique effective
Keff, qui n’est pas encore connue a ce stade.

Ensuite, a partir de 'impédance caractéristique Zg, nous calculons les di-
mensions transversales (largeur de la ligne, hauteur du fuselage, etc..., voir
figure 75) et la constante diélectrique effective Keg (figure 76) en fonction
de la position normaliséey.

Ce calcul se fait par interpolation numérique d’une table, calculée au
préalable,donnant Z, et K¢t en fonction des dimensions transversales. Cette
méthode est pratique dans les cas suivants :
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10
x x Cible
0 s .
— Théorique
-10} — Equation différentielle exacte |-
—20}
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FIGURE 74 - Coefficient de réflexion en dB en fonction de la longueur normalisée
O, calculé par la formule théorique et par résolution de 'équation dif-
férentielle, et cible. On notera que le coefficient de réflexion issu de la
formule théorique dépasse l'unité, ce qui est impossible.

14

13

Profil [mm]
= = =
o - N

O

6 1
-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0
Position normalisée y

FIGURE 75 - Rayon d’une transition Klopfenstein de 0,625 Q) vers 50 Q) réalisée

avec une ligne coaxiale a plusieurs diélectriques en fonction de la po-
sition normalisée y.
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FIGURE 76 - Constante diélectrique effective Kef d’une transition Klopfenstein de
0,625 Q) vers 50 () réalisée avec une ligne coaxiale a plusieurs diélec-
triques en fonction de la position normalisée y.

+ Lorsqu’iln’existe pas de formules analytiques de calcul de 'impédance
caractéristique ou de la constante diélectrique effective : c’est le cas,
par exemple, des slotlines, utilisées dans les combineurs Spatium™
[4,19,62-65], ou des ridges, utilisés dans la premiére version du com-
bineur de puissance qui sera développé dans cette these. Dans ce cas,
la table est obtenue par simulation numérique.

+ Lorsqu’il existe des formules explicites de calcul de 'impédance en
fonction des dimensions mais pas de formule explicite de synthése
des dimensions en fonction de 'impédance: c’est le cas, par exemple,
des lignes coaxiales a plusieurs diélectriques, utilisée dans une ver-
sion suivante du combineur de cette thése. Dans ce cas, la table est
obtenue par calcul : Uinterpolation sert principalement a inverser la
formule.

+ Lorsqu’il existe des formules de synthese mais qu’elles sont peu pré-
cises : C’est le cas des lignes microruban.

Enfin, la position réelle z est calculée a partir de la position normalisée y
et de Kef par intégration numérique :

Omin: C
dz — min dy

B 4'7T’fmin' vV Kef'f(y)

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 ¢f
réel et Kesf = 1. La version discrétisée est également montrée.

16.5 ALGORITHME DE REDUCTION DU NOMBRE DE POINTS

La courbe obtenue précédemment comporte 1000 points. Ce grand nombre
de points est requis a cause des étapes d’intégration numérique : calcul de
¢(y) et calcul de z. Cependant, le mailleur 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 les meilleurs points pour
décrire la courbe.

— Original
-1

FIGURE 78 - Fonctionnement de l'algorithme de réduction du nombre de points.

Le fonctionnement de cet algorithme appliqué a une courbe d’exemple
est décrit dans la figure 78. La courbe est tout d’abord approximée par un
simple segment reliant ses extrémités. Si la distance maximale entre la courbe
etlesegmentestinférieura 0,05 mm, le processus s’arréte 3, Sinon, la courbe
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est coupée en deux en son point 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 P;=(x;,y1) et
P,=(x,,y>) est donnée par [138] :
|(y2—y1) x—(X2—X1)- Y +X2-y1—Y2-X1|

dIStO.nCG(P, Pl; PZ) = \/(yz_yl)z + (Xz—xl)z

3. 0,1 mm dans les premiéres versions du combineur.
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171 CHOIX D’UN CONNECTEUR DE SORTIE

Un combineur de puissance nesertariens’il n’est pas possible de connec-
ter une charge a sa sortie. Bien que ce choix soit souvent fait rapidement,
les connecteurs doivent étre choisis avec le méme soin que les autres com-
posants RF.

10k |-

1k i

Puissance CW [W]

100 -

10 R IR R
0,1 1 10 100
Fréquence [GHz]

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-
teurs RF courants pour une adaptation d’impédance de-16,5dB (TOS1,35:1).
Les connecteurs2,4mm, 2,92 mm, K et 3,5 mm sont des connecteursde pré-
cision, adaptés aux fréquences supérieures a 35 GHz, chers, fragiles et ayant
une mauvaise tenue en puissance. Ils ne présentent aucun intérét pour nos
applications.

Le connecteur BNC, bien que spécifié jusqu’a 4 GHz, n’est pas recommandé
au dela de 500 MHz. Il est donc d’un intérét limité pour la partie RF. Toute-
fois, de par sa robustesse et sa facilité d’emploi, il est trés intéressant pour

15
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l’alimentation DC des modules d’amplification. Il a d’ailleurs été utilisé pour
les modules d’amplification élémentaires des chapitres 7 et 6.

Le connecteur 15/8 EIA a la meilleure tenue en puissance, mais il est li-
mité a 3 GHz. Cela passerait encore pour les premiers amplificateurs, mais
ne passera plus pour les prochains modules d’amplification trés large bande
(1- 6 GHz) dont la conception est prévue. Le 7/8 EIA n’a qu’un intérét his-
torique par rapport au 7-16 DIN qui a la méme tenue en puissance et une
fréquence maximale plus élevée. Il est de surcroit plus complexe mécani-
quement.

Les connecteurs C et TNC son trop exotiques, ce qui pose des problemes

dedisponibilité des connecteurs et des accessoires (cables, antennes, etc...).

Le choix se limite donc aux connecteurs N, SMA et 7-16. Nous avons choisi
pour nos applications des connecteurs N pour trois raisons. La tenue en
puissance est suffisante. Le CEA Gramat est fortement équipé en connec-
tique N. Enfin, les connecteurs 7-16 DIN sont beaucoup plus difficiles a inté-
grer mécaniquement.

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

172 UN PREMIER COMBINEUR DE PUISSANCE

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

La transition entre la ligne microruban et le début de fuselage, montrée
figure 81, ne nécessite pas d’optimisation particuliere. En effet, 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 transition est performante carla
ligne microruban est large (rapport w/h =28). Dans le cas d’une ligne micro-
ruban étroite, la transition avec le fuselage pourrait savérer plus complexe.

Les performances simulées de ce combineur sont montrées figure 83a
et 83b. Hormis dans quelques pics tres étroits, les pertes d’insertion de ce
combineur sont inférieures a1,0 dB de 1a 6 GHz. Les pics sont des artéfacts
de simulation, non physiques. Ces pertes sont faibles pour un combineur
a faible impédance, malgré 'absence du connecteur de sortie. Les perfor-
mances au dela de 6 GHz sont dégradées par la présence d’une résonnance
a7 GHz. Cette résonance, physique, est due a la largeur des lignes microru-
ban d’entrée.
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FIGURE 80 - Vue en coupe du combineur spatial de puissance a 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 ligne microru-
ban vers le fuselage.

Cependant, ce combineur présente un gros probleme : I'absence d’iso-
lation. Comme montré dans la figure figure 83c, l'isolation entre les voies
est particulierement mauvaise. L'adaptation d’impédance individuelle de
chaque entrée est elle aussi trés mauvaise, mais il s’agit d’un artéfact ddi a
’absence d’isolation. L'adaptation d’impédance en mode commun, c’est a
dire lorsqu’un méme signal est présenté a ’ensemble des entrées, est en
réalité bonne comme montré dans la figure 84.

Ce manque d’isolation peut poser de nombreux problemes vus dans la
section 9.4. Il faut donc trouver une maniere d’isoler les entrées entre elles.
Toutefois, cet ajout de 'isolation ne peut se faire sans un diagnostic correct
de sa cause profonde. C’est l'objet du chapitre suivant.
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FIGURE 83 - Simulation des paramétres S du combineur de la figure 80.
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FIGURE 84 - Adaptation en mode commun des entrées du combineur a fuselages
de la figure 80.
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AMELIORATION DE L’ISOLATION D’UN COMBINEUR
SPATIAL

18.1 ANALYSE EN MODES PAIRS ET IMPAIRS

Nous avons constaté que le combineur spatial du chapitre précédent man-
quaitd’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 dii a 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. Les modes 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 a symétrie circulaire (radial ou spatial), nous considé-
rerons des modes impairs a symétrie circulaire. Ces deux types de modes
seront clarifiés dans les sections suivantes.

Les figures 85a a 85¢c montrent les excitations dans le mode pair et dans
deux modesimpairs d’un combineur de puissance en arbre sans mécanisme
d’isolation. Dans le mode pair, la puissance des entrées va dans la sortie.
Si "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, a cause de '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 'absence d’isolation des entrées entre
elles.

~ 3 ) a 4 )
La méme méthode d’analyse peut étre employée dans le cas d’'un com- MASSE
bineur avec une symmétrie circulaire. Par exemple, les figures 86a et 86b VIRTUELLE:
montrent les excitations en mode pair etimpairdu combineurdelafigure54  Pointayantun
(voir chapitre 12, page 85). Dans le mode pair, la puissance va des entrées Z"te”’{’e[””c[’p"“r
. . . es raisons ae
vgrs la sc?rt[e. Fn re‘z\'/ar}che, dans lesﬁmodes [mpa|rs, tout se‘ passe Fornme symétries mais non
si la sortie était reliée a une masse virtuelle a cause de I'antisymmétrie, ce relié physiquement &

qui renvoie les ondes vers les entrées. la masse.

Dans certains cas, la puissance n’atteint méme pas la sortie. Par exemple,
dans le combineur a fuselages du chapitre précédent, comme montré dans
les figure 87 et section 18.1, la réflexion apparait dés que les fuselages sont
suffisamment proches les uns des autres pour empécher la propagation
des modes impairs, c’est a dire dés que la fréquence de coupure du mode
impair devient supérieure a la fréquence actuelle. Ceci induit une dépen-
dance en fréquence de la position de la réflexion, donc de l'isolation. Parler

121
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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 effets physiques sont distribués, mais
le principe est similaire.

palr |mpa|r
Masse
virtuelle
Sortie Sortie
a) Mode pair. b) Mode impair

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

(a) Mode pair. b) Mode impair.

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

Mathématiquement, la matrice des modes d’un combineur ayant une sy-
métrie de rotation s’écrit :

( 1 1 s 1 \
j2m jan j2(N—1)m
1 N e'w ... e N
jan j8m JAN-1)m
M= 1 en en ... e W
j2(N—1)m jaN—1)m j2(N—1)27
1 e n e n ... e ~N
N — _
Mode pair Modes impairs
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——= Ligne microruban

(— i Transition microruban - fuselage

Tpair

l—‘impair, 1
Sortie coaxiale

Fin de la propagation

fc,impair >f

Départ du combineur Transformation d'impédance
de puissance 0,625 Q vers 50 Q

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 a 2 et 4 entrées, M
est donnée par:

1 1 1 1
My — 1 1 My — 1 j - -1
1 -1 1 -1 -1 1
1 —j j -1
Linverse de M est donnée par:
( 1 1 1 1 \
—j2m —jAm —j2(N—-1)m
1 e N e N
M_l =11 e# e# _j4<l;\’1_l)n
K 1 e—jZ(I;IV—l)n e—j4<lxl—1)n . e—jz(Nﬁl)zn)
En séparant les entrées en mode pairs et impairs, l'isolation peut étre cal-

culée par:

N 1 .
j2(l=1)(m-1)n —j2(k—1)m
Sue= D v T TmeT W, L£k

m=1

avecl etk les numéros des entrées et ', le coefficient de réflexion du mode
impair numéro m. Cette équation montre que lorsque 'adaptation des modes
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impairs est améliorée, ceci améliore l'isolation entre les entrées. Il est a no-
ter que cette équation a les mémes symétries que le combineur.

La méme méthode d’analyse peut étre employée pour les combineurs en
arbre, par 'utilisation de matrices de Hadamard comme matrice de modes.
Nous laissons cet exercice au lecteur.

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

18.2 DEVELOPPEMENT D’UNE METHODE POUR ABSORBER LES MODES
IMPAIRS

Nous avons montré dans la section suivante que l'absence d’isolation
des combineurs sans isolation est due a la réflexion des modes impairs et
qu’il fallait les absorber pour isoler les entrées. Il est nécessaire, de plus,
d’introduire le dispositif d’absorption avant le point a partir duquel les modes
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)
Opair = 0 (10)
Qlimpair = 0 (1)

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

Zpair = impédance du profil (12)
Zimpair & Zpair (13)
Otpair ~ 0 (14)
Olimpair trés 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 maniere, il est
possible d’absorber les modes impairs en y mettant de 'absorbant.

Nous allons utiliser la structure en cage des figures 89a et 89b, constituée
de lignes de transmission entourant un absorbant a Uintérieur d’un tube
creux servant de conducteur de masse. Dans le mode pair, le champ électro-
magnétique se trouve entre les lignes de transmission et le conducteur de
masse. Tres peu de champ électromagnétique se situe a Uintérieur 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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ESSAIS PRELIMINAIRES DE COMBINEURA ISOLATION
AMELIOREE ET DIFFICULTES

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

19.1 CHOIX D’UNE METHODE DE SIMULATION

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

Les combineurs de puissance étudiés, a cause de 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 tétraédrique, et ce maillage n’est disponible qu’en si-
mulation fréquentielle.

De plus, ces combineurs de puissance nécessitent de gérer simultané-
ment des petites mailles, dans I’épaisseur du substrat des lignes microru-
ban, et de tres grosses mailles, dans la section coaxiale. Ceci est tres diffi-
cile a gérer en maillage hexaedrique cartésien. En effet, ces maillages fonc-
tionnent par une discrétisation indépendante des coordonnées x, y et z.
Toutes les mailles alignées selon un axe ont les mémes dimensions selon
les deux autres axes. Par exemple, toutes les mailles alignées selon l'axe z
ont les mémes 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 grandes mailles. Quant aux techniques de sous-
maillage, celles disponibles sous CST Microwave Studio sont peu efficaces
pour les structures considérées ici.

Deplus, lorsque l'on simule dans le domaine temporel une structure grosse

ayant des mailles fines, la taille du pas de simulation est déterminée par la
largeur de la diagonale de la plus petite maille de simulation, a cause du cri-
tere de Courant. Mais le temps total a simuler est déterminé par le temps de
propagation dans la structure, donc par sa taille. Ainsi, les méthodes de si-
mulation temporelle sont mal adaptées aux structures ayant un ratio élevé
entre la maille la plus grosse et la maille la plus fine.
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Cesdeux contraintes aboutissent donc a simuler nos combineurs de puis-
sance avec le moteur fréquentiel de CST et un maillage 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 méme pas franchi I’étape de maillage
de la simulation électromganétique. En effet, le profil calculé par le pro-
gramme (voir section 16.4, page 106) comporte 1001 points. La distance entre
deux points est tres faible. Or, le mailleur utilise directement les points de
cette courbe comme points de maillage initial, ce qui aboutit a avoir un tres
grand nombre de mailles minuscules, y compris dans des endroits ou de
tres grosses mailles suffiraient amplement. Le mailleur de CST n’est pas ca-
pable de diminuer le nombre de points de la courbe. Il faut donc appliquer
lalgorithme de réduction du nombre de points décrit dans la section 16.5
(page 112). Une fois cet algorithme appliqué, on obtient moins de 20 points,
et la simulation peut se faire sans probleme particulier.

19.3 DIFFICULTES MECANIQUES

Une premiére version d’un combineur a isolation améliorée est montrée
dans les figures 90 a 92. Bien que les performances simulées soient intéres-
santes, celle-ci est un calvaire pour la réalisation mécanique. Les bandes
métalliques recouvrant I'absorbant (en bleu) sont tres difficiles a réaliser.
Comme la surface de 'absorbant n’est pas une surface réglée, il est impos-
sible d’y coller dessus une feuille sans plis. Il faudrait donc faire un dépot
métallique sur I'absorbant. Un dépot électrolytique nécessiterait que l'ab-
sorbantsoit conducteur, or le matériau envisagé ne l’est pas. Des techniques
de dépdt sans électrolyse existent, mais elles sont complexes a mettre en
ceuvre. Les peintures conductrices n’ont pas la conductivité de surface aussi
bonne que les métaux, donc les pertes d’insertion seraient plus élevées et
la tenue en puissance moins bonne. Et il faudrait usiner les fentes a part sur
une fraiseuse, en tournant la piece de 45° entre chaque usinage.

En plus de ces difficultés, le diélectrique, montré figure 93, a la forme
complémentaire de 'absorbant, ce qui pose des problemes de réalisation
mécanique. Il ne peut étre obtenu directement par fraisage car la forme in-
terne est trop longue par rapport aux tailles standard de fraises. Le réali-
ser en deux moitiés poserait des problemes d’assemblage. L'impression 3D
n’est pas utilisable car, au début du diélectrique, son épaisseur n’est que de
250 um. Et méme si ’'on pouvait réaliser une telle piece, elle risquerait de
casser au montage a cet endroit.

La solution a ces deux problémes est présentée figures 94 et 95. La sup-
pression du PEHD élimine le probléeme de son usinage. Laforme octogonale
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FIGURE 90 - Vue en coupe 3D d’un premier combineur a isolation améliorée.

FIGURE 91 - Vue en coupe 2D d’un premier combineur a isolation améliorée.

FIGURE 92 - Détail de 'absorbant avec ses lignes de transmission du premier com-
bineur a isolation améliorée.
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FIGURE 93 - Détail de l'absorbant avec ses lignes de transmission du premier com-
bineur aisolation améliorée. Cette piece est difficile a réaliser a cause
de sa faible épaisseur initiale (250 um).

FIGURE 94 - Second combineur a isolation améliorée, sans le diélectrique.

FIGURE 95 - Coupe 2D du second combineur a isolation améliorée. Notons la pré-
sence d’une réduction du diametre due au changement de diélec-
trique, avant la réduction de diamétre due au connecteur, ainsi qu’une
longueur plus élevée
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de 'absorbant permet de découper des bandes de cuivres puis de les coller
dessus. Ainsi, il n’y a plus besoin de faire un dépét métallique.

On notera des différences avec la premiére version. D’une part, une pre-
miere réduction de diamétre 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 (€, = 3,0, constante conception ') au lieu du RO3010 (€, =11,2)
initialement employé. Ces changements ont eu lieu afin d’éviter les réso-
nances transverses dans les lignes microruban.

Toutefois, il reste dans cette version deux gros soucis. D’'une part, le corps
métallique est constitué d’un cylindre contenant un trou octogonal. La réa-
lisation de ce trou n’est pas possible par percage. Il faut donc recourir a une
technique spécialisée, la découpe au fil par électroérosion. Pire encore, un
substrat de 254 um est présent entre 'absorbant et le coeur de métal. Cette
trés faible épaisseur entre 'absorbant et le corps métallique nécessite un
usinage ayant une tres faible tolérance (50 um!). De plus, il est impossible
de fixer le substrat par brasure car ’épaisseur de la brasure est tres variable
en fonction des parametres, en plus de difficultés 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 difficile, méme si ce n’est pas impossible.

DECOUPE AU
FIL: technique
d’usinage par
électroérosion dans
laguelle une
décharge électrique
est produite entre un
fil et une piéce
métallique a
découper. Cette
décharge électrique
provoque un
arrachement
localisé de matiére
permettant la
découpe.

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

De longs mois d’étude mécanique ont été faits pour tenter d’arriver mal-
gré tout a réaliser cela. La grande difficulté étant de concilier les contraintes
mécaniques avec les contraintes hyperfréquences. Par exemple, la solution
de fixation du substrat présentée figures 96 a 99, suggérée par un expert en

1. Acausede leur procédé de 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 derniére convient pour
les applications courantes, mais serait totalement imprécise pour des applications nécessi-
tant une grande précision dans le €, 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.

iV

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 effet, comme on le voit figure 99, le
contact de masse entre le corps et la téte 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 a une version réalisable,
méme difficilement. Nous avions méme obtenu un devis pour 'usinage de
la piece 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 bien meilleure solution a été trouvée. Elle sera décrite en détail dans le
prochain chapitre.

19.4 DIFFICULTES THERMIQUES

En plus d’étre difficile a réaliser, le combineur de la section précédente
aurait probablement pris feu a pleine puissance. En effet, le coeur du com-
bineur flottant dans lair, et l’air ayant une trés mauvaise conductivité ther-
mique, il n’y a pas de bon chemin pour évacuer la chaleur produite. Ce pro-
bléme a été résolu par l'ajout d’un cceur métallique permettant [’évacua-
tion de la chaleur.

Nous ne détaillerons pas plus cette version car le prochain chapitre décrit
la solution finalement retenue pour ce combineur de puissance.
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20.1 ARCHITECTUREGLOBALEDU NOUVEAU COMBINEURDE PUISSANCE

Préadaptation
d’impédance

Coeurde
métal interne

Connecteur N

Point B
Absorbant Diélectrique
PEHD
Point A Dissipateur
thermique
issi Partie 2
Dissipateur
thermique

Partie 1

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

La CAO mécanique du nouveau combineur de puissance est montrée fi-
gure 100. Des connecteurs standard 50 () SMA (voir section 17.1, page 115)
sont présents pour les mesures, bien que ce combineur ait ses entrées sous
2,5 (). 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.

Une préadaptation d’impédance augmente 'impédancede 2,50 a50 Q).
Cette préadaptation d’impédance permet d’avoir une impédance suffisam-
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 I'ordre de 120 um, ce qui serait tres diffi-
cile aréaliser. Avec la préadaptation, la distance est comprise entre 0.8 mm

135
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(angles de 'octogone) et 1.9 mm (milieu des segments), ce qui est bien plus
facile a 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
rond peut étre usiné par un tournage mécanique classique, beaucoup moins
cher qu’une découpe au fil.

Le lecteur attentif aura remarqué que nous sommes passés de 5 () a
2,5 Q). En effet, nous avons profité de ['utilisation de la préadaptation pour
baisser encore plus 'impédance.

La combinaison de puissance, au sens strict du terme’, débute aprés la
préadaptation. La premigére partie est une structure coaxiale constituée de
plusieurs lignes de transmission entourant un matériaux absorbant. Comme
expliquédanslesection17.2, page 118, ceci permet d’isoler les entrées entre
elles par l'ajout d’un mécanisme de pertes dans les modes impairs. Sans
ceci, les modes 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.

A lintérieur 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 a 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’apres 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 I'ensemble. La figure 101 montre I'impédance
caractéristique Zo, la constante diélectrique effective Kef, et les dimensions
de ces deux sections.

A la fin du combineur de puissance, se trouve une premiére réduction
de diametre, due au changement de constante diélectrique entre l'air (€,
=1,0) et le PEHD (€, = 2,3). Puis une seconde réduction pour aboutir au
diameétre du connecteur. Aucune adaptation d’impédance n’est faite dans
ces deux transitions : 'impédance reste a 50 (). Ces transitions n’ont pas
de fonction électrique et sont purement mécaniques. Le PEHD sert a posi-
tionner le coeur de métal dans la structure coaxiale. Le connecteur de sortie
seul ne serait pas suffisamment 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 a proprement par-
ler, sans la préadpatation.
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FIGURE 101 - Impédance Z, constante diélectrique effective Kef, et dimensions du

profil de la préadaptation d’impédance et de la section coaxiale. Len-
semble forme une seule transition Klopfenstein.
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mécanique. Ces deux transitions ont été optimisées dans des simulations
électromagnétiques séparées. Contrairement a la préadaptation qui utilise
du PTFE, du PEHD a été choisi ici car ce matériau est moins cher et plus fa-
cile a usiner.

20.2 PREADAPTATION D’IMPEDANCEA L’AIDED’UN PLAN DE MASSE FENDU

Ligne en cuivre

Rogers RO3003
127 um (5 mil)

Plan de masse
fendu

PTFE
Aluminium

FIGURE 102 - Section de la préadaptation d’impédance (non a l’échelle).

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

Ce combineur utilise une préadaptation d’impédance de 2,5 Q) vers 50 ()
pour faciliter la fabrication. Cette préadaptation d’impédance ne peut pas
étre faite avec une ligne microruban sur un substrat d’épaisseur constante.
En effet, le coté a faible impédance, sous 2,5 () a une largeur maximale
car, sinon, des modes d’ordre supérieur pourraient se propager. Utiliser des
substrats a forte constante diélectrique (« high-k ») ne résout pas ce pro-
bleme puisqu’ils réduiraient la largeur maximale permise et aboutiraient a
laméme impédance minimale. Ceci oblige a utiliser un substrat fin. Mais un
substrat fin obligerait a avoir une ligne de faible largeur du c6té a forte im-
pédance, ce qui limiterait la tenue en puissance et augmenterait les pertes.

Nous avons besoin d’'une maniere ou d’une autre de pouvoir changer
I’épaisseur du substrat. Utiliser plusieurs substrats de différentes épaisseurs,
ou un substrat dont [’épaisseur varierait continiment rendrait la fabrica-
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tion difficile. C’est pourquoi nous utilisons une structure avec un plan de
masse fendu (« deffective ground plane ») [7,21,77,111]. Les figures 102 et 103
montrent la structure de la préadaptation. Le plan de masse est progressi-
vement ouvert pour augmenter la « hauteur effective du substrat », puis la
largeur de la ligne microruban est réduite. L'impédance en fonction des di-
mensions est calculée a 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 support mécanique du substrat. Contrairement a 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 ELECTROMAGNETIQUE

Afin de valider les performances de ce combineur de puissance avant fa-
brication, nous avons fait une simulation électromagnétique. Le modele in-
clut les lignes microruban de départ, la préadaptation d’impédance, la sec-
tion coaxiale et les deux réductions finales de diameétre. 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 effet est enlevé des résultats de mesure. Le connecteur de sortie est
négligé car ses pertes sont tres faibles par rapport au reste.

Deux modeles 3D séparés sont utilisés pour la réalisation mécanique et
la simulation électromagnétique. Lutilisation de deux modeles séparés est
nécessaire car le modele mécanique et le modéle électromagnétique ont
des contraintes différentes. Par exemple, les vis doivent étre comprises dans
le modéle mécanique, pour faire correctement les percages, mais ne le sont
pas dans le modele électromagnétique.

La simulation est faite avec CST Microwave Studio®. Nous utilisons le sol-
veur dans le domaine fréquentiel, avec maillage 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
méme simulation des éléments petits et larges. Les plus petits éléments
sont présent dans les lignes microruban d’entrée, sur un substrat de 127 um,
et les plus larges dans la section de sortie, dont le diametre fait 30 mm.

20.4 MESURES

Les mesures de ce combineur de puissance sont tres difficiles 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 a ces lignes larges. Pour les mesures, nous avons

139
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réalisé une version de test avec des connecteurs d’entrée coaxiaux standard
SMA 50 () femelle.

Cette version de test est mesurée avec un analyseur de réseaux vecto-
riel standard 50 Q). Le dispositif de mesure est montré figures 104 et 105.
Les mesures sont faites deux ports a la fois, avec les ports restant reliés a
des charges adaptées 50 (). La transition de sortie N vers SMA est ignorée.
Un script Python est utilisé pour combiner les multiples fichiers de mesure
Touchstone a 2 ports en un seul fichier a 9 ports. Les coefficients S mesu-
rés plusieurs fois, par exemple Sy;, 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 de mesure du combineur.
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FIGURE 105 - Vue de pres du combineur en cours de mesure.

Les transitions des connecteurs coaxiaux SMA 50 () vers les lignes micro-
ruban large d’impédance 50 () nécessitent un desembedding. Ce desem-
bedding est fait avec le modele de simulation électromagnétique de la tran-
sition montré dans la figure 106.

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

Les résultats de mesure aprés desembedding et renormalisation d’impé- RMS:  <Root
. «
dance sont montré figures 107 a 109, avec les résultats de simulation. Les mean square .
pertes de combinaison (figure 107) sontinférieures a 1.8 dB dans une bande Racine carrée de la
passante de1a 6 GHz, excepté sur quelques pics. Ces pics sontdus a desim-  moyenne des carrés.
perfections mécaniques et peuvent étre supprimés en augmentant les di- Ut’[’sse dc’”7 deux
. . . , . grands cas: la

m.en5|€)ns fines. Ce.? pertes sont bonnes car elles incluent la,preadaptatlon puissance efficace,
d’impédance depuis 2,5 Q). Lerreur de phase RMS des entrées (figure 108) et la moyenne d’une

est inférieure & 15° sur toute la bande. erreur.
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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
entrées1et 2.

Lisolation dans le pire des cas est meilleure que -10 dB pour les entrées
proches 'une de 'autre (paire a 45°) et meilleure que -15 dB pour les autres
paires.

20.5 INTEGRATION MECANIQUE

La CAO mécanique compléte du combineur de puissance avec ses mo-
dules d’amplification élémentaires est montrée figures 110 a112. Les connec-
teurs coaxiaux SMA ont été remplacés par des modules d’amplification élé-
mentaires.

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

Les modules d’amplification élémentaires ont 5 connecteurs en entrées :
4 connecteurs BNC et 1 connecteur SMA. Les connecteurs BNC servent a
alimenter la grille et le drain de deux étages d’amplification, tandis que le
connecteur SMA sert d’entrée RF. En effet, compte-tenu des puissances éle-
vées en sortie, et du faible gain des transistors de trés 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 333x 322x 286 mm>.
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FIGURE 111 - CAO mécanique du combineur de puissance avec les modules élémen-
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 gu’ils aient une sortie a basse impédance, ces modules d’amplifica-
tion élémentaire auront une entrée standard 50 Q). En effet, compte-tenu
de la maniere dont le combineur est assemblé mécaniquement, il serait
difficile de mettre un second exemplaire en entrée. Le prix du combineur
est trés élevé, ce qui nécessite de le réserver a ’endroit le plus critique,
la sortie. La stratégie consiste donc a utiliser un diviseur de puissance du
commerce pour alimenter les entrées. Un tel diviseur est facile a trouver ou
a construire, précisément car les puissances d’entrée sont faibles. Le pro-
bléme de l'adaptation d’impédance des entrées des modules d’amplifica-
tion reste néanmoins a 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
constitué de 8 morceaux, usinés par pliage. Le pliage est la technique la plus
économique pour réaliser ce type de formes, tres creuses. La séparation en
8 morceaux permet de n’avoir qu’un seul pli par morceaux. Les pieces avec
deux plis sont plus complexes a réaliser car le premier pli géne la fixation
de la piece sur la machine outil lorsque 'on fait le second pli. Ces morceaux
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 pieces, pour maximiser le flux d’air circulant a Uintérieur
des radiateurs. Les espaces entre les radiateurs sont quant a eux bouchés
par l'utilisation d’une t6le, visible figure 112.

Ce soin particulier apporté au refroidissement des modules élémentaires
est justifié amplement par la figure 113, qui montre la durée de vie moyenne
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 a 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, a +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 étre prise en compte. Cet effet est difficile a 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 coefficients 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 Refroidissement Convection naturelle
par ventilateur par ventilateur

(général) (forte puissance)
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 - Coefficients multiplicatifs 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 difficile a calculer,
car plusieurs effets 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 boite 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 'amplificateur objet de
cette these. Ces plots sont disponibles en deux versions : une destinée a
étre posée et l'autre destinée a étre vissée sur un fond de boite. Le premier
est destiné a une utilisation de laboratoire tandis que le second est destiné
a une intégration compléte en boitier.

Ce combineur de puissance, y compris le refroidissement et le support,
tient dans un volume de 333x 322x 286 mm?®.

20.6 SIMULATION ELECTRO-THERMIQUE DU COMBINEUR

Les sections précédentes évoquaient les aspects thermiques de la concep-
tion du combineur de puissance, mais il reste a faire une simulation électro-
thermique compléte. Pour des raisons de temps de calcul, cette simulation
n’a pu étre faite qu’a la fin de la conception. Une difficulté est que nous sou-
haitons examiner les performances thermiques du combineur non pas lors-
qu’il est utilisé en diviseur de puissance, c’est a 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,
cesrésultats de simulation de chaque entrée sont additionnés pour obtenir
les pertes lorsque toutes les entrées sont excitées simultanément. Enfin, a
partir des pertes, une simulation thermique est effectuée.

Lafigure 114 montre la température du combineur de puissance pour une
puissance d’entrée de 500 W CW, ce qui correspond a 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 'absorbant MF500-124, dont la température maximale est de 260 °C.
Pour des raisons de co(t 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'ETUDE

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

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

La suite de [’étude aura pour objectif de concevoir, réaliser et mesurer

des modules d’amplification élémentaires qui seront reliés a ce combineur.

Puis a intégrer 'ensemble dans un amplificateur de forte puissance.
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Cinquiéme partie

DEVELOPPEMENT DE NOUVEAUX MODULES
ELEMENTAIRES D’AMPLIFICATION

Nous avons montré dans les précédents chapitres la nécessité
de combineursde puissance afaiblesimpédances d’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 des modules d’amplification élémentaires a
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 a transistors GaN de dissiper effica-
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 », trés complexes et exigeantes en puisance de calcul. Il
est néanmoins possible de déterminer approximativement les performances
des cas simples par des formules analytiques. La théorie compléete dépasse
trés largement le cadre de cette thése, mais nous allons rappeler les for-
mules de calcul, tirées de [59].

N ailettes

| W
FIGURE 115 - Paramétres d’un dissipateur thermique. Adapté de [59].

La figure 115 montre les principaux parametres d’un dissipateur: W, la lar-
geur, L, la longueur de 'ensemble, H, la hauteur des ailettes, t, leur épais-
seur et s, I’espace entre deux ailettes et N le nombre total d’ailettes. Il est
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possible d’usiner des radiateurs sur mesure, 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 [’épaisseur de la base est par contre plus délicate.

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

Les calculs de ventilateurs sont relativement simples d’un point de vue
numérique, mais nécessitent de trés nombreuses itérations. Les paramétres
dépendent beaucoup de critéres non exprimables par des formules de cal-
cul, comme la disponibilité des radiateurs et ’encombrement mécanique.
Le choix se fait donc par essais et erreurs. L'utilisation d’un outil, comme un
tableur, qui permet de changer rapidement les paramétres de départ pour
étudier leurs influences sur les performances, est recommandée.

Une attention toute particuliére doit étre portée a 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 millimétres d’eau (mm-H,0) ou en pouces d’eau (inch - H,0).
Enfin, il importe de ne pas confondre le volume d’air par ventilateur et le
volume d’air par radiateur, dans le cas ol il y aurait un nombre différent de
ventilateurs et de radiateurs.

On commence par choisir un premier modéle de radiateur. A partir de ce
premier modeéle de radiateur, que l'on coupera éventuellement pour tenir
dans le volume souhaité, on détermine le débit d’air par radiateur, Vradiateur,
permettant d’avoir la résistance thermique souhaitée. La chute de pression
est ensuite calculée.

12-u-L-V
- (16)
s3-N-H
hep-D
Nuy= =" (17)
Ky
K
hcp =3,8-— (18)
s
tanh (m-H) 19)
_ 19
1 m-H
2'hch
k-t
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1
R nv — 22
Y hen'N-L-(2:n-H+5s) 22)
0,5
Rcal:p'c'p'v (23)
b
Rbase = LW (24)
R = Rconv+Rcal+Rbase (25)

Le choix du nombre de ventilateurs nécessite un commentaire. Deux stra-
tégies sont possibles. La premiére consiste a 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 a une panne éventuelle d’un ventilateur. Les gros ventilateurs
sont souvent bruyants. Une seconde stratégie consiste a utiliser un grand
nombre de petits ventilateurs. Cette stratégie est intéressante dans notre
cas oU, 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 symétrique des ventilateurs et des modules 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 probléme de 'encombrement des ventilateurs dans le
cas d’une symétrie circulaire.

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

PRESSION STATIQUE 10 Pa

BRUIT 18 dBA
DIMENSIONS 40% 40%20 mm?

TABLE 13 - Caractéristiques du ventilateur Ebm-Papst 412.

male de 40 Pa. On notera la corrélation entre le bruit et la chute de pression.
En fonction du critere limitant, changer les parameétres du radiateur ou des
ventilateurs.

Enfin, on pensera a vérifier que les ventilateurs rentrent dans ’espace dis-

ponible. Ce point est simple pour les géométries « carrées », mais nécessite
plus d’attention pour les géométries a symétrie circulaire, comme illustré
figure 116, ce qui est le cas de notre combineur de puissance.
80
70
60
50
40
30
20
10

% 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Flux d’air par ventilateur [m3-h=1]

— 23Pa@3,3m3-h71
I \ .

Chute de pression [Pa]

FIGURE 117 - Caractéristique pression - flux d’air des ventilateurs et des radiateurs
utilisés.

Le refroidissement utilise 8 ventilateurs Ebm-Papst 412 et 8 radiateurs
HS Marston 890SP, découpés aux bonnes dimensions, dont les parametres
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 de pression est de 23 Pa pour un fluxd’airde 3,3m3- K. 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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PARAMETRE VARIABLE VALEUR REFERENCES
MATERIAU Aluminium

EPAISSEUR DES AILLETTES t Tmm

ESPACEMENT ENTRE AILLETTES S Tmm

NOMBRE DE FENTES N 34

HAUTEUR DES AILETTES H 24 mm

LONGUEUR DU RADIATEUR L 100 mm

HAUTEUR DE LA BASE b 8 mm

CONDUCTIVITE THERMIQUE DU MATERIAU k 237W-m'-K! [18, 57, 131]
CONDUCTIVITE THERMIQUE DE L’AIR ks 0,024W-m7-K' [13]
MASSE VOLUMIQUE DE AIR p 1,161 K-m™3 [92]
CAPACITE THERMIQUE DE L’AIR Cp 1007 J-kg'-K'  [92]
VISCOSITE DYNAMIQUE DE L’AIR M 1,73-107° [90]

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

VARIABLE VALEUR UNITE

% 3,25 m3-h’

AP 23,0 Pa

hen 91,2 W-m2-K
m 27,7 Sans unité
n 0,87 Sans unité
Reonv 0,08 K-W

Real 0,47 KW
Rbase 0,005 K-W'

Rrot 0,55 K-W

TABLE 15 - Détails du calcul et bilan des résistances thermiques du radiateur ali-
menté par les ventilateurs.
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IMPORTANCE ET DIFFICULTE DE L’ADAPTATION
D’ENTREE, ET LIMITE DE BODE-FANO

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

Ladifficulté de 'ladaptation d’entrée des amplificateurs de forte puissance
a base de transistors GaN est un probleme récurrent, aggravé lorsque l'on
utilise de gros transistors ou lorsque 'on travaille sur une large bande pas-
sante.

On pourrait se dire que la difficulté d’adaptation d’impédance de l’entrée
ne fait que diminuer le gain par rapport a sa valeur idéale obtenue sur un
banc de load-pull mais elle pose des problémes lorsque 'on met deux am-
plificateurs en cascade.

Le premier étage étant congu 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
effectivement absorbée par le second étage, mais aussi la puissance dispo-
nible a son entrée. Cet effet, qui n’existe pas pour un premier étage idéal,
existe pour les amplificateurs réels.

Plus grave, ladésadaptation du second étage peut provoquer 'instabilité
du premier. Cette instabilité pourrait étre résolue par des réseaux de stabi-
lisation, maisily 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 cheres, pas toujours faciles a approvisionner et, surtout, la plupart du
temps disponibles dans une gamme de valeurs limitée.

Pour éviter ces problemes, il est fréquent d’ajouter un atténuateur en en-
trée. Ceci résout les problemes de stabilité et de charge de I’étage précé-
dent, mais augmente la puissance d’entrée requise pour atteindre la puis-
sance maximale en sortie. De plus, ceciva a l'encontre de I'objectif principal
d’une adaptation d’impédance : maximiser le transfert de puissance.

Mais ces difficultés sont-elles dues aux limitations de ’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?
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Le phénomeéne physique sur lequel se base le fonctionnement des tran-
sistors a effet de champ, le pincement et 'ouverture du canal, est un effet 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 lacommutation. D’ailleurs, il est fréquent dans le calcul
des amplificateurs distribués de supposer la capacité d’entrée idéale.

Lentrée d’un transistor GaN se comporte donc trés approximativement
comme un réseau constitué d’une grosse capacité et d’'une petite résistance
en série. Par exemple, lorsqu’ils sont adaptés en sortie, les deux transistors
CGHV60170D, utilisés pour 'amplificateur de la section suivante, ont en-
semble une capacité d’entrée d’environ 20 pF en série avec une résistance
d’environ... 0,3 Q).

Un circuit passif, tel qu’un circuit d’adaptation d’impédance, ne peut res-
tituer de ’énergie a son environnement qu’apres l'avoir recue 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 I’énergie avant de la restituer. Donc un réseau d’adaptation parfait ayant
une bande passante infinie devrait faire l'inverse : fournir de ’énergie avant
de la récupérer. Ceci est impossible. Par contre, pour une bande passante
nulle, c’est a dire pour un signal sinusoidal constitué d’une seule fréquence,
il est possible de restituer cette énergie avant le prochain cycle.
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FIGURE 118 - Limite de Bode-Fano pour des charges type RC paralléle, RC série, RL
paralléle et RL série. Adapté de [101].
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Cette contrainte physique aboutit a la limite de Bode-Fano, montrée fi-

gure 118 [20, 101]. Elle fixe une borne inférieure a 'ladaptation d’impédance

dans unebande defréquences. Uadaptation peut étre par endroits meilleure
que cette limite, mais elle sera obligatoirement moins bonne a d’autres en-

droits.
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Cette limite peut étre reformulée plus simplement en considérant le co-

efficient de réflexion maximal dans la bande passante :

1
FdB,max =>—20- IOg(e) : m (RC paralléle) (26)
2-12-R-C-fq-
Tygmax = —20-log(e)- Ji12 (RC série) (27)
f2—hH
2:m%-L-f1-f>
r >—-20-log(e) —— RL llel 28
dB,max g( ) R.- (fZ —fl) (RL paralle e) (28)
R

Tagmax = —20- log(e)- (RL série) (29)

2-Af-L

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 ’adaptation d’entrée mais diminuera la puissance effectivement trans-
mise au transistor. Ces pertes peuvent étre introduites délibérément, ou su-
bies, par exemple dans le cas de 'utilisation d’un mauvais substrat, comme
le FR-4, donc la réputation de mauvais substrat en hautes fréquences n’est
plus a faire.

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

Toutefois, il estinutile d’adapter le transistor sur l'intégralité de sa bande
passante. En effet, le Gnax d’un transistor étant inversement proportion-
nel a la fréquence, I'adaptation d’impédance permettant d’avoir un gain
constant est une adaptation en pente : mauvaise a la fréquence minimale et
bonne a la fréquence maximale. Une telle adaptation est compatible avec
la limite de Bode-Fano, qui est une limite moyenne. Mais il reste encore a
gérer les conséquences de la désadaptation en début de bande. Pour cela,
une solution possible consiste a rajouter en entrée un réseau RC parallele,
qui fournit une atténuation en début de bande et donc permet de compen-
ser le désadaptation a cet endroit.
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MODULES D’AMPLIFICATION ELEMENTAIRES

23.1 SCHEMA GENERAL

Les modules d’amplification élémentaires sont congus en deux étages.
Le premier étage permet d’avoir une puissance d’entrée suffisamment 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 difficultés particuliéres, contrairement au se-
cond étage, nous allons nous intéresser plus en détail au second étage.

Le schéma du second étage du nouveau module d’amplification est mon-
tré figure 119. Lentrée est sous I'impédance standard de 50 () afin de pou-
voir le relier facilement au premier étage, de faciliter la caractérisation, et
d’avoir plus de souplesse pour des correction a postériori, par exemple par
lajour d’atténuateurs. Ceci nécessite une largeur de ligne faible, 304 pum,
mais ceci ne pose pas de probléme car la puissance d’entrée maximale,
20 W, est beaucoup plus faible que la puissance de sortie maximale, 180 W.

Entrée | o = HHH H HHE S

O RO3003
@ Alumine

FIGURE 119 - Schéma du modules élémentaires d’amplification sous 2,5 ().

La capacité d’entrée sert a bloquer la composante continue. C’est son
seulréle: elle ne participe pas a ’'adaptation d’impédance. Ainsi, une valeur
précise n’est pas nécessaire. Cette capacité est placée ici et non a proximité
du transistor car 'impédancey est plus élevée, donc la capacité requise est
plus faible, et l'effet des bondwires moins critique. Ce point est toutefois
a relativiser, car la faible largeur de la ligne empéche de mettre plusieurs
capacités en parallele.

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

La polarisation se fait avec une résistance. Cette méthode a été choisie
car elle facilite la stabilisation de '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 a cet endroit
d’utiliser une seule résistance, car 'impédance élevée de la résistance, ainsi
que la faible puissance en entrée, font que la dissymétrie ne posent pas de
probleme.

Afin de terminer I'adaptation d’impédance, un réseau LC est utilisé, utili-
sant les inductances des bondwires et une capacité réalisée sur un subtrat
d’alumine (€, = 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 'adaptation d’entrée car
impédance de sortie des transistors GaN est beaucoup plus élevée et beau-
coup moins réactive que 'impédance d’entrée. Elle déja proche de 2,5 Q),
bien qu’il reste a compenser la capacité parasite de sortie. Toutefois, plu-
sieurs facteurs limitent cette simplicité apparente. D’une part cette adap-
tation doit étre a 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 2,5 Q).

Les transistors utilisés nécessitent une inductance élevée en sortie. Or,
cette inductance élevée n’est pas pratique a 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 'apparition de modes d’ordre supérieur, a cause de la largeur élevée
des lignes (10,7 mm) et des hautes fréquences de fonctionnement (6 GHz).
Ce probleme est particulierement critique dans 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 a tout prix. Nous avons d’ailleurs dii modifier le modeéle
original du transistor, qui n’avait qu’une seule sortie, afin de prendre en
compte ces effets distribués.

[
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FIGURE 120 - Lignes de courant d’une variation de largeur d’une ligne microruban.
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23.2 LAYOUT

Lutilisation 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 difficile et plus cher. Sans compter que ceci
rajoute une incertitude supplémentaire sur '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 paralléles, de maniére a ré-
duire la largeur effective, et donc de réaliser une inductance, sans provo-
quer les effets 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-
bléemes d’incertitudes sur les bondwires, et évite leurs effets parasites.

77797979%9%
$888888884

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 '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 nouveaux modules d’amplification élémentaire est montré
figures 122 et 123. L'entrée commence par une ligne 50 Q) 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 est muni de trous d’aligne-
ment pour le montage.

Les transistors doivent étre brasés sur leur support afin d’assurer un bon
contact thermique. Cette brasure nécessite de chauffer 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 piece intermédiaire, plus petite,
et que l'on peut donc chauffer plus facilement a la bonne vitesse. Cette
piece permet de plus d’assurer une bonne conductivité thermique des tran-
sistors vers la semelle de 'amplificateur, puis vers le radiateur. Les circuits
d’adaptation en alumine sont brasés sur la méme piéce afin de limiter les
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FIGURE 122 - Layout de 'amplificateur, vue globale.

problémes de tolérances mécaniques, beaucoup plus critiques sur les bond-
wires proches du transistor que sur les bondwires plus éloignés. Cette piéce
intermédiaire, appelée aussi « tab », est insérée dans un trou usiné en une
seule étape dans le circuit et dans la semelle.

FIGURE 123 - Layout de 'amplificateur, agrandissement sur les transistors.

Apres le circuit de lamplificateur sous 2,5 (), une transition d’impédance
Klopfenstein de 2,5 Q) vers 50 () 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 différente, car cela permet d’éviter ’'emploi de lignes trop étroi-
tes, qui ne tiendraient pas la puissance de sortie, et d’avoir une largeur
physique suffisamment élevée en sortie pour la soudure du connecteur,
comme pour l’entrée.
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23.3 TESTS DE STABILITE

Les capacités de blocage du continu sont mises du c6té ayant une im-
pédance de 2,5 Q). Il serait a priori beaucoup plus simple de les mettre du
c6té du 50 Q). Mais cet endroit n’existera plus dans la version finale car la
préadaptation ne sert qu’aux essais! Et il importe de tester également I'ab-
sence d’impact de ces capacités sur le fonctionnement du circuit. C’est pour-
quoi elle sont mises du c6té du 2,5 Q).

23.3 TESTS DE STABILITE

Lanalyse de stabilité des circuits non-linéaires est complexe, et fait méme
l'objet de manuels entiers. Le temps et les moyens disponibles sont insuf-
fisants pour faire une analyse compléte, en particulier si '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 une polarisation correspondant au gain maximal
des transistors. Nous faisons ’hypothése qu’il s’agit du pire cas. Cette hy-
pothése 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, méme si les résultats des tests de stabilité
n‘ont pas été présentés.

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

La figure 124 montre les facteurs p et W', calculés directement. Lamplifica-
teur sembleinstable en basses fréquences. Mais cette instabilité n’est qu’ap-
parente. En effet, le simulations électromagnétiques utilisées pour les in-
terconnexions (ADS Momentum) ont tendance a rajouter un tres léger gain
aux interconnexions a cause des imprécisions numériques lors du déplace-
ment des plans de référence. En basses fréquences, les pertes des intercon-
nexions sont inférieures a cette incertitude numérique, donc les résultats
de simulation numériques ont un trés léger gain. Nous insistons sur le fait
que, bien que surprenant, ce trés léger gain reste dans la marge d’erreur
acceptable, et que la simulation numérique est parfaitement valable. Cet
écart ne pose aucun probléme pour I’évaluation des performances nomi-
nales. Maisil pose de gros problemes lors des tests de stabilité, dont le fonc-
tionnement consiste a comparer le Tentrée par rapport a 1: un Tengrée tres
légerement inférieur mais proche de 1, donc stable, deviendra tres légere-
ment supérieur a1, 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 probleme était déja présent lors de
la conception de 'amplificateur large bande du chapitre 6, qui a parfaite-
ment fonctionné. Ainsi, nous pouvons conclure a une stabilité incondition-
nelle du circuit.

—u
4 W

Facteurs p et i’ [Sans unité]
N

0 2 4 6 8 10
Fréquence [GHZ]

FIGURE 124 - Facteurs u et i’ des nouveaux modules d’amplifications, montrant
une instabilité apparente due a des problémes numériques.
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FIGURE 125 - Facteurs p et W’ des nouveaux modules d’amplifications, sans l'insta-
bilité apparente due aux problémes numériques. Les circuits sont in-
conditionnellement stables.

Le second point a tester est la stabilité de mode impair. En effet, contrai-
rement aux amplificateurs des chapitres 6 et 7, lamplificateur 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-
raitre des oscillations en mode impair, non visibles avec les facteurs p et W’
qui ne prennent en compte que le mode commun. Ce point est donc vérifié
avec un autre test, celui de laI'-Probe, appelé aussi Gamma-Probe.
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Le fonctionnement du test de stabilité par laT-Probe est montré figure 126.
Ce test consiste a insérer aux points critiques du circuit une sonde qui va
regarder les gains de boucles. Le critere de stabilité est que ces gains ne
passent jamais par la zone critique : gain supérieur a 1 pour une phase de
0°. Cette simulation devrait étre faite en théorie pour toutes lesimpédances
de source et de charge. En pratique, nous prenons 4 points représentatifs
sur le bord de I'abaque, afin de rendre le temps de calcul acceptable. Nous
n’allons pas montrer 'intégralité des résultats, particulierement longue et
sans intérét, mais seulement ceux de la figure 128. Les gains de boucles ne
passent pas par la zone critique, donc le circuit est stable en modes impairs.

\({DD =50V
H— 3300 pF
H— 10uF

Ve =-2,5V tm——1Q, 100 nF
= 2x1nF
H—  2x100 pF

I
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FIGURE 126 - Test de stabilité en modes impairs par la méthode du I'-Probe.
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Comme CREE ne fournit pas de modeles distribués de ces transistors,
nous avons réalisé le modele distribué de la figure 127. Chaque morceau
du transistor est modélisé par le modeéle 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 a l’entrée et a la sor-
tie.

23.4 PERFORMANCES SIMULEES

Les nouveaux modules d’amplification n’ont pas pu encore étre réalisés
aumomentde I’écriture de ces lignes. Les performances simulées sont mon-
trée figure 129. La puissance de sortie est supérieure a 90 W sur une bande
passante de 123 6 GHz. Notons le pic de puissance dans les basses fréquen-
ces, intéressant car le combineur a des pertes plus élevées a cet endroit. Ce-
pendant, c’est aussi la fréquence ol la tenue en puissance du combineur de
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FIGURE 127 - Modeéle distribué du transistor.
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FIGURE 128 - Exemple de résultats du test du I'-Probe.

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

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

Le systeme 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.

La puissance de sortie générable a priori est supérieure 3400 W CWde1a
6 GHz. Sur une bande passante plus réduite, la puissance disponible est de
600 W CW de 13 3 GHz, et atteint méme les 800 W CW sur une fréquence. Le
combineur de puissance, dans sa version définitive, devrait avoir une tenue
en puissance de seulement 380 W CW. Mais cette limitation ne concerne pas
la puissance créte. Ainsi, il est possible d’obtenir toute la puissance créte 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 "amplificateur.

Nous avons au final un dispositif capable de produire une puissance pul-
sée supérieure a 400 W créte, avec un rapport cyclique supérieur a 50 %, sur
une bande passante de 1a 6 GHz. Cette puissance atteint 600 W de 1a3 GHz
et méme un pic de 800 W a 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 'ensemble. Enfin!
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CONCLUSION ET PERSPECTIVES

Afin d’obtenir de fortes puissances, il est nécessaire de combiner effica-
cement les puissances de plusieurs sources élémentaires. Les solutions ac-
tuelles ne permettent pas d’avoir simultanément de faibles pertes, une forte
bande passante et l'isolation des entrées entre elles. De plus, les combi-
neursont habituellement leurs entrées sous 'impédance standard de 50 (),
éloignée de l'impédance de sortie des transistors GaN. Nous avons déve-
loppé dans cette thése un combineur de puissance innovant qui peut four-
nir une solution a tous ces problemes.

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

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

Mais surtout, 'approche actuelle pour générer des fortes puissance montre
ses limites. La tendance est aux transistors de plus en plus gros et puissants,
donc difficiles a adapter enimpédance. Leurs puissances aboutissent a des
combineurs de plus en plus difficiles a calculer, concevoir, simuler et fabri-
quer, dans le butd’avoir le plus de puissance possible. Le connecteur de sor-
tieade plusen plus de difficultés a tenir la puissance, et il faut méme parfois
plusieurs connecteurs de sortie. Le ou les cables sont aussi de plus en plus
gros, pour tenir cette puissance, ce qui pose des problemes liés a leur rigi-
dité, surtout lorsqu’ils aboutissent a une antenne mobile. Lantenne ou les
antennes doivent également tenir la puissance, ce qui les rend grosse, donc
difficile a déplacer. Sauf si 'on utilise un réseau d’antennes, qui va d’abord
diviser la puissance que l'on a eu beaucoup de mal a combiner, puis des
déphaseurs qui auront du mal a 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/mm?, mais la compacité finale est
100x plus faible a cause de l'adaptation d’impédance, du combineurs, et la
dissipation thermique reste problématique. Nous avons donc les défauts
de la compacitié et les défauts de 'encombrements, réunis en une syntheése
harmonieuse.
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Cette approche montre d’autant plus ses limites que les applications évo-
luent. Les besoins en linéarité sont de plus en plus poussés. Or, la linéarité
est tres difficile a obtenir sur de gros transistors. Les réseaux d’antennes
ne sont plus seulement des diviseurs de puissance reliés a un paquet d’an-
tenne, assorti d’un controle de phase pour faire varier 'orientation du fais-
ceau. Les dispositifs modernes ont de plus en plus tendance a envoyer dif-
férents signaux aux différentes antennes, pour faire du multiplexage spa-
tial. Au lieu de combiner les puissances de plusieurs sources élémentaires,
pourquoi ne pas relier chaque source a son antenne?

Il'y aura toujours des applications qui nécessiteront d’avoir de la forte
puissance sur un connecteur relié a une antenne. Méme dans le cas ol l’an-
tenne est constituée d’un diviseur de puissance, il peut étre plus pratique
pour l'utilisateur final d’avoir un seul cable entre son systeme d’amplifi-
cation et son systeme d’antennes, car cela lui permet de remplacer l'un
des deux systéemes sans se préoccuper de l'autre. Car l'utilisateur final ne
se préoccupe pas du contenu de ses boites noires. Enfin, il peut étre dif-
ficile de mettre une antenne par module élémentaire d’amplification car
une antenne, pour étre efficace, a un volume minimal déterminé par la lon-
gueur d’onde. Une possibilité est une solution hybride utilisant les deux mé-
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 (),
soit sous une impédance quelconque, ramenée ensuite a 50 Q) par diffé-
rentes techniques d’adaptation. Ne serait-il pas possible de concevoir des
antennes a 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
a 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 influence mutuelle et d’op-
timiser leur fonctionnement dans ce mode? Ceci poserait des probléemes
d’isolation entre les entrées, que l'on pourrait résoudre avec la technique
de absorbant illustrée dans cette these.

Les perspectives de recherche sont le développement d’une version pla-
naire du combineur de puissance présenté dans cette thése, pour les situa-
tion ou une seule sortie est préférable, le développement de moyens d’in-
terconnexion de trés forte puissance, car les connecteurs classiques ne suf-
firont plus a l'avenir, le développement d’antennes a plusieurs entrées a
basse impédance, le développement de nouveaux MMIC large bande et a
forte puissance. Et enfin, le développement et 'amélioration des outils de
conception, c’est a dire les logiciels et les méthodes.
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QUELQUES MOTS SURLANOTION D’IMPEDANCE DE
SORTIEDES TRANSISTORS

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 a dire les entrées du combineur de puissance. Les am-
plificateurs fonctionnant a forte puissance sont non-linéaires, ce qui cause
des effets particuliers sur le comportement de leurs sorties. Nous allons dé-
tailler ces effets dans la section qui suit.

Al COMPORTEMENTD’UNAMPLIFICATEURDE PUISSANCE NON-LINEAIRE
SIMPLIFIE

Prenons pour un amplificateur non-linéaire simplifié. Nous supposerons
dans un premier temps qu’il réagit instantanément a ses entrées, c’est a
direquesaréponseestindépendante de lafréquence. Le modele sera étendu
pour incorporer les variations en fréquences dans la section suivante. Sup-
posons que sa réponse puisse étre décrite dans le domaine temporel par
I’équation ci-dessous :

b,(t)= G-a/(t) — y-al(t) + T-a,(t) —  Aai(t)-a,(b)
—_——— —— ——
Gain en Compression  Réflexion de sortie Variation de la
petits signaux  du gain en petits signaux réflexion avec ’'entrée
Auto-polarisation
(30)

Ce modele est tres simplifié, mais contient déja les effets 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 coefficient de réflexion de sortie en fonction de la puissance
d’entrée.

Pour les exemples numériques, prenons les valeurs suivantes :
G=4 vY=20,083 r=20,73 A=0,06 (31)

les figures 131 et 132 montrent respectivement la valeur instantanée de la

db (1
daz(t)

sortie b, (t) et le coefficient de réflexion instantanée , tous deux en

fonction de 'entrée a; (t).
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15 . . . . .

[V S S " 1 2 3 4

Entrée a,(t)

FIGURE 131 - Sortie by (t) en fonction de l’entrée a; (t).

dbs
day

Coefficient de réflexion instantané

_0.4 L L ! !
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4

Entrée a,(t)

FIGURE 132 - Coefficient de réflexion instantané Zgig; de la sortie en fonction de
Uentrée aj (t).
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Cette équation non-linéaire peut étre linéarisée [107, 134] autour d’un
point de fonctionnement, que nous appelerons « LSOP » comme « large si-
gnal operating point ». Ce point de fonctionnement est :

A1 ,eiwt +AI ,e—iwt

ai,isop(t) = > (32)
az,sop(t) =0 (33)
et nous appliquons a ce point de fonctionnement une perturbation en sor-
tie:
ai(t) = azi,isop(t) (34)
SA ,eiwt_i_aA*,e—iwt
az(t) = az,is0p(t) + —2 5 2 (35)
Ce qui donne les équations suivantes :
A ,eiwt —I—A* ,e—iwt
ap(t) = =+ > 1 (36)
6A, -elWt L AX . e~iwt
ax(t) = —2 5 2 (37)

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

b B Al'elwt—i—AI'e_‘wt 5A2-e‘wt—|—5A;-e_‘wt
>(t)=G- +T-
2 2
. piwt * . a—iwt 3
. A, ew +6AJ e w
2
N [Al-e‘“f+A’1*-e_i‘*’t]2 . |:5A2'eiwt—|—A;'e_iwt:|
2 2

(38)

En développant 'expression précédente, et en regroupant les termes, nous

obtenons:
G 3y, 2 r A -AY ATA 1w
b (t) = E-Al—?‘Al‘ Ayt 0A, =LA, — = 5A3 | e
A2
1 3iwt
+[—E-(A1-y+5A2-A)] @3
+ termes conjugués
(39)

Nous ignorons les termes en 3@t et @=3Wt quj correspondent 2 la troi-
siéme harmonique du signal, et nous nous intéressons a 'lamplitude des
termes en @t et @t

B ,eiwt+B*_e—iwt ) '
by (t) = 2 5 2 + termes en @3@Wt gt 73 (40)
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avec
3y A -AX A2
By =G-A1———|A1|2 A1 +T-Ay— 2L .A.64,— L —.5AF
2 1= |AL]" - Aq 2 > S >
(41)
que nous réécrivons sous une forme plus simple:
B> 2521(A1)-A1+522(A1)'6A2 +T22(A1)-(SA§k (42)
Amplification Réflexionormale Réflexio;cronjuguée
avec:
3y
521(A1) = G—T' 1A ]2 (43)
|A1]?
S22(A1) =T— 5 (44)
A%-)\
T22(A1) =— 4 (45)

Ces coefficients dépendent de la phase de A;, ce qui n’est pas tres pratique.
Nous allons donc les renormaliser. Posons P = el"#(A1) Aijnsi :

521(A1) = S21(|A1] -P)

_ 3.’Y 2
_G_T ||A1]-P|

3.y 2 a2
=G———|IAll LL (46)
=1
_ 3")/ 2
= 2 |IAL]|
= 521(lA1])

de méme:

522(A1) = S22(|A1l)
T22(A1) = T22(IA1]) - P?

etdonc:

By =5, (IA1])-A; +5,,(1A1])-6A, + T, (|A1])- P?-6A3 (47)

~~ ~~

Amplification Réflexion normale Réflexion conjuguée

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

Lamplitude de B, en régime grand signal pour A, =0 en fonction de A; est
montrée figure 133. Cette figure est différente de la figure 131 car cette der-
niére est une fonction de transfert instantanée tandis que la premiere est
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14

0
= =
o N

T T

(o]

Amplitude de sortie B, pour A, =
0)]

% 1 2 3 4

Amplitude d'entrée 4,

FIGURE 133 - Amplitude de sortie B, en fonction de A, en régime grand signal. Cette
courbe est différente de lafigure 131a cause de lavariation temporelle
de l'entrée.

4.0

3.8} |

3.6} |

3.4} 1

3.2¢ 1

3.0} |

Gain non-linéaire |Sy (A;)]

2.8} |

2. ‘ ‘ ‘ ‘
60 1 2 3 4
Amplitude d'entrée |A,|

FIGURE 134 - Gain non-linéaire Sy (|A]) en fonction de |Ay].
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une fonction de transfert en régime sinusoidal. Le gain non linéaire Sy;(|A;|)
est montré en fonction de |A| dans la figure 134. On reconnait la compres-
sion du gain classique des amplificateurs non-linéaires.

La contribution de 6A> a B est notée 6, B> et est donnée par
5,B, = 522(|A1|) ‘A, +T22(|A1|) ~A; (48)

Ce qui permet de calculer le coefficient de réflexion apparent de la sortie
F2 :

oy
o)
>

*
Tp=-22=5_(lA1l)+T,(lA1l)-P?--% (49)
B, A,

qui peut étre ré-écrit en remplacant P par sa valeur :

B .
2322 :Szz(|A1|)+T22(|A1|)-P2-e‘ 2°[¢(A2)=0(A1)] (50)

B, et 6B, sont montrés respectivement figure 135 et figure 136 lorsque 6A;
décrit un cercle.

1-0 T T T T T T T
A4, =0.0 A =1.0 A =20
T A =3.0
A1 =4.0
0.5} i
2 o0} |
S
—-0.5} .
-1.0 ' ' : : : ' '
0 2 4 6 8 10 12 14
RB(BQ)

FIGURE 135 - 6B, lorsque 8A; décrit un cercle unitaire pour différentes valeurs de
A;.

Le premier terme ne dépend que de 'amplitude de A; et se comporte
exactement comme un Sy, classique (a exception, bien sir, de la dépen-
dance en amplitude) [107, 134]. Par contre, le second terme est plus parti-
culier. Il dépend non seulement de 'amplitude de A; mais aussi de la diffé-
rence de phase entre A; et A; [107, 134].
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1.0 T T T T
- Al = 0.0
0.5} — A; =3.0 |
£ oo} _
&
-0.5} .
-1.0 ‘ ‘ ‘ ‘
-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0 1.5

R8(6B2)

FIGURE 136 - 6B, lorsque 8A, décrit un cercle unitaire pour différentes valeurs de
A

Le coefficient T,, est purement et simplement négligé dans les approches
classiques de parameétres S grands signaux [107, 134]. Ce terme est nul a
faible puissance, mais il peut dépasser Sy, lorsque l'on approche de la sa-
turation [107, 134], comme montré figure 137. Il faut donc deux termes pour
décrire completement la réflexion de sortie de 'lamplificateur. Notons que
l’on voit clairement dans la figure 137 que 'adaptation de sortie de cet am-
plificateur est trés mauvaise en petits signaux, mais excellente a pleine puis-
sance. C’est [a aussi un effet classique des amplificateurs de puissance réels.

La figure 138 montre la variation du coefficient de réflexion apparent de
la sortie T, en fonction de 'amplitude d’entrée |A|. Pour les faibles ampli-
tudes, I'; se réduit a un simple point, qui vaut Sy,. Par contre, en saturation,
', décrit un cercle qui dépend de la phase de B,. Cette effet est lié a T,.

La figure 139, extraite de [134], est une autre illustration de l'effet du co-
efficient T,,. Cette figure représente la réponse B, d’un amplificateur non-
linéaire lorsqu’unsignal A, dessinant un smiley est envoyé en sortie de 'am-
plificateur. Le smiley n’est pas déformé pour les faibles amplitudes, mais est
écrasé pour les fortes figure 139. Cet écrasement est un effet direct de l'effet
de Ty, car le terme Sy, ne fait que retourner ou changer la taille.
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AmplitUdeS |SQQ| et [T

Amplitude d'entrée |4,|

FIGURE 137 - Amplitude des coefficients S, et T,,. Le coefficient To, est nul a faible
puissance, mais dépasse S,, en saturation.

50.0j

75.0j

15.0j

300.0j

-300.0j

-15.0j

-75.0j
-50.0j

FIGURE 138 - Coefficient de réflexion apparent de la sortie I'; pour différentes am-
plitudes d’entrée |A|.
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1.5

1.25

0.75

Im By (V)

0.5

0.25

-125 -1 075 -05 -0.25 0
Re By (V)

FIGURE 139 - Illustration de l’effet du terme conjugué T, [134].

A2 DISCUSSIONSURLAVALIDITEDELANOTIOND IMPEDANCE DE SOR-
TIE

Le comportement étrange du terme T, mérite une plus ample discus-
sion. Quitte a surprendre, et bien qu’il soit issu de phénomenes non-linéaires,
ceterme traduit un comportement linéaire. En effet, sila perturbation 6A> total
est la superposition de deux perturbations :

0A2 total = 6A2,a + A2,
alors:
02B3,total = 62B2,a + 62B2,p

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

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

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

Car le terme Ty, traduit un comportement linéaire variable dans le temps.
Or, les systémes linéaires classiques sont invariants dans le temps.

En résumé, la linéarisation d’un systeme non-linéaire invariant dans le
temps autour d’un point de fonctionnement variant dans le temps (c’est un
cosinus'!) aboutit a une modéle linéaire variant dans le temps. Ce modéle
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linéaire ne peut pas étre décrit par des parametres S, car ces paramétres S
sont réservés a des systéemes linéaires invariants dans le temps.

La bonne maniére de décrire cette linéarisation est l'utilisation des para-
metres X [107, 134]. Les coefficients de la section précédente sont a peu de
choses pres des parameétres X.

Il est toujours possible a partir du coefficient de réflexion apparent de la
section précédente de calculer une impédance de sortie apparente, mais

est-ilcorrect de parlerde 'impédance de sortie d’'un amplificateur non-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?

Une maniére de voir les choses est de se dire qu’un amplificateur de puis-
sance n’a pas d’impédance bien définie. Une autre consiste a 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 B,.

Cecipose un probleme car nous avons besoin d’'uneimpédance de sortie,
ou de quelque chose qui s’en approche, pour faire nos calculs d’adaptation.
Nous allons donc renverser le probléme. Au lieu de se demander quelle est
’impédance de sortie de 'amplificateur de puissance, nous allons nous de-
mander quelle est son impédance de charge optimale. Or, dans nos appli-
cations, la charge est ’entrée d’un combineur de puissance suivi d’une an-
tenne. Cette charge est linéaire et invariante dans le temps. Limpédance
de charge est donc bien définie.

Pour simplifier le raisonnement, et par abus de langage, nous appelle-
rons « impédance de sortie » le conjugué de 'impédance de charge opti-
male. Maisil s’agit bien d’unefiction, compte-tenu des réserves précédentes
sur la notion d’impédance de sortie appliquée aux systémes non-linéaires.

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

Raisonner avec lesimpédances de charge est une pratique courante dans
le domaine des amplificateurs de transistors. C’est le principe de la load-
pull, qu’elle soit effectuée en vrai ou surun simulateur. De laméme maniere,
dans sesfeuilles de caractéristiques, dont un exemple est montré figure 140,
Wolfspeed (anciennement CREE) ne donne pas les impédances de sortie de
ses transistors mais bien les impédances de charges optimales. CQFD.

1. Il est a noter ici une bizarrerie du vocabulaire : on parle toujours d’onde sinusoidale,
mais on utilise presque toujours des cosinus pour la mise en équation.
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Source and Load Impedances

e —— ———

Z Source Z Load

T omes [

Frequency (MHz) Z Source Z Load
900 0.3-j0.3 2.1 +j1.4
1000 0.3 -j0.4 2.0 +j0.7
1100 0.6 - j0.4 1.8 +j0.9
1200 0.8 - j0.7 1.5 +j0.9
1300 1.1-j0.7 1.3 +j0.7
1400 1.2-j0.1 1.2 +j0.5
1500 1.8 -j0.1 1.1 +j0.4

Note 1.V, =50V, I, = 500 mA in the 440117 package

Note 2. Optimized for power gain, P, and Drain Efficiency

Note 3. When using this device at low frequency, series resistors should be used to
maintain amplifier stability

FIGURE 140 - Extrait de la feuille de caractéristiques du CGHV14500 montrant les
impédances optimales de source et de charge. Pas celles du transis-
tor.
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Comme expliqué dans la section 6.2, il est utile d’avoir une méthode per-
mettant de connaitre a priorile nombre d’éléments nécessaires pour '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. La méthode de calcul est celle de [84], adaptée aux besoins propres
de cette étude.

Les composants utilisés (inductance et capacités) seront supposés idéaux,
de méme que les jonctions microruban. Les effets des réseaux de polari-
sation des transistors seront également ignorés. Ces effets ne sont absolu-
ment pas négligeables mais leurs effets seront facilement compensés dans
la phase d’optimisation numérique du circuit final.

Une méthode empirique simple est couramment employée[32] mais elle
ne permet pas de déterminer a priori ni Uordre, 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
malheureusement pas de valeurs pour des réseaux d’adaptation impédance
a tres large bande (rapport 1:6, envisagé pour un module d’amplification).

C’est pourquoi cette section décrit en détail le calcul de tels réseaux d’adap-
tations. La méthode de calcul est celle de [84], adaptée aux besoins propres
de cette étude.

Onnommeraf lafréquence usuelleen s~1 et w la pulsation angulaire en
rad-s~1. Nous utiliserons principalement cette derniére pour nos calculs.

Dans un premier temps, le réseau d’adaptation est calculé pour la fré-
quence centrale Wy, = 2-m-f et Rs = 1. Cette normalisation n’est pas
obligatoire, mais permet la comparaison des résultats avec ceux de [84] afin
de tester le bon fonctionnement du programme.

Le coefficient de réflexion d’un tel réseau d’adaptation, vu de la source,
sécrit’:

Lafigure 141 montre le coefficient de réflexion vu de la source d’un exemple
de réseau d’adaptation LC pour une adaptation de 5 () vers 50 () de 1 a
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2,5 GHz. Ces valeurs sont approximativement celles de 'amplificateur large
bande décrit dans le chapitre 6.

avec Wo = ,/a)(zl + wi, Wq le début de la bande passante et wp, la fin
de la bande passante.

1.2 T T

1.0

o o
o ©
- T

Coefficient de réflexion |T'|*
o
H

0.2}

00 ! !
-10 -5 0 5 10

Pulsation angulaire [rad.s™!]

FIGURE 141 - Exemple de coefficient de réflexion vu de la source d’un réseau
d’adaptation LC. Voir texte pour parametres.

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

Zy—2Z1)\?
| U )| Zy+ 21

Cette derniére condition est nécessaire car ce type de réseaux n’a aucun
effet en continu. Ainsi, la fonction de transfert est entierement déterminée
par le rapport £2/z;

Dans la bande passante, le coefficient de réflexion maximal et les pertes
d’insertion maximales s’écrivent respectivement :

2 €?
|rmax| = 2
l+e
1
2 _

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

1. Dans[84], Aw? est nommé A. La dénomination Aw? 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-w est effectué. Ce change-
ment de variable permet de faciliter grandement les calculs qui vont suivre.

Puis, le carré du coefficient de réflexion est factorisé ainsi :
2 a
|Fmax (P)| =

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

De cette maniere, le coefficient de réflexion (et non son carré) peut étre
calculé ainsi :

['max (p)z =_—

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

T
:l:j-\sz-cos(ﬂ-(1+2~k)) k €[1;n]

, 1 J
:Ej-\AOJz'COS(;' arccos(g)) ke[l;2-n]

La premiére équation donne directement ’ensemble des racines dont
nous avons besoin, car le numérateur a des racines imaginaires doubles. En
revanche, il faut sélectionner les racines a partie réelle négative des racines
obtenues par la seconde équation. Cette tdche ne pose aucun probléme
majeur : le code pour le faire est plus court que cette phrase.

2. Onnommedetels polynémes des polynomes de Hurwitz. Les raisons pour lesquelles
a et b doivent remplir cette condition dépassent le cadre de la présente these. Le lecteur est
invité a se référer a un livre sur la synthése de réseaux [12, 56, 73].
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1.5 ‘
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<0.06 —0.04 —0.02 0.00 0.02 0.04 0.06

Partie réelle

FIGURE 142 - Racines du numérateur de I’exemple. Les racines du numérateur sont
doubles et purement imaginaires.

1.5

1.01 1

0.5} x " |

0.0f 1

Partie imaginaire

—0.5} X X 4

-1.0} 1

_1.5 L L L L il L L
-0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0.0 0.1 0.2 0.3 0.4

Partie réelle

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

w2
€-cos|n-arccos| ——%
Aw?
bl wf,
b= ‘A|1+| €-cos| n-arccos| ——=
b1(0) Aw?

avec ai et by les polynémes initialement déterminés.

2

Enfin, limpédance d’entrée est calculée ainsi :

b(p) +a(p)

2P = ) —aw)

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

Z(p)=9g1-p+ ]
g2'p+ ]
g3.p_|_...+

Im P+ 9Im+1

Cette expression aboutitimmédiatement a un réseau LC. Les g, impairs
sont les valeurs normalisées des inductances, tandis que les g pairs sont
les valeurs normalisées des capacités. Cette dénormalisation se fait selon

les équations suivantes :

1
-9 -
2-m-fo 21

1
c—_9 -
2:m-fo Z1

Le dernier gm est la résistance de charge, elle aussi normalisée. Sa valeur
est connue depuis longtemps, mais il peut étre intéressant de la recalculer
pour vérifier qu’il n’y ait pas trop d’erreur lié aux imprécisions numériques.
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Cette section présente quelques formules utiles ainsi que des tables de
conversion d’unités non standard mais courantes, afin de faciliter la vie du
lecteur.

C.1 CONVERSION LIGNES DE TRANSMISSION ET ELEMENTS DISCRETS

Nous utilisons dans les chapitres 6 et 7 des lignes microruban « étroites »
pour réaliser des inductances série et des lignes microruban « larges » pour
réaliser des capacités parallele. Nous faisons 'approximation que les lignes
de transmission inductives sont purement inductives, et que les lignes de
transmission capacitives sont purement capacitives. Ceci est grossier mais
amplement suffisant pour trouver un point de départ pour une optimisa-
tion numérique du circuit complet qui prendra le modele complet.

Pour passer des inductances et des capacités vers des lignes de transmis-
sion normalisées, nous utilisons les formules suivantes :
Ogeg = 360-f-Zo-C
360 -f-L
Zo
avec Ogeg la longueur électrique en degrés, f la fréquence de normalisa-

tion, Zo 'impédance caractéristique, C la valeur de capacité et L la valeur
d’inductance.

®deg =

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

[ Co-Zo-C
B \/Er,eﬁ
[ Co-L

B \/er,ef'f'ZO

avec € o la permittivité relative effective et Cg la vitesse de la lumiere dans
le vide.

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

C=—"—

360-f-Zp
_ZO'®deg
~ 360-f

195

© 2016 Tous droits réservés. lilliad.univ-lille.fr



© 2016 Tous droits réservés.

196

Thése de Hadrien Theveneau, Lille 1, 2016

FORMULES UTILES ET CONVERSIONS D’UNITES

C— vV Er,eﬁ'l
B Co-Zo
- ZO'\/Er,eff'l

Co

L

C.2 EPAISSEURS DE METALLISATION 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 ’épaisseur de la couche (en
um) 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 différentes unités d’épaisseurs de métallisation
2

oz-ft7? g-ft? g'm2 um
0,5 14,18 152,5 17,5

1 2835 305 35
2 56,70 610 70
3 8505 915 105

C.3 UNITES THERMIQUES

Les unités standard pour traiter les problemes de thermique sont le Joule
(J) pour ’énergie thermique, le Watt (W) pour la puissance thermique et
les composés du metre (m) pour les dimensions (longueurs, surfaces, vo-
lumes). Malheureusement, dans la littérature ancienne et dans la littéra-
ture anglo-saxonne, d’autres unités apparaissent fréiquemment. Pire encore,
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 thése. Ce tableau est délibérément redondant, afin d’en
simplifier l'exploitation.
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CATEGORIE UNITE NON STANDARD  UNITE STANDARD
Chaleur 1 cal 42 J
Chaleur 1 Btu 1,06 kJ
Conductivité thermique 1 cal/(s*cm*deg(C) 420 W/m/K
Conductivité thermique 1 Btuin/(hft2oF) 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 PARAMETRES SDU T DE JONCTION

2v NZ,

Compte-tenu de la symétrie de ce circuit, seuls quelques coefficients de
la matrice des parametres S ont besoin d’étre calculés afin de déterminer
Lintégralité de celle-ci.

D’apres le théoreme de Millman :

PARY

N-Z
VX: 0

1
N'vz +z

Aprés développement et simplification :

En utilisant la définition des ondes incidentes et réfléchies :

V— V*+Zo'lx
1 2.2
V+:v*+N-Zo-ix
2 2-4/N-Zo
2 2../N-Zo
v¥—N-Zg-i
V- — 03

3 2-v/N-Zo

199
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En utilisant la loi d’Ohm pour éliminer tous les courants :

V*
Vi=——
1 Zo
V*
Vi=—uno
2 JN-Z,
v¥—v
Vz_ =
N-Zg
v*
Vo =

Les coefficients de la matrice S se calculent directement a partir de leurs

définitions :
V-
S = —1
12 V2+
53
S = -_—
22 V;’
3
S = -_—
32 V2+

Apres substitution de V-, V5, V;r par leurs expressions trouvées précé-
demment et simplification :

1
S12=—

N
s 1—N
2=
< 1
2=

On en déduit les coefficients inverses par le théoreme de réciprocité[25,
101] :

S 1
21 = ——
VN

S 1

27N

Et comme le circuit est adapté en sortie :

511=0
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D.2 CALCUL DE L’EFFICACITE D’UN COMBINEUR EN FONCTION DES DESEQUILIBRES

D.2 CALCULDELEFFICACITED’UNCOMBINEUREN FONCTION DES DES-
EQUILIBRES

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 étre tres facilement étendu a
un nombre arbitraire de sources. Les premiéres étapes du calcul sont simi-
laires au calcul de la référence [99].

Vi, @3

Va, O3

—o Vout

¢

Vn, Py

La puissance de sortie s’exprime comme :
Psortie = [V1£1 + VoL + -+ + VLol (51)
Tandis que la puissance de sortie idéale s’exprime comme :
Puagate = [V11? + V2] + -+ [vul? (52)
Le rendement est le rapport des deux:

P Sortie

= (53)
Pldéale

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

+ Lamoitié des amplificateurs a une phase de +¢.
+ La moitié des amplificateurs a une phase de —¢.

+ La moitié des amplificateurs a une amplitude normalisée de sortie
del.

+ La moitié des amplificateurs a une amplitude normalisée de sortie
de k]_.

On peut résumer ceci par le tableau suivant :

, +¢ —¢
Amplitude
1 N/4 entrées,n°1  N/4 entrées, n°2
k1 N/4 entrées, n°3 N/4entrées, n® 4
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La puissance de sortie réelle se calcule par somme de chacune des contri-
butions en amplitude :

> N1 e N1 o Nk e Nk j_¢2
== - e _|__ .e_ +_ e +_ .e_
Sortie 4 a a 1 a 1

(54)
Aprés simplification :
N 2 2
Psortie = =+ (1 +k1)7- cos(¢) (55)

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

N 12 N 2 N 2 N o
P,déale:‘z.l.eﬂ'fb +‘Z.1.e—1'¢ +‘Z.k1.e+1'¢ +‘Z.k1.e—1'¢
(56)
Apres simplification :
N2
Pigesle = = (1+K2) (57)
On en déduit le rendement :
(1+k1)? - cos?(¢)
n= (58)

2
1+ K2

Dans le calcul précédent, ¢ vaut la moitié de I’écart entre les phases des
amplis. En introduisant ’écart des phases 6 :

(14k1)?- cosz(g)
1+@

n= (59)

Le calcul précédent supposait un combineur sans pertes. Les pertes peuvent
étre rajoutées apres coup assez facilement :

(1+k1)?- cos?(3)
1+@

-k

NN

n= (60)

Avec k> le coefficient de pertes en amplitude du combineur.

D.3 DEMONSTRATION DESPROPRIETES GENERALES DES COMBINEURS
DE PUISSANCE

Afin de démontrer ces inégalités, il suffit de considérer plusieurs excita-
tions du combineur de puissance, et d’appliquer a ces différents cas de fi-
gure le théoreme de conservation d’énergie :
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D.3.1 Cas1:mode commun

1
a =
[ 1]
[ N-S>q
b S22 +(N—1)-S23
[ S22+ (N—1)-523

Comme les entrées sont adaptées en mode commun :

S22+ (N—1)-53=0

Donc:
N-S>1
b 0
0

Et par conservation de I’énergie :

b2 < N
Donc:

1
|S21] £ —.

VN
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D.3.2 Cas2: excitation en mode impair

0
—S522 + 523
S522—523
b= 0
0

0

Donc |S22 —So3| < 1.

A partir de cette équation, et avec 'adaptation des entrées en mode com-
mun, on obtient immédiatement les bornes sur S22 et S23 :

N—1
N

|S22| <

1S |<1
sl

D.4 CALCUL DES PROBABILITES DE DEFAILLANCES EN FONCTION DU
NOMBRE DE TRANSISTORS

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

N
p=1—(1-po)

Avec pg la probabilité de panne de ’'un des éléments et N le nombre total
d’éléments.

Dans le cas d’une dégradation douce du fonctionnement, par définition,
'amplificateur ne tombe pas en panne brutalement : la puissance de sor-
tie décroit lorsque les éléments tombent en panne et ne devient nulle que
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D.5 DETAILS SUR L’EVALUATION DE L'ISOLATION EFFECTIVE DES COMBINEURS DE PUISSANCE

lorsque tous les éléments sont tombés en panne. Néanmoins, afin d’avoir
un critere de fonctionnement réaliste, lamplificateur sera considéré comme
étant en panne lorsque la puissance de sortie sera inférieure ou égale a la
moitié de sa puissance nominale.

Un combineur de puissance étant linéaire en amplitude, la puissance de
sortie est proportionnelle au carré des éléments encore en fonctionnement.
Ainsi, la puissance de sortie chute de moitié lorsqu’environ 29 % des élé-
ments sont en panne. Le nombre exactvalant 1 —1/42.

Le nombre d’éléments encore en fonctionnement suit une loi binomiale
de parametres (N, 1 — po). La probabilité de panne de I'amplificateur est
donc donnée par:

F( N N; 1 )
p 1/5’ ’ Po
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’étre 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 différent dans les deux cas : dans le cas
d’une dégradation brutale, une panne totale est envisagée, tandis que dans
le cas d’une dégradation douce, 'amplificateur est considéré comme étant
en panne lorsque sa puissance de sortie tombe a la moitié de la puissance
nominale de 'amplificateur : il reste encore l'autre moitié.

D.5 DETAILS SURL’EVALUATION DE L'ISOLATION EFFECTIVE DES COM-
BINEURS DE PUISSANCE

Il est difficile de prévoir exactement ce qu’il se passe lorsqu’un élément
d’un amplificateur tombe en panne. Une hypothese raisonnable est '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 son boitier, ainsi que par les longueurs de lignes de transmission entre
le transistor et le combineur de puissance.

Lisolation d’un combineur, dans son sens le plus concret, c’est-a-dire sa
capacité a supporter la panne d’un des éléments de puissance sans provo-
quer de panne globale, est difficile a qualifier. En particulier, la seule ma-
gnitude en dB des coefficients de couplage entre les entrées S;; est insuffi-
sante.

Parmi les articles relatifs a cette question, [45] étudie 'impact des dé-
faillances des éléments de puissance sur '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 un programme d’analyse

205
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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 hypotheses, un calcul de
I’isolation effective d’un combineur de puissance, et donne la valeur maxi-
male du coefficient de couplage S;; entre les entrées pour avoir une isola-
tion effective.

Cependant, a cause des hypotheses restrictives de cette méthode, l'iso-
lation effective d’un combineur de puissance doit étre vérifiée au final par
simulation numérique, selon la méthode montrée 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 a360°par pas de 45°[125]. Cette méthode est simple est directe.

D.6 UNETENTATIVE D’EVALUATION DE L’ISOLATION EFFECTIVE DES COM-

BINEURS DE PUISSANCE
D.6.1 Coefficient d’efficacité K

Nous avons vu dans la section 9.3 que tout combineur de puissance a N
entrées posséde un coefficient de couplage maximal' entre ses entrées va-
lant |S23| = %, due principalement a la conservation d’énergie. Pourtant,
ces combineurs n’isolent pas réellement leurs entrées les unes des autres,
et une panne de 'une des sources élémentaires de puissance est suscep-
tible d’entrainer la panne de 'ensemble [125]. L'objectif de cette section est
de quantifier la capacité d’un combineur de puissance a fonctionner mal-
gré la panne d’une des sources élémentaires de puissance en fonction du
coefficient de couplage entre les entrées S»3.

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

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

En appliquant la régle de Mason, le coefficient de transmission global
s’écrit :

G [1 2231 ] (N—=1)-S
— _|_— . J— .
1—5,, T 21

Dans le cas idéal :

Gidéal = (N—1)-521

1. Appelée dans la suite de ce document «isolation naturelle ». On dit que lisolation
est maximale quand |S23| est minimal.
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O Vout

Vin
V.in
Vin

FIGURE 144 - Scénario de panne : une des sources de puissance est remplacée par
un coefficient de réflexion non nul, T’

FIGURE 145 - Graphe de fluence réduit de la situation décrite dans la figure 144,

Un coefficient d’efficacité K peut ainsi étre défini :

K G _[—522+523]'F—|—1
Gidéal =522 T+1

Eten utilisant la propriété d’adaptation en mode commun (équation (4)) :

N-S>3-T+1
K = (61)
(N=1)-523-T+1

D.6.2 Minimum et maximum du coefficient d’efficacité

L'objectif de cette section est de déterminer le minimum et le maximum
de |K] lorsque || £ 1. La méthode employée ici est similaire a la mé-
thode de détermination des cercles de stabilité décrite dans [101, pages 564
- 566]. La premiere étape consiste a inverser I’équation (61) afin d’obtenir T
en fonction de K:

K—1
(1—N)'523'K—|—N'523
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Le bord du domaine de |K| correspond au bord du domaine de T'. Pour
déterminer ce domaine, ’expression de K est substituée dans |2 = 1

K—1 2
(1—N)-S32:K+N-S53;

=1

Puis cette équation est résolue étape par étape:
2
IK—1]* = |(1=N)-S23-K+N-Sa3|

En utilisant |z|2 = z-z*,VzeC:

(K=1)-(K=1)* = (1=N)-Sz3-K+N-533)- (1=N)-S23-K+N-Sz3)*

Aprés développement et regroupement des termes :

[1—(1=N)2-|S322] -K-K* = [1+ (1= N)-N-|S32?]-K
—[1+(1=N)-N-|S32]?]-K* +[1—=N?-|S3,|°] =0

Cette équation se met sous forme quadratique :

2 2

1—N2-|Sz3)°
1—(1—N)2-|S53)?

1+ (1—N)- |Sy3/?
1—(1—N)2-|Sy3)?

1+ (1—N)-N-|Sz3)?

-0
1—(1—N)2-|Sy3)?

K —

Cette équation est I’équation d’un cercle de centre K et de rayon rg

avec:
K - 1+ (1—=N)- |S23/?
1—(1—N)2-|Sy3)?
I e IR St G 22
O | 1—-(1—=N)2-1|53)? 1—(1—N)2-|Sy3)?

Aprés une légere modification de K et simplification de 'expression de
o avec un outil de calcul symbolique [142], on obtient :

1—(N—=1)- |Sy3|?
Ko — ( )| 23|2 (622)
1—(1—N)2-|S23]
S
ro = 1523 (62b)

1—(N—1)2 % |Sy3|?

Comme Kg = ro, Kmin = Ko—ro et Kmax = Ko + ro. En utilisant
’équation 62 :

1—|S23l— (N=1)- |S23]?
1—(1—N)2-|Sy3)?

(63a)

min =
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Nombre d’entrées |S»3|sansisolation |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.

1+]S23l—(N=1)- |S23]?
1—(1—N)2-|Sy3)?

(63b)

max —

En appliquant ces équations a l’exemple du simple T (équation 1), on ob-
tient

Kmin =0
2-N
max — 2 N— 1
La valeur de Kmin est cohérente avec nos attentes (voir section 9.2). En
revanche, celle de Kmqx est plus surprenante car supérieure a 1. Ceci arrive
effectivement 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
maniere mineur.

L’équation de Kmin, la plus intéressante, peut étre 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 coefficient d’effica-
cité K fixé:

A=1—4-[—(N=1)2Kmin+ (N—=1)-N]- [Kmin — 1]

—1+ VA

1S23] = 2 [-(N—1)2-Kmin + (N—1)-N]

Le tableau 18 donne, pour différentes valeurs de N, le Sy3 naturel et le
S>3 maximum nécessaire pour avoir K < 0, 95, ce qui correspond a une
perte d’efficacité en puissance de 10 %.
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