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Le développement des techniques de communication et la nécessité 

de transmettre et de traiter le plus rapidement possible un nombre de 

plus en plus élevé d'informations ont entraîné les concepteurs à rechercher 

une densité d'intégration de plus en plus élevée des composants à l'inté- 

rieur des circuits et dispositifs. 

Les circuits intégrés, déjà très largement employés dans le domaine 

des basses fréquences, font l'objet depuis quelques années d'un développe- 

ment rapide dans le domaine des hyperfréquences tant pour les circuits 

logiques que pour les circuits analogiques. 

C'est ainsi que l'une des fonctions analogiques micro-ondes les plus 

importantes, l'amplification à très large bande, devient actuellement très 

performante grâce à des structures distribuées réalisées soit en technolo- 

gie hybride soit en technologie monolithique. 

Le problème de l'amplification large bande est d'avoir un produit 

"gain-bande passante" le plus élevé possible. 

La structure sans doute la plus classique est le montage en cascade, 

qui consiste à relier la sortie d'un étage à l'entrée de l'autre, en 

adaptant au mieux cette connection à l'aide d'éléments répartis ou localisés. 

Cette structure permet d'obtenir un gain élevé et une bande passante 

intéressante : par exemple, jusqu'à 16 GHz avec un gain de 30 db pour six 

étages amplificateurs C11. 

Ces dernières années ont vu l'introduction, dans les amplificateurs 

micro-ondes , de la technique de la contreréaction, celle-ci étant effectuée 
en plaçant un circuit passif entre la sortie et l'entrée de l'élément actif 

C21, CS]. 



Ces s t ruc tures  ont des propr ié tés  in téressantes  puisqu 'e l les  

associent un gain suffisamment élevé e t  une bande passante pouvant a l l e r  

jusque 1 2  à 1 4  Ghz. Cependant, l ' u t i l i s a t i o n  de l a  contreréaction se l im i t e  

à une ou deux octaves. Par a i l l e u r s ,  l a  bande passante e s t  essentiellement 

l imitée  par l a  réponse des c i r c u i t s  de polar isa t ion qui sont plus complexes 

que ceux u t i l i s é s  dans l a  s t ruc ture  d 'amplification en cascade. 

Une au t re  p o s s i b i l i t é  a  é t é  enf in  apportée par l e s  amplificateurs 

dis t r ibués .  Cette s t ruc ture  a  été étudiée dès 1948 à p a r t i r  de tubes 

pentodes C41. L 'o r ig ina l i t é  de son principe rés ide dans l e  f a i t  que l ' o n  

p ro f i t e  de l 'avantage procuré par une mise en pa ra l l è l e  des éléments a c t i f s  

en év i tan t  d'en avoir  les inconvénients d'abaissement des impédances d 'entrée  

e t  de so r t i e .  En e f f e t ,  dans l e s  amplificateurs d i s t r ibués ,  l e s  éléments 

a c t i f s  sont placés en t re  deux l ignes  de propagation qui r éa l i s en t  à l a  f o i s  

une addit ion des courants e t  l ' adaptat ion à l a  source e t  à l a  charge. 

Les t r a n s i s t o r s  à e f f e t  de champ, dont l a  s t ructure  e t  l e s  ca rac té r i s -  

t iques  ne sont pas sans rappeler c e l l e s  des pentodes, ont permis de repren- 

dre  l e  concept de l 'ampli f icat ion dis t r ibuée.  

A l'époque où nous avons abordé ce t r a v a i l ,  AYASLI C51 e t  STRID C61 

avaient r é a l i s é  des amplificateurs d i s t r ibués  en technologie monolithique 

dont l e s  performances maximales é ta i t  de 9  db pour une bande passante de  

1 4  GHz avec 4 transistorsC51. Tout dernièrement, AYASLI C71 a  r é a l i s é  une 

s t ruc ture  présentant un gain de 30 db de 2 à 20 GHz avec 72 t r a n s i s t o r s  

r é p a r t i s  en s i x  c i r c u i t s  monolithiques élémentaires. Ces r é s u l t a t s  sont 

potentiellement t rès  in té ressan ts  e t  semblent indiquer que l e s  amplificateurs 

d i s t r i bués  pourraient,  dans l e s  années qui viennent, cons t i tuer  l a  solut ion 

l a  meilleure au problème de l 'ampli f icat ion à l a rge  bande de fréquence. 

La technologie monolithique semble, à p r i o r i ,  l a  mieux adaptée pour 

a t t e ind re  ce t  ob jec t i f .  Cette technologie, spécifiquement i ndus t r i e l l e ,  

s e  j u s t i f i e  pour des s é r i e s  importantes. Par contre,  pour des s é r i e s  rédui tes  

ou des cas  d'espèces, l a  technologie hybride peut const i tuer  une solut ion 

de mise en oeuvre rapide,  ne nécessitant  que des moyens légers .  

C'est dans c e t t e  perspective q u ' i l  nous a  paru intéressant  d ' e f fec tuer  

une investigation des pos s ib i l i t é s  de ce type de technologie. 



L'objet  de ce  t r a v a i l  a  donc é t é  d ' é t u d i e r  l a  f a i s a b i l i t é  d 'un 

ampl i f ica teur  d i s t r i b u é  hybride dont les fréquences l i m i t e s  de fonctionne- 

ment s e r a i e n t  comprises dans l a  bande K (18-26.5 GHz). 

Dans l e  premier chap i t r e  de ce  mémoire, nous présentons une première 

approche de l ' ampl i f i ca t ion  d i s t r i b u é e  à l ' a i d e  d'un modèle analy t ique  

simple u t i l i s a n t  l e s  not ions  c l a s s iques  des  l i g n e s  de propagation. Nous 

dégageons e n s u i t e ,  l e s  l i m i t e s  de c e  modèle. 

Puis  nous développons dans l e  c h a p i t r e  II un modèle analy t ique  p e t i t  

s i g n a l  rigoureux de l ' a m p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é  e t  nous l e  confrontons à une 

analyse é t a b l i e  à l ' a i d e  du programme de C.A.0 SPICE II. C e  c h a p i t r e  se  

termine par  une recherche de s t r u c t u r e s  suscep t ib les  d 'améliorer  l e  compor- 

tement f r équen t i e l .  

La conception e t  l a  r é a l i s a t i o n  d 'ampl i f ica teurs  d i s t r i b u é s  en  

technologie hybride son t  d é c r i t e s  dans l e  chap i t r e  III. Une l a r g e  p l a c e  

e s t  accordée, dans ce  chap i t r e ,  à l a  desc r ip t ion  des  problèmes de r é a l i s a -  

t ion. 

Le c h a p i t r e  I V  complète l ' é t u d e  en régime p e t i t  s i g n a l  de l ' ampl i f i -  

c a t e u r  d i s t r i b u é  par  une inves t iga t ion  des  c a r a c t é r i s t i q u e s  de b r u i t  

expérimentale e t  théorique.  

Enfin dans l e  d e r n i e r  chap i t r e ,  nous é tudions  l e  comportement d e  l a  

mei l leure  s t r u c t u r e  r é a l i s é e  dans un fonctionnement en régime grand s i g n a l  

a i n s i  que les  p o s s i b i l i t é s  d ' u t i l i s a t i o n  en ampl i f ica t ion  de  moyenne puis- 

sance. 
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MODÈLE ANALYTIQUE s IMPLIFIÉ 

DE 

L'AMPLIFICATION DISTRIBUÉE PETIT SIGNAL 

Dans ce chapitre, nous présentons un modèle analytique simpZe de 

l'amplification distrzbuée à transistors à effet de champ basé sur 

Za théorie des lignes. 

Ce modèle permet de comprendre sùnpZement Ze principe de fonctionne- 

ment d'un tel amplificateur, de quantifier ses caractéristiques et de 

cerner ses limites d 'uti Zisation. 

1.1 PRINCIPE DE L'AMPLIFICATION DISTRIBUEE. 

La mise en parallèle de transistors conduit à une addition de leurs 

transconductances. Cette propriété, intéressante à priori, sfaccompagne 

de quelques inconvénients. 

L'addition des impédances de sortie des TEC a pour effet de diminuer 
S 

le courant circulant dans la charge, d'autre part, d'importants problèmes 

d'adaptation apparaissent à cause de la mise en parallèle des impédances 

d'entrées. 

GINZTON Cl1 et PERSIVAL C21 ont montré que l'on pouvait conserver le 

caractère additif des transconductances tout en maintenant les impédances 

de charge des éléments actifs constantes en séparant ces éléments par des 

inductances. Cette association est appelée : ampl i f icat ion d i s t r ibuée .  

1.1.2 Rappel des cahactétLinitiquu du mmA;tan à ed6eR: de  champ. 

Le transistor à effet de champ (TEC) est de plus en plus employé dans 

les dispositifs hyperfréquences, en particulier dans les amplificateurs. 

Il est donc nécessaire d'en posséder une représentation (paramètres "Sm 



Sou r c e  G R I L L E  D r a i n  
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Figure I : Transistor à contact Schottky de gr i t t e  de type N . 

Figure II : Schéma &quivalent du TEC pe t i t  signal. 



ou schéma équivalent) a f i n  d e g r é v o i r  l e s  performances du système dans 

lequel  il e s t  intégré.  

Les t r a n s i s t o r s  que nous u t i l i sons  sont des  t r a n s i s t o r s  à contact  

Schottky de g r i l l e  (MESFET), classiquement r é a l i s é s  dans des matériaux de 

type N ( F i g .  1 ) .  

En fonctionnement normal, l a  g r i l l e  e s t  polar isée  négativement par  

rapport à l a  source (souvent mise à l a  masse), e t  l e  drain positivement 

par  rapport à c e t t e  même source. Sous l ' a c t i on  du champ é lec t r ique ,c réé  

par  l a  différence de po ten t ie l  (Vds) , un courant d' é lect rons  s' écoule de 

l a  source vers l e  drain. Les var ia t ions  de l a  tension appliquée sur  l a  

g r i l l e ,  module l a  profondeur de l a  zone déser tée ,ce  phénomène de commande 

de charge e s t  à l a  base de l ' u t i l i s a t i o n  du T.E.C. en amplification. 

A p a r t i r  d'études physiques du fonctionnement d'un TEC, de nombreux 

travaux ont permit d 'obtenir  p lusieurs  types de modèles analytiques f ac i -  

lement exploi tables  C31, [YI, C51, C61 qui  fournissent l e s  paramètres 

p e t i t s  signaux. 

La f igure  ( 2 )  nous donne l e  schéma équivalent du TEC pour un fonctionne- 

ment dynamique p e t i t  s igna l ,  prenant en compte l e s  e f f e t s  principaux, C71. 

Pour un exposé c l a i r  du principe de fonctionnement de l ' ampl i f ica t ion  

distr ibuég,nous u t i l i s o n s  un schéma très s impl i f ié  du t r a n s i s t o r  à e f f e t  

de champ. 

Ce schéma ne comporte que l e s  éléments nécessaires  à l ' exp l ica t ion  de c e  

principe,  à savoir  : 

- l a  capacité gri l le-source d 'entrée du TEC (cgs) 

- l e  générateur de courant (gm Vgs) 

- l a  capacité de s o r t i e  du TEC drain-source (Cds). 

L'association d i t e  "amplification dis t r ibuéeJf , réal isée  au moyen de 

t r a n s i s t o r s  à e f f e t  de champ, e s t  représentée sur  l a  f igure  ( 3  1. 



I I 
I 

19 i TEC l lg /  2 

FZgure III : Schdm équ-ivaZent s6npZ.ifzé de Z'ampZ.ifzcation distribuée. 



Les grilles des transistors sont reliéespar des inductances, il en 

est de même pour les drains. La figure ( 3 )  montre que l'on a formé ainsi 

deux lignes de transmission : 

- une ligne grille, constituée des inductances (Lg) associées 
aux capacités d'entrées des TECs (Cgs). 

- Une ligne drain, constituée des inductances (Ld) associées 
aux capacités de sortie (Cds) et aux générateurs de courant (gmv) des TECs. 

L'explication du principe repose sur l'étude de la propagation du signal 

le long des deux lignes depropagation ainsi constituées, et, par conséquent, 

fait appel aux notions de vitesse de phase et d'impédances caractéristiques 

caractérisant ces lignes. 

Nous allons donc étudier la propagation le long de ces deux lignes 

de transmission. 

a) La l igne g r i l l e .  ----- --------- 

Cette ligne de transmission est un support classique de propagation de 

type passe-bas (L-C). Pour des fréquences inférieures à la fréquence de 

coupure du filtre, le signal de grille se propage le long de la ligne de 

transmission en se déphasant de cellule en cellule d'une quantité "Mg". 

- 
'(n+i) - '(n) exp (- j A&). 

Cette ligne est caractérisée par sa constante de phase (Bg) et par son 

impédance caractéristique ( Zcg 1. 

Afin d'éviter les réflexions aux extrémités de la ligne, on charge celle-ci 

par son impédance caractéristique Zcg. 

b) La l i g n e  d ra in .  -------------- 

Cette ligne se distingue de la précédente par les générateurs de courant 

distribués ~ériodiquement (un générateur par étage). Elle est également 

caractérisée par sa constante de phase ($d) et par son impédance caractéris- 

tique (Zcd). 



Ligne 
Dra in  

Ligne 

G r i  l i e  Vn - Vn+l - 1 1 cgs 

v v 

I Figure IV. Schha de principe de Z'ampZijication distribude. 



Sous c e r t a i n e s  condi t ions ,  que nous a l l o n s  développer, l e  phénomène d'ampli- 

f i c a t i o n  a l i e u  sur l a  l i g n e  dra in .  

Nous avons représenté ,  s u r  l a  f i g u r e  (4 )  , une p a r t i e  du schéma équi- 

va lent  de l ' a m p l i f i c a t e u r  nécessa i re  à l ' e x p l i c a t i o n  du p r inc ipe  de fonc- 

tionnement . 

S o i t  (V ) l a  tens ion s u r  l a  l i g n e  g r i l l e  à l ' é t a g e  "n", l e  généra teur  
n  

de cemême é tage  d é l i v r e  un courant s u r  l a  l i g n e  d r a i n  q u i  se sépare en  deux 

p a r t i e s  éga les  (on suppose, i c i ,  que l e s  deux ext rémités  de l a  l i g n e  d r a i n  

son t  chargées p a r  l 'impédance c a r a c t é r i s t i q u e  de c e t t e  l i g n e ) .  

v 
n  

So i t  in = gm T l e  courant a l l a n t  v e r s  l a  charge. Ce courant a r r i v e  

au  niveau de l a  c e l l u l e  ( n + l )  en s e  déphasant de l a  quan t i t é  "A@dtf, t e l  que : 

'n 
i n [ ( n + l ) a l  = in exp (-$A&) = gm -2 e x p ( - ~ ~ @ d )  

où l t  Ad" e s t  l e  déphasage l e  long de l a  l i g n e  d r a i n  cons t i tuée  des induc- 

t ances  (Ld) associées  aux capac i t é s  (Cds) des  TECs. 

Ce courant va s ' a j o u t e r  au courant, a l l a n t  vers  l a  chargeldébi té  par  l e  gé- 

né ra teur  de l ' é t a g e  ( n + l ) .  Celui-ci  s'exprime comme : 

L e  courant t o t a l  au niveau de l ' é t a g e  ( n + l ) ,  s e  déplacant  v e r s  l a  charge ,  

est a l o r s  é g a l  à l a  somme des courants  : 

- n  ' n  
IT - gm exp ( - J A @ ~ )  + gm 3 exp ( - J A % ~ )  

L e  courant dans l a  charge e s t  maximum lorsque  les déphasages s u r  chaque 

l i g n e  de transmission son t  égaux, c ' e s t  à d i r e  : 

ou encore,  lorsque  l e s  v i t e s s e s  de phase s u r  l e s  l i g n e s  g r i l l e  e t  d r a i n  

son t  ident iques  : 

.../... 



Ceci constitue la première condition nécessaire à l'amplification 

distribuée. 

L'addition des courants en phase donne une variation linéaire du gain 

en fonction du nombre de transistolrsutilisés. 

Dans tout ce qui précède, nous avons admis que les lignes grille et 

drain étaient fermées sur leur impédance caractéristique . La séparation 
du courant sur la ligne drain en deux parties égales repose, dlailleurs, 

sur cette hypothèse. 

En réalité, les charges aux extrémités des lignes de transmission sont 

fixes. Pour se rapprocher du fonctionnement idéal précédemment décrit, il 

est nécessaire de maintenir les impédances caractéristiques des lignes à 

une valeur quasi-constante, proche de l'impédance de charge, dans la bande 

dlutilisation. 

En conclusion, les deux conditions nécessaires au bon fonctionnement 

del'anplificateur dist?r5bué sont : 

- l'égalité des vitesses de phase entre les deux lignes 
de propagation grille et drain, 

- maintenir les impédances caractéristiques des lignes 
grille et drain constantes dans toute la bande d'utilisation. 

Le principe étant acquis, nous allons traiter en détail la propagation 

le long des lignes de transmission. 

Cette étude nous permettra d'obtenir, de façon simple, les informations 

nécessaires à la constitution d'un amplificateur distribué et de prévoir 

les performances d'un tel amplificateur ayant des caractéristiques connues. 



Avec 

Cgs 
cgs* = 

+ j0Cds) 1 + rs(gmo + 

:- Po ** = 
1 1 + pars + (rs+rd)(- + jnCds) 

rd s  

j Cds + l / r d s  
g,d* = 1 1 = gd(i2) + Cd(Q) 

1 + rd(-+ j Cds) + rs(gmo + = +  jficds) 
rds 

La  mesure d'un t r ans i s to r  NEC 137 nous a fourni  l e s  valeurs  suivantes : 

r g = 3 s d  r d s  = 277 n 
ri = 1.15 SZ Cgs = O. 3 PF 

r d  = 1.2 52 Cds = 0.08 PF 

rs = 1.2 SZ 
@O 

= 40 mS 

FIGURE 5 

SchBma équivaknt des tmnsiators, utilz'sé dans te  mod2 te  'thdorie des lignesf9. 



1.2 MISE ENOEUVREDE CE PRINCIPE EN UTILISANT LA THEORIE DES LIGNES. 

Nous a l l o n s ,  dans c e  paragraphe, évaluer  l e s  performances d'un ampli- 

f i c a t e u r  d i s t r i b u é  à p a r t i r  de l a  t h é o r i e  des l i g n e s .  

1.2 .1  i i y p a t h 2 ~ u  d1&tude. 

Pour c a l c u l e r  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  de d i spe r s ion  des l i g n e s  g r i l l e  e t  

d r a i n ,  nousfaisons l e s  hypothèses su ivantes  : 

a )  l e s  l i g n e s  de propagation sont  supposées i n f i n i e s ,  (ou fermées 

s u r  l e u r  impédance c a r a c t é r i s t i q u e  pour é v i t e r  l e s  r é f l e x i o n s )  ; dans 

c e  c a s ,  l e  courant  généré au niveau de chaque é tage  s e  d i v i s e  en deux 

courants  opposés mais dfégalesampli tudessur l a  l i g n e  drain.  

b )  Nous négligeons l a  capac i t é  g r i l l e - d r a i n  (cgd) des  TECs (modèle 

u n i l a t é r a l  ) f i g  . ( 5 ) . 

En e f f e t ,  s i  l ' o n  s a i t  résoudre l e  problème de l a  propagation s u r  deux 

l i g n e s  couplées c l a s s iques ,  il n'en e s t  pas de m ê m e  lorsque  l ' ampl i tude  du 

s i g n a l  s u r  l ' une  de ces l i g n e s  est constamment modifiée ( c a s  de l a  l i g n e  

d r a i n  ) . 

Par tan t  de ces  hypothèses, nous pourrons aisément t r a i t e r  l a  propagation 

sur les l i g n e s  de transmission e t  o b t e n i r  en p a r t i c u l i e r  l e u r  diagramme 

de  d i spe r s ion ,  l e s  p e r t e s  a i n s i  que l a  v a r i a t i o n  de l e u r  impédance caracté- 

r i s t i q u e  avec l a  fréquence. En u t i l i s a n t  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  de d i spe r s ion  

des  deux l i g n e s  g r i l l e  e t  d ra in ,  nous ca lculerons  ensu i t e ,  l e  gain en puis- 

sance de l ' ampl i f i ca t ion .  

La f i g u r e  ( 6 )  représente  l e  schéma équivalent  de  l ' ampl i f i ca teu r  d i s t r i -  

bué , les l i g n e s  de transmission de grille e t  de d r a i n  comportant maintenant 

t o u s  l e s  éléments p a r a s i t e s  du t r a n s i s t o r  u n i l a t é r a l  de l a  f i g u r e  ( 5 ) .  



Figure V I .  Schéma équiuateni; de 2 'ampl.ifzcatew) distribué; . 
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drain 
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a) Analyse des l i g n e s .  ------------------ 

Une analyse t o u t  à f a i t  c l a s s ique  de l a  l igne  g r i l l e . f o u r n i t  l l é q u a t i o n  

de d ispers ion  suivante.  

2 2 4 2 2 a  B * 'a B LgQ (1-A ) = - ( s i n  - a - A  cos -) + 8*i A  s i n - c o s -  
cgs* 2 2 2 

a (1) 2 

avec 

Les d é t a i l s  de c e s  c a l c u l s  sont  en annexe 1. 

On peut a i n s i ,  pour chaque fréquence, ob ten i r  l a  constante de phase 

( 6 )  v é r i f i a n t  l ' équa t ion  de d ispers ion .  

Connaissant l e  couple ( Q , B ) ,  on en dédu i t  l e s  p e r t e s  ( 4 )  sur l a  l i g n e  

g r i l l e  à p a r t i r  de l ' équa t ion  ( 2 ) .  

Le t r a i t ement  de l a  l i g n e  d r a i n  e s t  ident ique  à c e l u i  de l a  l i g n e  g r i l l e  

en e f fec tuan t  au p réa lab le  l a  t ransformation p a r a l l è l e - s é r i e  su ivante  : 

avec 
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Nous avons trac6 sur  l a  figure ( 7 )  l e  diagramme de dispersion Qes 

lignes g r i l l e  et drain. A f i n  de ne pas multiplier le n&re de pxm&tzws 
technologiques, nous avons choisi  d 'u t i l i se r  l e s  rnks inductances sur l e s  

deux lignes. 

I l  e s t  bien évident que l ' éga l i t é  des vitesses de phase sur  lea deux l ignes 

n'est pas du tout  r6alisée. Il e s t  a lors  impératif d t  augmenter l a  capacité 

de so r t i e  (Cds) des TECs par l a  mise en para l la le  d'une capacité d'appoint 

(Ca l - t e l l e  aue : 

fz On voit ,  a lors ,  apparaztre tout 1' in térê t  de 1' amplification distribuée. 

En e f f e t ,  l e s  fréquences de coupure basse et haute des TECs p r i s  individuel- 

lement n'ont plus de signification. Seules, l e s  fréquences de coupure com- 

munes aux deux lignes de transmission a i n s i  que l a  frgquence de coupure due 

aux temps de t r a n s i t  des porteurs sous la g r i l l e  des t rans is tors  sont à 

considérer. 

La figure ( 9 )  représente l 'évolution des pertes sur les deux l ignes de 

propagation. S i  l e s  pertes sur la ligne drain 6voluent peu avec l a  f&quence, 

il n'en e s t  pas de même sur l a  l igne g r t L l e .  Mous montrerons, par la s u i t e ,  

que la f i s i s tance  de g r i l l e  ( rg)  des TECs e s t  un &lément parasi te  imposrtant. 

Nous avons vu pr6cédemment que pour 6vi ter  l e s  &flexions sur l e s  chnrges, 

il faut  que cel les-ci  s 

l ignes g r i l l e  e t  drain. 

LtinipBdance ca~ac té r i s t ique  de l a  l igne g r i l l e  est donnée par la re la t ion  

suivante : 



301 / Ligne drain 
- PARTIE R ~ ~ L L E  

O 4 8 1 2 ~ b  34% 20 

ia 8 %  

X .  Evo2utias dcs ùrpddmraes oamotd&t.iqUe~ dea Zigtaes @2lo 
OC-i < .Lr~-S3'd.&- -7 J)LifCJ A A C l "  A.* 

e t  dra;in en fonction de ta f ~ d w ~ h ,  A -& .. _ *  L 



En utilisant la transformation parallèle-série précédente, on calcule, 

de la même manière, l'impédance caractéristique de la ligne drain : 

7 

2cd2 = - Ld p l -  cs(n ) Ldn'cs(@ 4 ) + j rs<n> c,(Q) .] 

Les évolutions des parties réelles et imaginaires de ces impédances 

sont représentées sur la figure (10). 

Le comportement basse-fréquence debl'impédance caractéristique de la ligne 

drain n'a guère de signification dans notre cas. En effet, ce résultat 

découle du mode de calcul de l'impédance caractéristique : z est l'impédance 
C 

qu'il faut mettre en charge de chaque cellule de la ligne pour que son 

impédance d'entrée soit z . 
C 

L / 2  r/ 2 

En réalité, les impédances de charge étant supposées fixes, l'amplifi- 

cateur ne fonctionnera dans de bonnes conditions que dans la zone fréquen- 

tielle où les impédances caractéristiques présentent une partie réelle cons- 

tante avec une partie imaginaire faible. 

On peut définir une fréquence limite (Fa) de fonctionnement en s'imposant 

une contrainte sur les impédances caractéristiques qui peut être par exemple : 

dans la bande d'utilisation (O-Fb) GHz. 

Dans le cas idéal d'une ligne sans pertes (filtre passe-bas),dont l'impé- 

dance caractéristique est 



avec 

la contrainte définie ci-dessus permet de relier Fb à Fc tel que 

(si 4 = 50 a) .  

Ce critère, qui permet de fixer Fc en fonction de la bande passante 

souhaitée, reste valable en présence de pertes. 

On s'affranchit, dans ces conditions, des problèmes de réflexions aux 

extrémitées des lignes de transmission. 

Généralisant le raisonnement élémentaire (5 1.1.3) expliquant ll&tude 

du principe de l'amplification distribuée, nous pouvons calculer le courant 

total dans la charge, puis obtenir le gain en puissance de l'amplificateur. 

Le courant total dansla charge est la somme de tous les courants générés 

à chaque étage se propageant vers cette charge. Ainsi le courant à ltabcisse 

(na) s'écrit : 

N v (0) 
exp(- jB;na - agma) exp [- j B(N-m)al exp[-Od(N-m)al ( 5 )  I(na) = 1 gm 

m=o 

Les constantes de phase, sur les deux lignes de propagation, sont suppo- 

sées identiques : 

L'expression du courant total fait apparaître une progression géométrique 

de raison exp(ad - ag)a, et s'écrit alors : 

v (O) 
= gm -expC(-j~-ad)aN]. 2 1 - exp (ad - ag)Na 

1 - exp (ad - ag)a 
(6) 



Figure X I .  Gain de Z r q Z i f i c a t e u r  distribué en fonction du nombre 

de transistors pour trozs fréquences de fonctionnement. 



L'étude du module de ce courant, en fonction de N, montre que celui-ci 

présente un maximum pour 

N = l L (-ga) n ada 
aga - ada 

Calcul du gain en ~uissance. ---------- ------- -------- 

Connaissant le courant total arrivant sur la charge (équation 6), on 

peut calculer le gain en transfert de puissance en respectant toutes les 

hypothèses formulées jusqu'à présent, en particulier, en supposant que les 

impédances de charges sont égales aux impédances caractéristiques des lignes. 

Toutefois, étant donné que la charge de la ligne drain est matérialisée 

par une résistance de 50 a ,  nous calculerons le gain avec cette hypothèse. 
Ce gain a, alors, la formulation suivante : 

exp(-adNa) - exp(-ag~a) - gm02 Re(Zcg) 50(1-]pl Gd - - 4 1 - exp(ada - aga) 1 (9) 

où P est le coefficient de réflexion à l'entrée de l'amplificateur. 

Le gain en puissance dépend du nombre dlétagesN, des pertes le long 

des lignes de transmission, qui sont elles-mêmes fonction de la fréquence, 

et est proportionnel au carré de la transconductance des TECs. 
%O 

Le gain de l'amplificateur distribué présente, comme le courant, 

un optimum en fonction du nombre de transistors cet optimum dépendant de 

la fréquence fig (11). 

Il s'explique simplement si l'on considère successivement l'effet des pertes 

grille puis des pertes drain. 

En effet, en l'absence de pertes le cou~ant augmenzerait .indéfiniment 

et linéairement sur la ligne drain. 

Les pertes "grille"font qu'au bout d'un certain nombre d'étages, la tension 

de grille V devient négligeable, donc l'apport en courant de cet étage 
gN 



Figure XII. EvoZution du gain en puissance de Z1ampZificateur distribué 
en fonctîon de Za fréquence et du nombre de transistors. 



et des suivants est négligeable et une saturation apparait. 

Les pertes drain vont ensuite atténuer ce courant de saturation au 

cours de la propagation jusqu'à disparition totale de celui-ci. 

La figure (12) montre l'évolution du gain en puissance de l'amplificateur 

distribué en fonction de la fréquence et du nombre de transistors. Le tableau 

suivant indique les valeurs des paramètres utilisés pour la simulation. 

Nous remarquons d'après ces courbes que l'utilisation d'un grand nombre 

de transistors ne permet pas de couvrir la bande souhaitée (O, -t Fb). 

circuit passif 

Lg = 0,625 n H  

Ld = 0,625 nH 

CA = 0,22 PF 

Zcg = 50 s2 

Zcd = 50 52 

Notons que d'autres auteurs [8], [9] ont abouti aux mêmes conclusions. 

TEC 

Rg=352 

Ri = 1,15 52 

rs = rd = 1,2 52 

cgs = 0,3 PF 

cds = 0,08 PF 

gma 
= 40 mS 

Le calcul du gain en puissance montre que celui-ci dépend des pertes 

sur les lignes de transmission et de la transconductance des TECs. Il est 

évident, que, pour optimiser l'amplificateur, il faudrait utiliser des 

transistors présentant des transconductances élevées et des éléments para- 

sitesfaibles. Nous allons regarder rapidement dans quelle mesure la structure 

des transistors à effet de champ intervient sur les performances de l'ampli- 

ficateur. Ceci en conservant la capacité d'entrée Cgs constante afin de 

ne pas modifier les caractéristiques de dispersion des lignes grille et 

drain. 



Gtd b> 

Structure A : rg = 3 

Figure XIII. Influence de la rdsistance d 'accds de griZZe "rg". 



Minimisa t ion  des pertes. ....................... 

Il est bien connu que pour diminuer les résistances parasites des TECs, 

les concepteurs utilisent des topologies schématiquement représentées par 

la structure ci-dessous (structure B). 

plutôt que des structures du type A : 

En particulier, on peut estimer que la résistance d'accès de grille 

(rg) est diminuée d'un facteur 4 dans le cas de la structure B. 

La figure (13) montre l'intérêt d'une telle structure. 

-/. . 



TEC El ements passi fs  
r g o = I .  5 n Lg=o.5 nh 
r i o = 2 .  3 n Ld=o.S nh 

rso=2.4  A C a = o . I I  pf 

rdo=2.4  n Zcg=50 n 
rdso=554 n Z c d 4 0  n 
Cgso=o.15 pf 

Cds,=o.o4 p f  

Gmo=20 ms 

Figure X I V .  Inf Zuence de Za géomdtmk de la  g r Z Z  Ze. 



1.2.4.2 - Augmentation d e  l a  t ransconductance.  ................................... 

La transconductance dépend l inéairement de la  profondeur Z de l a  g r i l l e .  

Pour augmenter c e l l e - c i ,  il s u f f i r a i t  d'augmenter Z. Cependant, pour conser- 

v e r  l a  capac i t é  Cgs constante ,  il f a u t  diminuer l a  longueur de l a  g r i l l e  t g .  

Vu les d i f f i c u l t é s  de r é a l i s a t i o n  technologique des  g r i l l e s ,  on peut  

es t imer  que l a  diminution de l g  s'accompagne d'une diminution de l ' é p a i s s e u r  

de mé ta l l i sa t ion .  

Pa r t an t  de c e s  cons idéra t ions ,  supposons un modèle élémentaire t e l  que : 

1g.Z = C s t  <=> Cgs = C s t  

e t  

= C s t  <=> con t ra in te  techno- G logique 

En prenant comme s t r u c t u r e  de base un t r a n s i s t o r  à deux g r i l l e s  de 75 Pm 

de longueur t g  = 0,5 Fm, nous avons, à nombre de t r a n s i s t o r s ~ é g a l  ( 8  TECs) 

représenté  s u r  l a  f i g u r e  (14 ) 1 'évolut ion du gain  en puissance (Gp) d e  

l ' a m p l i f i c a t e u r  dont l e s  t r a n s i s t o r s  ont une capac i t é  d ' en t rée  Cgs cons tan te ,  

l e s  éléments va r i ab les  é t a n t  l a  longueur et  l a  l a rgeur  de l a  g r i l l e .  

Nous constatons que pour des  longueurs de g r i l l e  t r è s  f a i b l e s ,  l a  t r ans -  

conductance augmente mais l e s  p e r t e s  deviennent t rès  é levées  ; ce q u i  e n t r a î n e  

une chute du gain.  

A l ' i n v e r s e ,  l 'augmentation de l a  longueur de l a  g r i l l e  d i m i n ~ e l e s  p e r t e s  

mais également l a  transconductance ; c e  q u i  explique l a  diminution du gain.  

I l  a p p a r a i t  a l o r s  un optimum, q u i  correspond à l a  s t r u c t u r e  de base d é f i n i e  

précédemment (Zo = 2 x 75 um ; go = 0.5 pm) . 

Avec c e t t e  s t r u c t u r e ,  on peut  espérer  ob ten i r  9db de g a i n  sur 20 GHZ 

de bande passante avec 8 TECs. 



1.3 AVANTAGE ET INCONVENIENT DE LA METHODE. 

L e  pr incipe  de l ' ampl i f i ca t ion  d i s t r ibuée  amène naturellement à u t i l i s e r  

la  t h é o r i e  des l i g n e s  pour son étude. 

L'avantage de c e t t e  méthode r é s i d e  dans l e  f a i t  q u ' e l l e  e s t  simple à 

mett re  en oeuvre, q u ' e l l e  permet de mieux comprendre l e  fonctionnement de 

llamplificataxlrdistribué e t  d 'en évaluer rapidement ses  l i m i t e s  e t  ses per- 

formances. 

Toutefois,ce modèle repose sur deux hypothèses fondamentales : 

1') Les l ignes  g r i l l e  e t  d ra in  sont  adaptées, d'où une sépara t ion 

en deux p a r t i e s  égales  des courants  générés à chaque étage s u r  l a  l i g n e  

dra in .  

En r é a l i t é ,  l e s  charges aux ext rémités  de la  l i g n e  d ra in  sont quelques 

peu d i f f é r e n t e s  de 1' impédance c a r a c t é r i s t i q u e  de c e t t e  l i g n e ,  il e s t  

a l o r s  évident  que l e s  impédances de charge ramenées a u  niveau de l ' é t a g e  ( n )  

se ron t  d i f f é r e n t e s  e t  fonct ion de (n) .  De ce  f a i t ,  l 'hypothèse de sépara t ion  

du courant en deux quan t i t é s  éga les  n ' e s t  p lus  j u s t i f i é e ,  su r tou t  en bout 

de bande de fréquence où l a  désadaptat ion est l a  p l u s  importante. 

2') L e s  t r a n s i s t o r s  sont  uni la téraux,  ce q u i  nous a permis de nous 

a f f r a n c h i r  du couplage c a p a c i t i f  e n t r e  l e s  deux l i g n e s  de propagation. 

En f a i t ,  l ' ex i s t ence  de Cgd complique sérieusement le  problème. I l  e x i s t e ,  

dans ce  cas ,  deux modes propres de propagation (symétrique e t  antisymétrique) 

se propageant à deux v i t e s s e s  d i f fé ren tes .  A cause de  l 'augmentation 

du courant s u r  l a  l igne  d ra in ,  l 'amplitude de ces deux modes est constamment 

modifiée . 

Pour prendre en compte les désadaptat ions des charges a i n s i  que l a  capa- 

c i té  (Cgd), il f a u t  u t i l i s e r  des méthodes d'analyse p lus  générales.  

Ceci f a i t  l ' o b j e t  du chap i t re  suivant .  



ÉTUDE RIGOUREUSE 

DE 

L'AMPLIFICATION DISTRIBUÉE PETIT SIGNAL, 

Dans ce chapitre, nous allons étudikr la sensibilité du gain en 

puissanee due aux variations de certains éléments constituant l'amplifi- 

cateur distribué, en particulier, l e s  e f f e t s  dus à (Cgd) e t  aux désadapta- 

tionç. Nous avons, pour cela, développé une méthode d'analyse matricie Zle 

rigoureuse, puis u t i l i s é  le  programme de C.A.0 SPICE 2. 

Ces outi ls  sont indispensables pour décrire finement le  fonctionnement 
a 

de nos antp l i  f icateurs. Compte tenu des contraintes imposées par Z 'app Zica- 

tZon envisagée, i l s  nous fournirons l e s  valeurs des éléments const i iu t i f s  

du disposit i f .  

II. 1 METHODE D'ANALYSE MATRICIELLE. 

La description complète du fonctionnement d'un amplificateur distribué 

nécessite la prise en compte de tous les éléments qui le constitue, en 

particulier, ceux omis dans le modèle "théorie des lignes". 

Comme le montre la figure (II.l), l'amplificateur distribué peut être 

envisagé comme une association du type cascade d'étages élémentaires ayant 

des fonctions bien spécifiques. On peut formuler mathématiquement ce point 

de vue en représentant chacun de ces étages par un octopôle, ceux-ci ayant 

été matérialisés sur la figure (11.1). 

Les octopôles étant en cascade, la matrice de chaîne constitue la re- 

présentation la plus adéquate pour la résolution finale du problème global. 

Nous allons maintenant décrire succintement chacun de ces octopôles. 
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Figure II.l. Schéma équivalent u t i l i s é  dans la méthode matricielle.  



II. 7 . 7  Le U d X u t ~  à e4de-t de chump. 

A partir de la mesure des paramètres S du transistor, on peut accéder 
ij 

aux paramètres chaînes du TEC par des transformations élémentaires classiques. 

Grâce à cette mesure, on peut également donner un schéma équivalent du tran- 

sistor C 3 1, [ 6 1 puis calculer les paramètres chaînes de ce modèle ; nous 

avons utilisé cette démarche, les éléments du schéma équivalent du transistor 

étant précisés sur la figure (II. 2). 

Au moyen des paramètres chaînes, on définit la matrice représentative 

de lloctopÔle ci-dessous : 

[BI est la matrice de chaîne de lloctopÔle représentant le TEC, avec 



Les expressions des éléments de la matrice chaîne du transistor sont développées 

dans l'ANNEXE 2. 

FIGURE (11-2) 

Schdma équ2vaZent pe t i t  signal des TECs,utiZisé dans Zes sÙnuZations. 



Ces octopôles passifs sont constitués de deux quadripôles indépendants : 

le premier, représente le circuit dladaptation entre les grilles des TECs, 

le second, le circuit dladaptation entre les drains (fig. 11.1). 

L1octopÔle est représenté par une matrice de chaîne définie de la manière 

suivante : 

- - - - - - - - - -  

V I  
drain 

I 1 

v2 
grill e 

tel que 



v v 
3 

Si [QC] est le quadripôle côté drain tel que ( .') = CQCl . ) .et C Q 1 le 
1, 1, 

.L 3 v v 
4 côté grille tel que (; 2 ,  = [QI (; ) , la matrice A est composée 

de deux sous-matrices 
'2 &4 

Les expressions des Qij et Qcij sont développéesen annexe 2  dans le cas 

d'éléments localisés ou d'éléments distribués. 

Les matrices chaines des octopôles passifs et actifs étant déterminées, 

il suffit d'effectuer les produits adéquats pour obtenir la matrice chaïne 

de l'ensemble du dispositif. 

On obtient alors un octopôle fermé à ses extrémités comme l'indique 

la figure ci-dessous : 

Les charges Zd et Zg étant fixes, on dispose de deux relations de fer- 

meture qui ramènent le problème à l'étude d'un quadripôle équivalent dont 

l'entrée est l'entrée de l'amplificateur distribué et la sortie, la branche 

contenant la charge. 

" 

Z d  -c- Charge 

Entrée -t 

Ampl i f  icateur 

zg 



Nous pouvons, alors, calculer les paramètres de la matrice de dispersion 

j et obtenir le gain en puissance du dispositif. 

Ce modèle, très souple d'emploi, nous permet d'effectuer une étude 

qualitative et quantitative réaliste de l'amplificateur distribué. Nous 

avons également utilisé un programme d'analyse de circuit, en l'occurence, 

le logiciel SPICE 2 actuellement disponible à l'université de Lille. 

11.2 PRESENTATION DU LOGICIEL SPICE 2 ET MISE EN OEUVRE DE L'ETUDE. 

Depuis plusieurs années, l'emploi des programmes de câlcul de circuit 

s'est largement répandu. Ceux-ci permettent aux utilisateurs d'effectuer 

rapidement une simulation numérique sur ordinateur. 

Les domaines d'applications sont nombreux ; ils couvrent en particulier 

tout le domaine de l'électronique et notamment la conception de circuits 

intégrés en microélectronique. 

SPICE 2 est un programme général de simulation des systèmes électriques 

décrits par des équations intégro-différentielles. 

Ce programme a été développé à l'université de Berkeley au U.S.A. 

La version de SPICE 2 dont nous disposons est celle de 1980, elle permet 

d'effectuer des simulations en régime statique, en régimesinusoIda1 . petits 

signaux, en régime harmonique et impulsionnel petits signaux et en régime 

grands signaux. 

Le programme nécessite une description nodale du circuit. Il est néces- 

saire de posséder les modèles de composants complexes tels que les diodes, 

les transistors etc... soit en les décrivant dansun sous-programme appelé 

"macromodéle", soit en puisant dans la bibliothèque propre au logiciel. 

On définit, ensuite, les signaux d'exitation appliqués à ce réseau ainsi 

que les simulations à effectuer (régimescontinus, alternatifs transitoires ... ) 
sous certaines conditions de fonctionnement (gamme de fréquence, intervalles 

de temps, température ... ) avant l'exécution du programme. 

Grâce à ces deux méthodes d'analyse nous avons pu étudier les influences 

respectives des différents éléments du circuit (étude de sensibilité). 

En particulier, nous nous sommes intéressés aux éléments o m i s  dans l'étude 



tG(db) - -  Programme SPICE 2 

I Méthode Mat r i c i e l l e  

- --, , Modèle THEORIE DES LIGNES 

Figzxre II. 3. Gain en puissance de Z 'amp Zificateur distribué, 

en fonction de ta fréquence, obtenu à partir des 

t ro i s  modè tes. 



r é a l i s é e  à p a r t i r  de l a  "théorie des lignes". Nous simulerons, e n s u i t e ,  

l e  c i r c u i t  complet de l ' a m p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é  d é c r i t  précédemment. 

11.3 EFFET DES DESADAPTATIONS AUX EXTREMITES DES LIGNES GRILLE ET DRAIN. 

Pour évaluer  l ' importance des  désadaptat ions aux ext rémités  des l i g n e s  

g r i l l e  e t  d r a i n  ( phéncm ène néglig Ê. dans l e  m odèle "théorie des lignes" ) , 
nous avons simulé l e  fonctionnenent de l ' a m p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é  en se se rvan t  

du mGne modèle de t r a n s i s t o r  que c e l u i  u t i l i s é  dans l e  modèle "théorie des 

lignes", c ' e s t  à d i r e ,  en né,@igeant Cgd (Cgd = O ) ,  v o i r  t ab leau  1 . Nous 

avons c a l c u l é  l e  g a i n  en t r a n s f e r t  de puissance (G) de l ' ampl i f i ca teu r  

d i s t r i b u é  à p a r t i r  de l a  méthode m a t r i c i e l l e  e t  du programme SPICE 2. 

Les r é s u l t a t s  ob.eenus sont  e n s u i t e  canparés a u g a i n  en t r a n s f e r t  de puissance 

c a l c u l é  à p a r t i r  de l a  t h é o r i e  des  l ignes .  

La f i g u r e  (11.3) i l l u s t r e  l e s  évolut ions  du g a i n  de l ' a m p l i f i c a t e u r  en 

fonction de l a  fréquence. 

Le premier enseignenent que l ' o n  peut déduire de ces  courbes e s t  que l a  

désadaptat ion des l i g n e s  e s t  très importante au v o i s i n e e  de l e u r  fréquence 

de coupure, mais  que contrairen e n t  à ce  que l ' o n  pouvait  c ra indre ,  l ' e f f e t  

sur l e  g a i n  e s t  bénéfique. 

La seconde remarque, est que l e  c r i t è r e  d é f i n i  a u  c h a p i t r e  1, f i x a n t  

une fréquence l i m i t e  Fb pour l a q u e l l e  l e s  désadaptat ions son t  f a i b l e s ,  

n ' e s t  pas m auvais  en s o i  m a i s  devient  caduque. 

L 'améliorat ion notable  du g a i n  en t r a n s f e r t  de puissance en f i n  de bande 

est du a u  f a i t  que, l e s  courants  générés à chaque é t a g e  ne se séparent  pas 

en deux p a r t i e s  égales.  

Les premiers r é s u l t a t s  montrent  les l i m i t e s  d ' u t i l i s a t i o n  du modèle 

"théorie des lignes" développé dans l e  premier chap i t r e .  

L'analyse m a t r i c i e l l e  e t  l e  prcgramme de simulat ion SPICE 2 vont nous 

permettre maintenant  dl analyser  l e  fonctionnement de l ' a m p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é  

en t enan t  c a p t e  des é l énen t s  p a r a s i t e s  q u i  sont  : 

- l a  capac i t é  de couplage cgd 

- l ' i nduc tance  de source Ls des  TECs. 
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Figure II. 4. A. Effet de Cgd (modèle matriciel) ,  Cgd e s t  exprimé 

en picofarads. 



1 1 . 4  INFLUENCE DES PARAMETRES OMMIS DANS LE MODELE "théorie des l i gnes" .  

La capac i t é  g r i l l e - d r a i n  des t r a n s i s t o r s  à e f f e t  de chanp e s t  due essen- 

t i e l l e n e n t  aux l i g n e s  de chcwp s e  refermant dans l ' a i r .  Typiquanent, c e t t e  

capaci té  à une valeur  de quelques cent iènes  de pico-farads. 

L ' e f f e t  p a r a s i t e  q u ' e l l e  ergendre s ' i n t e n s i f i e  à mesure que l a  fréquence 

a v e n t e .  I l  e s t  donc nécessa i re  d 'analyser  l a  s e n s i b i l i t é  de ce paramètre 

sur l e  ccmportement f r é q u e n t i e l  de l ' a n p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é .  

Nous présentons sur l e s  figures (II.4A) e t  (II .4B),  l ' é v o l u t i o n  f réquen t i e l -  

l e  du g a i n  en puissance de l ' a n p l i f i c a t e u r  d i s t r i b u é  pour d i f f é r e n t e s  

va leurs  de C.sd, ca lcu lée  à p a r t i r  de  nos deux méthodes. 

Nous remarquons que l a  capac i t é  Cgd des  TDCs,.a une inf luence  considérable  

sur la  réponse de l ' ampl i f i ca teu r ,  e t  c e c i  m&e en basses  fréquences. 

I l  s u b s i s t e  une l k è r e  d i f fé rence  en  hautes fréquences s u r  l e  g a i n  e n t r e  

l e s  deux modèles : l e s  f l u c t u a t i o n s  théor iques ,  en f i n  de bande de fréquence, 

son t  p lus  f a i b l e s  en u t i l i s a n t  l e  modèle analy t ique  m a t r i c i e l  qu'avec l e  

prcgranme SPICE 2. 

A l a  f i n  du chap i t r e  1, nous avions soulevé l e  problène posé pa r  l a  capa- 

c i t é  de couplage Cgd des t r a n s i s t o r s .  En e f f e t ,  c e t t e  c a p a c i t é  d'une p a r t ,  

engendre une contre-réact ion sur l ' e n t r é e  des  TECs e t ,  d ' a u t r e  p a r t ,  pe r tu rbe  

l e  phéncmène de p r o p q a t i o n  l e  10% des deux l i g n e s  de transmission. 

Pour mieux comprendre l e  phénomène, nous avons t r a c é  s u r  l e s  f i g u r e s  

(II.5A e t  II.5B) les évolut ions des  éléments de l a  matr ice de d i spe r s ion  

[SI, de l ' ampl i f i ca teu r  en fonct ion  de l a  fréquence pour deux valeurs  de  

Cgd : O PF et  0.04 PF. 

Nous remarquons, que l e  paranèt re  S12 de  l ' a n p l i f i c a t e u r ,  qui  c a r a c t é r i s e  

l a  contre-réact ion de l a  s o r t i e  sur l ' e n t r é e ,  s e  dégrade avec l a  fréquence 

t r è s  rapidement avec l ' augnenta t ion  de Cgd. 

Les pa ranè t res  S e t  S22, q u i  représentent  les désadaptat ions e n  e n t r é e  
11 

e t  s o r t i e ,  deviennent égalen en t  importants  lorsque Cgd augmente. 



Figure II. 4. B. Effet de Cgd (programme SPICE 2). 

Cgd est exprimé en picofarads. 



Figure II. 5A. EvoZutions des / Sll 1 e t  1 S12 1 en fonction de la  frQquence 

pour Cgd = O PF (-) e t  Cgd = 0.04 PF (---). 
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Figure II.  SB. Evolutions de 1 Sll 1 et / S12 1 en fonction de l a  fréquence 

pour Cgd = O PF (- ) e t  Cgd = 0.04 PF (----1. 



L'effet le plus remarquable, est l'augmentation brutale du coefficient 

S21 en fin de bande de fréquence. 

Ce phénomène, déjà observé pax? KOHN et LANDAUER ClO], est propre à 

l'amplification distribu8eainsi qu'aux lignes actives couplées. Il peut 

être attribué à un transfert d'énergie de la ligne drain à la ligne grille 

(mode antisymétrique et mode symétrique dans le cas de lignes couplées par. 

une capacité). Ce couplage se traduit par une injection en phase ou en 

opposition de phase, suivant la fréquence, des courants issus de la ligne 

drain et transitant par la capacité Cgd. Ces courants étant plus importants 

en hautes fréquences (diminution de l'impédance de la capacité) le phénomène 

s'accentue. 

Nous allons maintenant étudier l'influence de l'inductance de source Cs 

des TECs sur le gain de l'amplificateur distribué. 

L'un des problèmes dans l'utilisation des transistors à effet de champ 

et dans la conception des circuits intégrés est de minimiser les inductances 

parasites dues aux connexions ou à la mise à la masse de certaines parties 

de composant S. 

En amplification distribuée, on peut inclure les inductances de con- 

nexions de drain et de grille dans le réseau passif ; elles ne constituent 

pas, à proprement parlé des cléments parasites. Il reste donc à étudier 

dans quelles Mesures l'inductance de source peut compromettre le fonction- 

nement d'un amplificateur distribué, sachant qu'elle limite les performances 

des TECs en hautes fréquences. 

La figure (II. 6), (programme SPICE 2 et le modèle matriciel), représente 

les évolutions du gain en transfert de puissance de l'amplificateur pour les 

cas où l'inductance de source est successivement nulle, égale à 0,05 nH et 

0,l nH. 

Nous remarquons, comme  rév vu, que cette inductance dégrade fortement 

les performances du composant en haute fréquence. Ce paramètre conditionnant 

le comportement fréquentiel de l'amplificateur. Il sera nécessaire de le 

minimiser, ou, tout au moins, de connaître une bonne estimation de sa valeur. 



.-. Programme SPICE 2 

-,, , Modèle m a t r i c i e l  

Figwls II .  6 . Inf Zuence de Z 'inductance de source "2s". 
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Programme SPICE 2 

----- Modèle matriciel 

F i w e  11.7. Evo Zution du gain en transfert de puissance 

d'un cnptificateur distribué en fonction de Za fréquence. 



La figure (11.7) montre l'évolution fréquentielle du gain en transfert 

de puissance d'un amplificateur distribué contenant tous ses élements 

parasites. Les valeurs de tous les éléments le constituant sont regroupées 

dans le tableau II. 

On remarque que les éléments parasites ont une influence dramatique sur 

les performances en bande passante de 1' amplificateur . La progression cons- 
tante de la technologie nous permettra de minimiser ces éléments afin d'obte- 

nir de meilleursrésultats. Les chercheurs de chez RAYTHEON Cl11 ont utilisé 

une structure quelque peu différente qui consiste à introduire une inductance 

en série dans le drain des TECs. Nous allons étudier comment cette structure 

permet d'améliorer les caractéristiques de l'amplificateur. 

11.5 INTRODUCTION D'UNE INDUCTANCE DANS LE DRAIN. 
\ 

Jusqu'à présent, nous avons étudié le cas de lignes de transmission 

du type "filtres passe-bas L-c" composées d'éléments localisés. Sur la ligne 

drain, nous avons introduit une capacité dCippointpour réaliser l'égalité 

des vitesses de phase. Les résultats obtenus par cette technique ont été 

présentés sur la figure (11.7). 

A partir d'un filtre passe-bas L-c, d'impédance caractéristique Zc et 

de fréquence de coupure f on peut obtenir un filtre d'impédance caracté- c ' 
ristique et de fréquence de coupure identiques en utilisant la transformation 

suivante : 



Tableau 3 .  

1 Inductance de 
la ligne grille 

Résistance Résistances Capacités 
de aux 

charge extrémités découplage 

R 
AMPLI.  Q 

Inductance de Inductance 
la ligne drain 1 dans 

le drain 

AMPLI .  

TEC 

TEC 

Ld 

0,82 nH 

Lg 

0. 625 nH 

50 s2 50 fi 50 fi 50 PF 50 PF 

s 

.O5 nH 

Ldd 

0,25 nH 

g 

.05nH 

ri 

1.15 s2 

r s 

1.2 fi 

d 

.O5 nH 

rg 

3 Q  

rds CgS cds cgd gmo 

277 fl 0,25 PF 0,08 PF 0,05 PF 40 mS 

rd 

1.2 fi 



4 8 12 

Programme SPICE 2 

..... --- Modèle matriciel 

Figure 11.8. Gain en transfert de puissance d'un amplificateur 

distribué ut i l i sant  une structure dérivée d'un 

f i  Ztre e 2 liptique. 



Le filtre obtenu est un filtre dit "Elliptique" connu également sous 

le nom de filtre de ZOBEL Cl21 . L'utilisation de cette ligne de transmis- 
sion est très séduisante car elle permet d'inclure directement l'inductance 

parasite de drain et surtout, ne nécessite plus la mise en place d'une Capa- 

cité d1 appoint. 

Nous avons étudié le comportement fréquentiel du gain dfun amplificateur 

distribué utilisant cette dernière structure. Le résultat de la simulation 

est présenté sur la figure (11.8). 

Nous remarquons que, contrairement à nos prévisions, le gain de l'ampli- 

ficateur se dégrade fortement. Ce phénomène s'explique simplement en compa- 

rant le diagramme de dispersion des deux lignes de transmission ci-dessus, 

figure (11.9). Nous observons, en effet, que les vitesses de phase sur les 

deux lignes sont très différentes et ne peuvent contribuer à un fonction- 

nement correct de l'amplificateur. 

Néanmoins, il est possible d'obtenir une nette amélioration des perfor- 

mances du dispositif en utilisant la structure "elliptique" en choisissant 

judicieusement les valeurs des inductances Ld et Ldd. 

Ce choix consiste à égaler la vitesse de phase de la ligne drain à 

celle de la ligne grille. Dans ce cas, le critère d'une réalisation d'une 

impédgnce caractéristique de 50 S I  sur la ligne drain n'est plus primordial. 

La figure (11.10) montre l'évolution fréquentîelle du gain en transfert 

de puissance d'un amplificateur dont 'ces éléments constitutifs ont leur 

valeur définie dans le tableauII1'. 

Nous avons représenté sur la figure (11.11) le gain du dispositif pour 

les trois structures suivantes : 

a) Structure classique du type L-C avec une capacité d'appoint 

(Structure A). 

b ) Structure utilisant directement une transformation aboutissant à un 

filtre "elliptique". 

(Structure B). 



./ 

I 
. I I . , "  

7 ' Elliptique 

Figure II. 9. Diagranune de dispersion d'un filtre LC class{que et d 'un 

filtre "eZZiptiquef' de fréquence de coupure ,et impédance 

caractéristique identiques. 





Figure 11.11. &Zn en transfert de puissance des amplificateurs 

distribués (A, B, C )  . (Modèle anaZytique matriciel). 
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c Structure dérivée du filtre ffelliptique", mais modifiée pour obtenir 

une performance optimale. 

(Structure C) . 

Nous remarquons que le gain obtenu grâce à la structure C est le meilleur 
des trois. Nous avons également étahli l'évolution des T.0.S d'entrée et de 

sortie d'un amplificateur distribué ayant les structures a et c définies 

ci-dessus fig. (11.12) ; nous voyons que celles-ci ont peu d'importance 

concernant les désadaptations du dispositif. 

L'explication physique de l'amélioration du gain en puissance de l'ampli- 

ficateur ayant une inductance dans le drain est complexe, elle est, en tout 

état de cause, liée à un effet de compensation de la capacité de couplage 

(Cgd) par l'inductance en série dans le drain des TECs. 

Bien que AYASLI Cl31 et NICLAS Cl41 n'aient apporté aucune justification 

dans leur démarche, ils ont réalisé des amplificateurs distribués en utili- 

sant la technique de "l'inductance dans le drain". 

Pour accroître la bande d'utilisation, on peut, soit diminuer la contri- 

bution de certains éléments, en particulier, les inductances de connexion, 

soit utiliser des transistors mieux adaptés à l'amplification distribuée. 

Ces transistors devrons avoir une surface de grille relativement faible, 

de manière à diminuer les capacités d'entrée et de sortie ainsi que ses 

éléments parasites. Le transistor BLX 2 du LEP répond à ces critères. 

La figure (11.13) représente l'évolution du gain en puissance d'un amplifi- 

cateur dist-ribué constitué de cinq transistors BLX 2. Le schéma équivalent 

petit signal d'un des transistors est représenté ci-dessous- 
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AMPLI .  

TEC 

Tableau 4. 

AMPLI .  

TEC 

Inductance de 
la ligne grille 

L g 

0,6 nH 

Capacités, 
dé- 

couplage 

- 
.2s 

0,05 nH 

cf 

50 PF 

Cgd 

0,03PF 

rg 

3 Sl 

Inductance de 
la ligne drain 

Ld 

0,7 

cd 

50 PF 

%O 

2 0 m ~  

Résistance 
de 

charge 

Rc 

50 SZ 

1s 

.O5 nH 

Inductance 
dans 

le drain 

Ldd 

0,35 nH 

Résistances 
aux 

extrémités 

I I 

ri 

2 52 

r s 

2.2 Sl 

Ld 

.O5 nH 

Rg 

50 S1 

CgS 

0,21PF 

rds 

4 0 0 0  

rd 

2.2 Sl 

Rd 

50 1;1 

cds 

0,06PF 



TOS 
T O S  dAentree 

,,,,, TOS de sortie 

Figure II. 14. EvoZution des TOS d 'entrée e t  de sortie , d 'un 

q Z i f i c a t e u r  constitué de cinq TECs BLX2, en fonction 

de Za fréquence. 



Nous résumons dans le tableau 4 les éléments constitutifs de cet 

amplificateur . 

Il est donc possible d'obtenir un gain en transfert de puissance de 

5.5 dB + 0,5 dB jusque 15 GHz. 

La figure (11.14) représente le TOS d'entrée et de sortie de l'amplifi- 

cateur . 

Nous avons, dans ce chapitre, effectué une étude de sensibilité sur le 

gain de l'amplificateur distribué. 11 est apparu que les éléments les plus 

sensibles sont la capacité grille drain Cgd des TECs, l'inductance de source 

Ls, et la résistance de grille rg. 

Ces éléments limitent fortement le fonctionnement de l'amplificateur. 

Nous avons également montré comment la modification de la ligne drain pouvait 

améliorer les caractéristiques de l'amplificateur. Cette étude nous a permis 

de définir les performances optimales que l'on peut obtenir avec deux types 

de transistors. 

A partir de ces considérations, nous avons réalisé plusieurs amplifi- 

cateurs distribués. Les problèmes liés à leur réalisation ainsi que la mesure 

de leurs performances sont développés dans le chapitre suivant. 



RÉALI SATI ONS TECHNOLOG 1 QUES 

E T  

RELEVÉS EXPÉRIMENTAUX 

- * -  

La technologie planar, développée par FAIRCHILD il y a dix ans 

environ, a permis de réaliser des composants de plus en plus petits. 

Cette technologie permet une fiabilité accrue dans les réalisations 

à semi-conducteurs et une réduction des coûts due à une production de masse. 

Il est possible de fabriquer plusieurs composants sur un même substrat 

et de les interconnecter pour former descircuitsintégrés. 

Actuellement, il existe deux types d'intégration des circuits : 

1 'intégration monolithique et 1 'intégration hybride. 

La première consiste à réaliser sur le même substrat et pendant la même 

phase technologique, les composants actifs et les composants passifs néces- 

saires à la conception du circuit. Cette solution paraIt très séduisante, 

puisqu'elle permet de miniaturiser le circuit et d'en réaliser un grand 

nombre sur une même plaquette. Mais elle s'accompagne de certains inconvé- 

nients : d'une part, le matériel technologique nécessaire est extrêmement 

coûteux, d'autre part, le prix d'une plaquette de semi-conducteur est tel 

qu'il faut être capable de garantir à priori le succès du composant en se 

reposant entre autre sur une grande expérience dans le domaine que,pour 

notre part nous n'avons pas. 
/ 

Le secgnd type d'intégration, est l'intégration hybride. Cette méthode 

couramment employée, consiste, non plus à réaliser tous les éléments sur 

un même substrat, mais, à reporter les éléments actifs (transistors, diodes...) 

sur le circuit comportant déjà les éléments passifs. Cette technique ne permet 

pas une miniaturisation aussi poussée qu'en intégration monolithique puisqu'elle 

nécessite des connexions extérieures. 

Mais l'intégration hybride présente des avantages. D'une part, sa mise en 

oeuvre est plus aisée, et, d'autre part, elle permet de réaliser des maquettes 

dans un délai rapide. 



Nous avons réalisé plusieurs amplificateurs distribués en technologie 

hybride pour étudier la faisabilité du dispositif. L'intégration monolithique 

du système, réalisée au sein de la centrale de technologie du C.H.S, consti- 

tuera l'étape ultérieure. 

II 1.1 ELEMENTS LOCALISES . 

L'utilisation d'éléments localisés (inductances et capacités) s'est 

nettement répandue avec le développement des circuits intégrés microondes 

C151, et en particulier pour des applications à large bande de fréquence C161. 

De nombreux travaux, concernant la caractérisation théorique et expéri- 

mentale de ces composants, ont été publiés Cl7 1, Cl8 1, Cl9 1. Cependant, 

la conception de ces éléments est basée sur des formules empiriques, qui 

compte tenu des éléments parasites, sont loin d'être exhaustives. 

A partir d'expressions analytiques, nous avons réalisé puis expérimenté 

des éléments localisés. Les résultats de la caractérisation permettent de mieux 

cerner les problèmes liésà~eséléments localisés et notamment d'en préciser 
leur valeur. 

Cette démarche est nécessaire pour la constitution de l'amplificateur 

distribué. 

771.1.7 Tnductance Oméga et inductance camée. 

Les inductances localisées peuvent être constituées de la partie réac- 

tive de l'impédance distribuée le long d'une ligne de transmission. 

Une autre manière de considérer ces inductances est d'utiliser le 

couplage mutuel entre les segments de lignes ou entre spires métalliques. 

Ces inductances ont alors la configuration suivante : 



27rL W 87ra 1 L(nh) = 2L[Loge (-1 - 1 + -3 + 12.57 a[Loge - 21C1 - ;; a r c  W+h Ln 2a 

F i p e  q l l A .  Inductance Orndga eS sa formuZe analytique. 

n n n3 représeritent l e  nombre de l ignes  inductives (nl=2. n -3' n =l dans 1' 2' 2- 3 
l e  cas  de l a  f igure  ci-dessus). Cette expression e s t  valable quand g 2 3W. 

Figure I I I .  1. B. Inductance en méandreset sa formu& analytique. 



Inductance Oméga Inductance en méandres Inductance en 
spirale 

Pour éviter les effets de distribution, il est nécessaire que les 

dimensions de ces éléments ne deviennent pas supérieure à Ag 
/20' 

8 

Les inductances Oméga et en méandres se réalisent à l'aide d'un seul 

niveau de métallisation, elles sont généralement utilisées pour obtenir des 

inductances dont les valeurs sont compr*ises entre 0,l nh et 2 nh dans les 

bandes X et KU [17]. Les inductances en spirales nécessitent soit une connexion 

supplémentaire, soit un second niveau de métallisation (ponts à air). 

Elles sont employées pour des inductances de valeurs élevées, (typiquement de 

2 à 20 nh) C191, C201. 

Avant d'utiliser ces éléments localisés, nous avons réalisé plusieurs 

types d'inductances ayant des structures du type Oméga et rnéandresdla comparai- 

son des résultats de la caractérisation haute fréquenceentre les deux structures 

permet de définir le comportement réel des inductances par rapport aux 

approches théoriques existantes. 

L'expression analytique d'une inductance Oméga,figure (III.lA),est 

donnée par l+a relation suivante : C211, C221, C231. 

2lTl ~(nh) = 2X [~ogC;th) - 1 + w] + 12.57 aClog(+) - 2][1 - arc sin ($)l (1) ailî 'IT 



Les paramètregdans l'expression (1) ci-dessus,sont exprimés en centimètres. 

En ce qui concerne l'inductance en méandres,nous avons calculé sa 

valeur en la considérant comme une succession de lignes inductives indépen- 

dantes. La figure (II.1B) montre comment est définie la valeur d'une induc- 

tance en méandre. 

Ces inductances sont réalisées sur un substrat d'alumine de permitîvité 

relative Er = 9.6 d'épaisseur t = 0,635 mm. 

Le tableau suivant présente les caractéristiques géométriques des 

inductances réalisées, ainsi que leur valeur calculée à partir des expressions 

analytiques définies ci-dessus. 

Afin de tester la validité de ces expressions., nous avons effectué la 

mesure à l'analyseur de réseau des  aram mètres S des inductances ainsi réalisées ij 

Inductances en méandres 

LB = 1,02 

L = 160 

w = 50 

g = 160 

h z 5  

d = 160 

Inductances Oméga 
- 

valeurs 

théoriques LA = 1,01 
(nh) 

paramètres 

géométriques* 

(um) 

r 
a = 200 

w = 40 

g = 133 

R = 560 

h = 5  
\ 



P i p e  III.2. EvoZution du module du coef f ic ient  de r d f Z e x i a  des 
inductances L4 e t  LB ainsi  que des schémas a e t  b 
en fonction de Za fréq.uence. 



La f igure  (111.2) représente l 'évolut ion du module du coef f ic ien t  

de réf lexion (SI1) des inductances LA e t  LB en fonction de l a  fréquence. 

La f igure  (111.3) représente l a  phase de ce coeff ic ient  de réflexion.  

Les évolutions du module e t  de l a  phase du coeff ic ient  de transmission (S21) 

de ces inductances sont représentées sur l e s  f igures  (111.4) e t  (111.5). 

Nous remarquons q u ' i l  e s t  d i f f i c i l e  de l e u r  donner une valeur prgcise. 

La méthode l a  plus  classique consis te  à élaborer un modèle théorique dont 

les évolutions sont sensiblement l e s  mêmes que ce l l e s  du composant étudié.  

Le c i r c u i t  équivalent d'une inductance e s t  représenté par un quadripôle 

en "Pi" dont l a  s t ruc ture  e s t  l a  suivante C241 : 

- c représente l a  capacité pa ra s i t e  due à l a  présence du 
O 

plan de masse, 

- c ,  l a  capacité due au gap en t r e  l e s  bras de l ' inductance. 

- r,  représente l e s  per tes  métalliques dans l e  ruban. 

Pour e f fec tuer  l a  comparaison avec l e s  mesures, nous avons représenté 

sur les f igures  précédentes l e s  courbes thgoriques des coef f ic ien ts  de 

réf lexion e t  de transmission des quadripôles suivant : 



Figure 111.3. Evolution de ZE; phase du doeffi-c.tent de réflexion des 

inductances LA e t  LB, ainsi quedes schdmas a e t  b 

en fonction de la fréquence. 



Figure III.#. Evolution du-module du coefficient de transmission 

des inductances LA et LB ainsi que des schénas équiva- 

lents A et B, en fonction de la fréquence. 



Figure III.5. EvoZution de Za phase du coefficient de transmission 

des inductances LA et LB, ainsi que Ses schémas 

équivazents A et B, en fonctZon de Za fréquence. 



L = 1,2 nH 

avec 
r = 2 
c = 0,007 PF 

C =O,OlPF 
O 

Les valeurs de ces paramètres sont estimées par des considérations 

physiques et des mesures statiques. 

La comparaison entre les résultats expérimentaux (LA, LB) et théoriques 

(a,b) montre que la valeur des inductances est définie avec une marge d'incer- 

titude de l'ordre de + 10 %. 

On peut considérer que la valeur calculée à partir des expressions 

analytiques est ).une bonne estimation. 

Il existe deux types de capacitésutilisables dans les circuits mono- 

lithiques micro-ondes : 

- les capacités métal-isolant-métal (M.1.M) 
- les capacités interdigitées. 

Les premières,nécessitentdeux~niveaux de métallisation séparés par 

un film diélectrique. Les valeurs obtenues à l'aide de cette technique 

peuvent atteindre quelques dizaines de Pico-Farads suivant le diélectrique 

utilisé. 



avec bo = 0,5 

Figure III.6. Paramdtres géométriques d'une capacité Znterdigitée. 

Expression des intégrales K(kl) et K(k2). 



O 2 Typiquement, pour une épaisseur de 2000 A, on obtient 200 PF/mm si le 

diélectrique est du Si02 de constante diélectrique relative cr égale à 4.5. 

La figure ci-dessous représente la structure de ces capacités. 

Le second type de capacités utilise le couplage électromagnétique 

entre deux rubans métalliques. Ce sont des structures interdigitées qui ne 

nécessitent. qu'un seul niveau de métallisation. Typiquement ces capacités 

peuvent atteindre une valeur de 2PF. 

La figure suivante nous montre la configuration de ces capacités : 

C'est ce dernier type de structure que nous allons utilisé. 

Les méthodes, permettant de déterminer une expression analytique des 

capacités interdigitéesreposent généralement sur l'étude du couplage entre 

deux lignes de transmission C251, C261, C271, 1281, C291. 

La figure (III. 6) représente la capacité interdigitée avec ses paramètres 

géométriques. La valeur de cette capacité est donnée par l'expression suivante : 



Theorie 

- - - - Expérience 

Figure 111.7. Module du coefficient de réflexion d'une capacité 

c = 0.27 PF (shunt), en fonction de la fréquence. 



1 0 - ~  où est la permittivité du vide : - 36 
F/m, "E ", la permittivité rela- r 

tive du milieu, ".e" la longueur des doigts en mètres, N le nombre de doigts 
K(k ) et K(k ) sont les intégrales élliptiques de module kl et k2. Les expres- 1 2 
sions de nos intégrales ainsi que les modules kl et k sont sur la figure 2 
(III.6), C301. 

A partir de ces formules théoriques, nous avons réalisé et caractérisé 

des capacités interdigitées. Leur schéma équivalent peut être représenté 

par l'un des circuits ci-dessous suivant qu'elles soient utilisées en série 

ou en parallèle J 

CIO- 

Capacité série. Cqacité parallèle. 

Dans ces schémas, "Co1' représente la capacité parasite due à la présence 

d'un plan de masse, "rl', la résistance parasite due aux pertes dans les 

rubans métalliques, "lu l'inductance parasite des doigts (en général, si 
l'on considère l'inductance d'un doigt pris séparément (ld), 1 = ld/N), 
"Lu est l'inductance parasite des plôts de la capacité. 

Nous présentons, sur les figures (111.7) et (III.8), l'évolution, en 

fonction de la fréquence, du module et de la phase du coefficient de réflexion 

d'une capacité interdigitée de 0.27 PF, calculée à partir de l'expression (2). 
Cette capacité est utilisée en parallèle. 

Le tableau suivant donne les,caractéristiques géométriques de cette 

capacité : 



THEORIE 

-401 - - - - - - EXPERIENCE 

Figure III.8. Phase du coe f f ic ien t  de réf lexion d'une capacité 

c = 0.27 PF (shunt), en fonction de Za fréquence. 



Nous avons également tracé les évolutions théoriques du coefficient 

de réflexion du quadripôle ci-dessous. 

i 
L = 0.08 nH 
c = 0.03 PF 
O 

avec t =  0.02nH 

La confrontation des résultats montre que, comme dans le cas des induc- 

tances la marge d'incertitude surla valeur de la capacité est peu importante : 

elle est de l'ordre de I 5 %. Par ailleurs, la valeur expérimentale de la 

capacité est inférieure à celle calculée à partir de l'expression (2). 

Ce phénomène s'explique par le processus technologique employé. En effet, 

dans le cas d'une gravure de circuit, les fentes ont tendance à être plus 

larges que prévu, ce qui entraîne une diminution de la capacité. Le rattra- 

page peut se faire par électrolyse. 

Mais si on effectue un épaississement électrolytique à travers le masque, 

l'effet inverse se produit, c'est à dire que les fentes diminuent. Ce phéno- 

mène fait alors augmenter la capacité. L'utilisation des résines polyimides 

permet, toutefois, un contrôle de l'épaississement, à travers le masque de 

résine, plus rigoureux. 

Pour obtenir une bonne capacité, il est nécessaire de suivre certaines 

règles qui sont les suivantes, à savoir : 

- réaliser des fentes très fines ( I  5 lm). 

- Avoir un grand nombre de doigts, courts, ceci afin de 
diminuer 1 ' inductance parasite (4 ) . 





- Réaliser des doigts au moins deux fois plus large que 
les fentes pour augmenter le coefficient de qualité de 

la capacité. 

(Il est impératif de tenir compte de tous ces facteurs avant la réalisation 

technologique). 

A partir de toutes ces considérations, nous avons réalisé plusieurs 

amplificateurs distribués en technologie hybride. 

111.2-ELABORATION DES AMPLIFICATEURS. 

Les amplificateurs distribués sont constitués avec trois transistors 

à effet de champ du type NEC 137. 

La caractérisation statique nous a permis de sélectionner plusieurs TEC 

identiques. La caractérisation hyperfréquence de l'un d'entre eux fournit 

le schéma équivalent petit signal. Ensuite, nous considémns que les trois 

transistors, composant l'amplificateur, sont identiques en régime dynamique. 

Nous avons alors, conçu la ligne grille et la ligne drain en fixant 

leur fréquence de coupure à 12 GHZ. 

C'est à dire : 

(Ca) est la capacité d'appoint nécessaire à l'égalisation des 

phasades deux lignes de transmission. 

Le tableau 1 indique toutes les valeurs des éléments utilisés dans 

1 ' amplificateur . 



A M P L I .  

TEC 

Tableau 1. 

A M P L I .  

TEC 

Inductance de la ligne 
grille 

Lg 

2  nh 

.el3 rg 

.O5 nh 3 n 

résistance 
de 

charge 

rc 

50 

ri rds 

1 . 1 5 Q  . 277 

Inductance de la ligne 
drain 

Ld 

2  nh 

as r s 

.O5 nh 1,2  s2 

capacité 
d ' appoint 

Ca 

0.32 PF 

ad rd . 

. Q5 hh ' lr2 

résistances 
aux 

extrémités 

- !!g Rd 

50 62 . 50 62 

cgs Cds 

0 , 4 P F  . 0 8 P F  

capacités 
dé- 

couplage 

cg Cd 

200 PF 200 PF 

Cgd gmo 

. 0 6 P F  4 0 m s  



1 LIGNE DE SORTIE 50 LI 

~ F h r e  III. 10. Topologie de Z 'amp Z<f<cateur B. 



La figure (111.9) montre la topologie de l'amplificateur distribué. 

L'amplificateur est connecté en entrée et en sortie à deux lignes 

"micro-ruban" de 50 fi. Les transistors sont au-dessus du substrat comportant 

le circuit passif. 

Cet amplificateur utilise également 3 NEC 137. 

Danslle chapitre 1, nous avions démontré qu'étant donné que l'impédance 

caractéristique des lignes de transmission variait avec.la fréquence, il était 

nécessaire de fixer une limite fréquentielle de fonctionnement (Fb). 

Au-delà de cette fréquence, des désadaptations importantes apparaissent 

et compromettent le fonctionnement de l'amplificateur. Si la fréquence de 

coupure des filtres est F on fixe alors Fb tel que Fb = Fc 1/1,6. 
c ' 

Nous avons alors, conçu la ligne grille et la ligne drain de manière à 

ce que leur impédance caractéristique soit de 57 fi et leur fréquence de 

coupure de 18 GHZ (en basse fréquence). Dans ces conditions, on peut espérer 

un fonctionnement jusque Fb = 11 GHz. / 

Le tableau II indique les valeurs des éléments constitutifs de l'amplifi- 

cateur. 

La figure (111.10) représente sa topologie. 

Cette topologie se distingue de la précédente par le fait que : 

a) les transistors sont enterrés afin de minimiser les inductances 

dues aux fils de connexion. 

b) Les lignes de grille et de drain sont symétriques. 

c) Ces lignes de transmission sont directement prolongées par un 

"Tapper" permettant de sortir sur une ligne micro-ruban d'impédance caracté- 

ristique 50 fi. 



Inductance de la ligne Inductance de la ligne ~apacit é 
grille drain d ' appoint 

- 
Li3 Ld Cd 

AMPLI .  
1 nh 1 nh 0.23 PF 

43 r g t g  r s ld rd 

TEC 
0.05 NH 3 0 0.05 nh 1.2 fi 0.05nh 1.2 0 

TABLEAU II. 

Résistance Résistance capacités, 
de aux deH- 

charge extrémités couplage 

rc Rg Rd cg Cd 
AM PLI.  

50 i2 50 0 50 fi 150 PF 150 PF 

TEC 
ri rds 

1.150 2770 

Cgs Cgd 

0,31PF0,08 PF 

Cgd gmo 

0,05 PF 40ms 



LIGNE DE SORTIE SOS2 

I F+e III. 11. TopoZogSe de Z 'amp Z$ficateur C. 



La s t r u c t u r e  de c e t  ampl i f ica teur  e s t  totalement d i f f é r e n t e  des deux 

précédentes. L a  l i g n e  g r i l l e  e s t  classiquement cons t i tuée  d ' inductances 

"Lg" associées  aux capac i t é s  des TECs ( t r o i s  NEC 137).  Son impédance carac- 

t é r i s t i q u e  e s t  de 5 1 Q  e t  sa fréquence de coupure de 20 GHz. On peut a i n s i  

e spé re r  un bon comportement f r é q u e n t i e l  de l ' ampl i f i ca teu r  jusque 13 GHZ. 

En c e  qu i  concerne l a  l i g n e  d r a i n ,  e l l e  e s t  cons t i tuée  d'une inductance 

dans l e  d r a i n  (Ldd) associée  à l a  capac i t é  de s o r t i e  des TECs e t  aux induc- 

t ances  Ld r e l i a n t  l e s  étages. La valeur  des  éléments cons t i tuan t  c e t t e  l i g n e  

e s t  d é f i n i e  de manière à r é a l i s e r  l a  condi t ion  d ' é g a l i t é  des  v i t e s s e s  d e  

phase e n t r e  l e s  l i g n e s  g r i l l e  e t  dra in .  Ce t t e  démarche a é t é  d é t a i l l é e  e t  

expliquée dans l e  chap i t r e  II. 

Le tableau III indique l e s  va leurs  des  éléments c o n s t i t u a n t  l l a m p l i f i -  

c a t  e u r  . 

La f i g u r e  (11I.U) montre sa topologie.  

Une d i s p o s i t i o n  p lus  p réc i se  e t  p lus  judicieuse des  éléments, permet encore 

de diminuer l e s  inductances p a r a s i t e s  de connexion. L'inductance dans l e  

d r a i n  e s t  r é a l i s é e  pa r  une longueur adéquate du f i l  de  connexion du d r a i n  

à l a  l i g n e  de transmission.  

Nous a l l o n s ,  maintenant,  é t u d i e r  les performances de chacun de c e s  

ampl i f ica teurs .  

RESULTATS EXPERIMENTAUX. 

Dans c e t t e  p a r t i e ,  nous présentons l e  g a i n  en t r a n s f e r t  d e  puissance, 

de chacun des  ampl i f ica teurs  d i s t r i b u é s ,  en fonct ion  de l a  fréquence, a i n s i  

que l e u r  T.0.S d ' en t rée  e t  de s o r t i e .  

Les f i g u r e s  ( I I I . 1 2 ) ,  (111.131, (111.14) représentent  les réponses 

théor iques  e t  expérimentales des  ampl i f i ca teur s  ( A ) ,  (B), (C), d é c r i t  dans 

l a  p a r t i e  précédente. 



TABLEAU III. 

1 ndu'c t ance 
dans 

le drain 

Ldd 

0.22 nh 

&d rd 

0.05 nh 1.2 S j  

AMPLI-  

TEC 

Inductance de la ligne 
drain 

Ld 

0.9 nh 

Ls rd 

0.05 nh 1.2 $2 

*AMPLI- 

TEC 

Inductance de la ligne 
grille 

Lg 

0.8 nh 

43 rg 

0.05 nh 3 fi 

résistance 
de 

charge 

rc 

50 fi 

ri rds 

1.15 fi 277 L? 
- 

résistances 
aux 

extrémités 

Rg Rd 

50 fi 50 fi 

cgs Cds 

0.31 PF 0.09 PF 

capacités, 
dé, 

couplage 

cg Cd 

50 PF 50 PF 

Cgd gmo 
0.06 PF 40 ms 
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Figure III. 12. Gain en puisssance de 2 'ampZificateur A. TOS de Z 'ampli- 
ficateur. 
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Figure III.13. Gain et TOS de Z'ampZificateur B. 
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Les résultats expérimentaux du premier amplificateur sont nettement 

différents des résultats théoriques. On peut expliquer ce phénomène par 

les remarques suivantes : 

- la fréquence de coupure, fixée à 11 GHz, est trop basse pour 

un fonctionnement en bande X 

- Les TECs étant rapportés sur le substrat, les fils de connexion de 
grille et de drain sont relativement longs et présentent des inductances 

parasites élevées dont l'effet devient important quand la fréquence augmente. 

- La masse étant également rapportée sur le circuit, les inductances 
de source des TECs sont aussi élevées. 

En conclusion, l'accumulation de tous ces éléments parasites diminue 

fortement le gain de l'amplificateur distribué. 

Tous ces~&nconvénients sont dus à la topologie du circuit, mais par 

une bonne maitrise des éléments parasites et une topologie judicieuse, 

on peut améliorer considérablement le fonctionnement du dispositif. 

Nous avons, dans le second amplificateur distribué, modifié compléternent 

la structure du circuit. L'enterrement des transistors a permis de minimiser 

les inductances parasites. Toutefois, la fréquence limite de fonctionnement 

de l'amplificateur n'est que de 7 GHZ. 

Nous avons pu établir expérimentalement, figure (III.15), que cette limitation 

est essentiellement due à la capacité de découplage, nécessaire à la polarisa- 

tion, qui étant de médiocre qualité, ne joue plus son rôle au-delà de 6-7 GHz. 

Dans le troisième amplificateur, nous avons encore diminué les inductances 

parasites. On s'aperçoit tout de suite de l'avantage que présente la topologie 

liée à la technique " i n d u c t a n c e  dans  le dra in" .  

En effet, l'inductance parasite de drain est incluse à part entière dans 

l'inductance nécessaire à la constitution de la ligne drain (Ldd). 

De plus, cette structure ne nécessite plus la mise en place drune capacité 

d'appoint, ce qui simplifie considérablement la réalisation technologique. 





Par ailleurs, l'utilisation de capacités de découplage de meilleure qualité, 

prévues pour une bande d'utilisation très large (30 GHz) a permis de profiter 

pleinement de l'avantage procuré par cette troisième structure. 

Les résultats, présentés en figure (111.14) montrent que cette topologie 

peut permettre un fonctionnement à très large bande de fréquence. 

Néanmoins, il y a une différence entre le' gain théorique et expérimental 

de l'ordre de 1.3 db. Cette différence peut être reliée à l'hypothèse for- 

mulée au début de cette partie, au paragraphe (111.2.1). 

Nous avions supposé que les transistors avaient un comportement hyper- 

fréquence identique à partir de la mesure de l'un d'entre eux. Il n'est pas 

du tout certain, bien que les transistors aient des caractéristiques stati- 

ques identiques, que cette hypothèse soit justifiée. Si l'un des transistors 

a des caractéristiques hyperfréqirences différentes des deux autres, le gain 

en puissance de l'amplificateur est modifié et peut créer, par exemple, 

une chute de quelques "db'' dans la bande d'utilisation. Il est évident qu'en 

raison des risques de dégradation du composant présentés par de multiples 

montages et démontages, nous n'avons pas pu caractériser en hyperfréquence 

tous les transistors. 

Il est à noter que le même problème se pose lors d'une réalisation en 

technologie monolithique : le motif de test ne permet pas d'être formel 

sur le comportement en régime dynamique des éléments actifs constituant 

le circuit intégré. 

En ce qui concerne notre amplificateur distribué, nous pouvons encore 

améliorer les performances en éliminant les retours de masse notamment 

au niveau des charges aux extrémités des lignes grille et drain. 

111.4 CONCLUSION. 

Dans ce chapitre, nous avons abordé les problèmes de réalisation des 
amplificateurs distribués en technologie hybride. 



Une ~remière phase nous a permis de maîtriser les éléments localisés. 

Nous avons, ensuite, mené à bien la conception et la réalisation 

d'un amplificateur distribué en technologie hybride. Afin de compléter 

cette étude, nous déterminons dans le chapitre suivant les caractéristiques 

théoriques et expérimentales d'un tel dispositif. 



ÉTUDE DU BRUIT 

DE LA STRUCTURE OPTIMISÉE EN GAIN, 

- * -  

Dans les chapitres précédents, nous avons défini une structure d'am- 

plificateur distribué présentant des performances en gain et bande passante 

particulièrement intéressantes.Cette structure, nous l'avons vu, se distingue 

par l'adjonction au schéma de base d'inductances en série avec les drains 

des transistors à effet de champ. Pour préciser plus complètement l'intérêt 

de cette structure, nous nous proposons dans ce chapitre, d'établir ses 

caractéristiques du p&nt de vue du bruit. 

Des études du bruit des amplificateurs distribués ont été effectuées 

dans le cas de structure de base par plusieurs auteurs. L'une des plus 

récentes et plus complètes est celle de NICLAS et TUCKER C311 reposant sur 

une méthode d'analyse matricielle. Cette méthode nous a paru suffisamment 

générale pour être appliquée au cas particulier de nos structures. 

Nous allons donc développer, dans ce qui suit, le traitement théorique 

qui nous a conduit à la définition du facteur de bruit de notre dispositif. 

Celui-ci est classiquement définit par le rapport : 

où P est la puissance de bruit d'entrée fournie par une source de bruit e 
thermique de température To = 290° K, G étant le gain en puissance disponi- 

P 
hle de l'amplificateur et Pa, la puissance de bruit ajoutée par l'amplificateur. 



AMPLIFICATEUR r-l 
Puissance de bruit 

en entrée. 
Puissance de bruit 

en sortie 

Dans la première partie de ce chapitre, nous rappelons les notions 

généralement admises pour les phénomènes de bruit dans les TECs et donnons 

les aspects de la modélisation les traduisant de manière pratique. 

Dans une deuxième partie, sont données les principales étapes de 

la méthode matricielle de NICLAS appliquée à notre structure dtamplifica- 

teur distribué . 

Signalons que, dans cette étude, nous n'avons pas recherché à établir 

comment devraient être choisis les différents éléments de la structure, 

pour avoir une valeur minimum du facteur de bruit, ni à essayer de réaliser 

une optimisation en bruit en gain et en bande passante. Ces problèmes relèvent 

en effet d'une étude beaucoup plus large dépassant le cadre fixé à notre 

travail. 

Le bruit global dans les composants hyperfréquences est composé de 

bruits thermiques et de bruits de grenailles. Les premiers sont dus à la 

fluctuation de la vitesse des porteurs dans la zone intrinsèque du composant. 

Si cette zone est représentée par une région ohmique de résistance R, 

la puissance de bruit générée dans cette zone est : 



où k e s t  l a  cmstante de Balt tma~ (1.37 1 0 ~ ~ ~  Joule/De&), T l a  t&ra- 

ture  absolue et B l a  bande passante du systdnas. 

Les seconds sont dus à. l a  variatfon du nombre de p0rt:eurs liztulss 

dans l e  canal. 

Dans un t rans is tor  à ef fe t  de champ, Le brui t  provient essentieïlement 

de l a  fluctuation de l a  vitesse des porteurs dans l e  canal. 

Ces fluctuations de vitesse induisant des variations de courant dans ce canal 

qui e l l e s - m b s  entraznent une modulation de la zone désertée e t  donc une 

variation de l a  charge emmagasinée sous l a  g r i l l e ,  

La fluctuation du courant dans l e  canal génère donc un ' 'b ru i tH  dans 

la part ie  drain-source du t rans is tor  qui peur ê t r e  représenté par un 

générateur de courant de brui t  ( i d )  connecté 3 l a  so r t i e  du TEC. De &me 

la  fluctuation de charge sous l a  g r i l l e  induit un brui t  de g r i l l e  que l 'on 

représente par un générateur de courant de g r i l l e  ( ig )  connecté à l ' en t rée  

du transis tor .  Ces so de brui t  ayant une origine commune, il e x i s t e  

une comélation entre  
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SQg, l e s  densi tésspectra les  des courants de b r u i t  de drain e t  de g r i l l e  

(Sid,  Sig) a i n s i  que l e  coeff ic ient  de cor ré la t ion :  

On peut a l o r s  représenter l e  t r a n s i s t o r  à e f f e t  de champ de l a  

manière suivante : 

où [Y..] représente l a  matrice admittance du t r a n s i s t o r  à e f f e t  de champ. 
11 

Afin de calculer  l e  fac teur  de b ru i t  du t r a n s i s t o r  ou d'un d i spos i t i f ,  

on transforme l e  quadripôle ci-dessus en deux quadripôle en cascade ; l ' u n  

const i tuant  un quadripôle bruyant, l ' a u t r e  un quadripôle non bruyant C341. 

Les quadripôles a i n s i  dé f in i s  sont représentés sur la f igure  (IV.1). 

On a a l o r s  : 

irU1t et i t i w  sont des grandeurs corrélées.  

La connaissance de ces paramètres permet l e  ca lcu l  du fac teur  de b r u i t  

du t r a n s i s t o r  e t  auss i  c e l u i  de l 'amplificateur.  



[A] octopôle passif 

[BI octopôle ac t i f  bruyant 

Figure IV. 2. Représentation de Z 'antpZZficateux distribué en une 
cascade d'octopôtes actifs et passifs. 



IV.2 - MODELE ANALYTIQUE DE BRUIT DE L'AMPLIFICATEUR DISTRIBUE. 

La méthode de NICLAS C311 consiste, comme le montre la figure (IV.2), 

à décomposer l'amplificateur distribué en une cascade d1octopÔles actifs 

et passifs. 

Les octopôles passifs sont constitués des quadripôles d'adaptation 

des lignes de grille et de drain. Quant aux octopôles actifs, ils comportent 

chacun le quadripôle "bruyant" atta ch6 à chaque transistor à effet de champ. 

La matrice représentative de ces octopôles est la suivante : 

avec 



ampl ificateur 

bruyant p) charge 

Figure IV. 3. AmpZificateur distribué représenté par un octopÔZe 

bruyant. 



Dans cette formulation, nous remarquons qu'à la matrice relative 

aux paramètres petits signaux du transistor, s'ajoute une matrice fonction 

des paramètres de bruit de ce même transistor. Nous négligeons, dans cette 

modélisation, les bruits thermiques dus aux pertes métalliques dans les 

rubans conducteurs constituant les éléments passifs d'adaptations. 

Dans ces conditions, il est aisé d'obtenir les relations exactes 

entre les extrémités de l'amplificateur et, en particulier, les relations 

entre les paramètres de bruit et les extrémités de la ligne grille et de 

la ligne drain en effectuant les produits matriciels adéquats. 

L'octopôle résultant est représenté sur la figure I V . 3 .  

On obtient pour N transistors à effet de champ l'équation matricielle 

suivante : 

où [CE] = CA] C B S ~  CA], C Q V ~  = C A 1  CERI, CI1 étant la matrice unitaire, et 

v 1 
ln v 

3n 

i N-1 ln = ccslN CCB? + CI] 
v v i= 1 2n 4n 

i 
2n i 4n 

(2)  

) 
\ J 

( 0 1  

1. J 

CQVI 

i. J 

O 

u 

i 



bruyant 

Figure I V .  4. Amptificateur distribué composé d 'un octopdZe non bm~mt 
associé à ses sources de bruits =ternes. 



Pour avo i r  une formulation plus. condensée nous définissons 
l e s  matr ices  e t  CX14x4 tel les que : 

Il r e s t e ,  ensu i t e ,  à i n t r o d u i r e  l e s  sources de b r u i t s  présentées  

aux ext rémités  des l i g n e s  gr i l le  e t  d ra in  par  les impédances ex té r i eures .  

Cel les-c i  son t ,  pour l a  l i g n e  g r i l l e  Z s  e t  Zg, e t ,  pour l a  l i g n e  d ra in ,  Zd. 

r \ 

v 
l n  

i 
l n  

v 
2n 

i 
2n 

\ I 

On représente  c e s  sources de b r u i t  pa r  des générateurs de courant .  

Ceci é t a n t  f a i t ,  on représente  l 'ensemble de l ' ampl i f i ca teur  p a r  un nouveau 

schéma ( f igure  IV.4) dans l eque l  l ' oc topô le  bruyant ampl i f ica teur  e s t  rempla- 

c é  pa r  un octopôle non bruyant a ssoc ié  à qua t res  sources de tens ions  e n  

série avec l e s  ent rées .  

En u t i l i s a n t  l e  formalisme de ROTHE e t  DHALKE E341, on peut exprlmer 

les  r e l a t i o n s  de fermeture nécessairesau c a l c u l  de c e s  sources de t e n s i o n  

de b r u i t .  

t J 

= C w l  

En e f f e t ,  on a : 

' V3n 1 O 
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i 
3n 

v 4n 
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Nous sommes alors en présence d'un système de quatre équatians dont les 

quatre inconnues sont les sources de tension de bruit v s, vdy vg et v c . 
La source "v " est la plus intéressante puisqu'elle se trouve dans 

C 

la branche de sortie. On peut l'exprimer en fonction de is, id, ig, u et i 

qui sont les sources de bruit connues. v s'écrit alors : 
C 

les expressions des coefficients K sont données en annexe 4. 
i 

Nous avons vu, au début du chapitre, que les sources de bruit dans 

le TEC étaient corrélées. Cet aspect se traduit par un coefficient de corré- 

lation mais aussi par une impédance de corrélation "Zc.orW telle que 

i = i + u/Z cor 
n 

où i représente la partie du courant i non corrélée à u. n 
Nous disposons d'une relation supplémentaire reliant i à u. 

Pour ohtenir le facteur de bruit de l'amplificateur, il faut 

définir : 



a )  la puissance de bruit à l'entrée Pe. 

b) la puissance de bruit disponible qui serait à la sortie 

si l'amplificateur n'était pas bruyant 

C )  la puissance de bruit disponible effectivement à la sortie. 

En ce qui concerne la puissance de hruit à l'entrée, on définit P 
e 

telle que Pe = kTB. 

Si GP est le gain en puissance de llamplificàteur, la puissance de 

bruit qui serait disponible en sortie si le quadripôle était non bruyant 

s'écrit : 

ou encore, en utilisant la source de tension de bruit en sortie "v " - C '  
2 P = lvc 1 /Zc avec id = ig = u = i 2 O (sources de bruit inexistantes). 

S 2- 2 Dans ces conditions, la puissance Ps s'écrit P = IK2 1 1 isl . - s C 
2 1 isl étant la puissance de bruit de l'impédance de source Ys, on peut 

écrire : 

l'expression du gain en puissance de l'amplificateur G est donc égale à 
P 

De la même manière, la puissance de hruit disponible effectivement 

à la sortie de l'amplificateur distribué est : 

2 - -  
lui2 ] 

cor 



-- - 
1 id 1 , 1 igl , 1 is 1 représentent les fluctuations de bruit produites par 
les impédances Zd, Zg, Zs et s'expriment suivant les formulations ci-dessous : 

- 
2 1 is, 1 = 4kTBYs 

-- -7 

2 
Quant à 1 u 1 et 1 in 1 , elles représentent les fluctuations de brult propre 
à chaque transistor et s'expriment par : 

où R et G sont des paramètres de bruit dépendant des caractéristiques n n 
des transistors. 

De tout ce qui précède, on déduit le facteur de bruit de l'amplifi- 

cateur distribué qui prend la forme analytique suivante : 

I V .  3 - RESULTATS THEORIQUES ET EXPERIMENTAUX . 

Nous présentons donc, dans cette partie, les résultats théoriques et 

ceux issus de la mesure concernant le facteur de bruit de l'amplificateur 



Figure IV.5. Parmètres de bruit des transzstors à effet de champ. 
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dis t r ibué  d é c r i t  dans l e  chapitre III qui  a donne l e s  mellleuresperformances 

en régime p e t i t  s ignal  ( I l  s ' a g i t  de l a  s t ruc ture  ayant une inductance en s é r i e  

avec l e s  drains des TECs). 

La détermination de l a  valeur des paramètres de bru i t  d'un t r a n s i s t o r  

à e f f e t  de champ (NEC 137) a é t é  effectuéedans notre l abora to i re  selon l a  

méthode de CAPPY. 

Cette détermination repose sur une étude théorique a i n s i  que sur des 

mesures. Il faut  noter  tou te fo i s  q u ' i l  e s t  difficile de mesurer "Rn1'. -Nous 

résumons l e s  d i f fé ren tes  valeurs é t ab l i e s  pour ces paramètres en fonction 

de l a  fréquence dans l e  tableau de l a  f igure  IV.5. Nous avons ensui te  supposé 

que ce s  valeurs é t a i en t  l e s  mêmes pour l e s  t r o i s  t r ans i s to r s  (composants t r i é s  

en s ta t ique  ) . 

Avant d'avancer plus  l o i n  dans l ' é tude ,  il e s t  nécessaire d 'é tudfer  

l e  comportement f réquent ie l  des d i f f é r en t s  termes composant l 'express ion 

du fac teur  de b r u i t  de l 'ampli f icateur  dis t r ibué.  

La simulation montre que l e  terme dépendant de K est négligeable 
1 

devant les au t r e s  termes quelque s o i t  l a  fréquence, ( f igure  IV.6 e t  IV.7). 

Le coef f ic ien t  de Gn ( 
4yc I K ~ I *  

) décroi t  fortement avec l a  fréquence, à 
GP 

l ' i nve r se  de Gn. En ce q u i  concerne l e  coeff ic ient  de R l a  f igure  I V .  7 n ' 
montre que ce coef f ic ien t  r e s t e  f a i b l e  e t  c r o î t  un peu avec l a  fréquence, 

néanmoins, l a  contribution de chaque terme sur l e  fac teur  de b r u i t  e s t  du 

même ordre de grandeur (sauf l e  terme dépendant de K ). Le f ac t eu r  de b r u i t  
1 

e s t  a l o r s  fortement dépendant des paramètres de b ru i t  R e t  G des T E s .  n n 

Nous présentons su r  l a  f igure  IV.8 l ' évolut ion f réquentfe l le  du fac teur  

de b r u i t  théorique e t  expérimental de l 'amplificateur dîs t r ibué.  Nous avons 

également représenté,  à t i t r e  d'information, l e  gain en t r a n s f e r t  de puis-  

sance obtenu dans l e s  mêmes conditions de polar isa t ion (Vds = 4 V ,  Vgs = -0.6 V ) .  

On constate un écar t  important, d'environ 2dB, sur tou te  l a  plage 

de fréquence en t r e  l e  r é s u l t a t  théorique e t  l e  r é s u l t a t  expérimental. 
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Figure IV. 6. Evo Lution du coe fficicient de Gn et du terme 
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Figure IV. 8. EuoZution de facteur de bruit théorique et expérimental 

ainsi que du gain en puissance de 1'ampZificateu.r. 
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Une première exp l i ca t ion  peut ê t r e a p p o r t é e  à ce  désaccord à p a r t i r  

des va leurs  obtenues théoriquement et  pratiquement p o u r l e  g a i n  de l ' ampl i -  

f i c a t e u r  G . Le gain  théorique e s t  en e f f e t  supér ieur  à 1.3 dB environ 
P 

dans t o u t e  l a  bande de fréquence par  rappor t  au gain  expérimental. G 
P 

in tervenant  au dénominateur d e s d i f f é r e n t s  termes du f a c t e u r  de b r u i t ,  il 

est donc f o r t  poss ib le  q u ' i l  s o i t  l e  p r i n c i p a l  responsable de c e t  é c a r t .  

Une a u t r e  exp l i ca t ion  r é s i d e  dans l e  c a r a c t è r e  très approximatif 

des  va leurs  mesurées ou estimées concernant les paramètres de b r u i t  d e s  

t r a n s i s t o r s  à e f f e t  de champ u t i l i s é s  pour .calculer  théoriquement l e  f a c t e u r  

de b r u i t  de l ' ampl i f i ca teu r .  Par ailleurs, les  mesures n'ayant por té  que 

sur un s e u l  t r a n s i s t o r  il e s t t ~ s p o s s i b l e  que les t r a n s i s t o r s  présentent  

des  c a r a c t é r i s t i q u e s  de b r u i t  un peu d i f f é r e n t e s .  

Enfin, bien que nous ayions  tenu compte dans l a  modélisation d e s  

éléments p a r a s i t e s  i n d u c t i f s  e t  r é s i s t i f s  (rs, ls ,  l g ,  e t c . . . ) ,  l ' i n c e r -  

t i t u d e  concernant l e u r  va leur  e s t  uneaause supplémentaire de l ' é c a r t  

t rouvé sur l e  f a c t e u r  de b r u i t .  

IV.4 - CONCLUSION. 

Les r é s u l t a t s  obtenus t a n t  au point  de vue théorique qu'expérimental 

son t  du même ordre de grandeur que ceux pub l i é s  par  NICLAS C311 e t  t o u t  

récemment KENNAN C411. Nous confirmons a i n s i  l e s  r é s u l t a t s  de ces auteurs, 

montrant que l e s  ampl i f i ca teur s  d i s t r i b u é s  ont  un comportement en b r u i t  

souvent comparable à c e l u i  des  ampl i f i ca teur s  conventionnels fonctionnant  

dans une l a r g e  bande de fréquence C421, C431. On peut r appe le r ,  pourmémoire 

l e  r é s u l t a t  de PAVIO C431 q u i ,  pour une bande passante a l l a n t  de 6 à 18 Ghz, 

o b t i e n t  8 db de gain  en puissance avec un f a c t e u r  de b r u i t  de 6 db dans t o u t e  

l a  bande du d i s p o s i t i f .  

L'un des  i n t é r ê t s  de l ' a m p l i f i c a t i o n  d i s t r i b u é e ,  r é s i d e  dans l e  fa i t  

que l ' o n  peut à l a  f o i s  augmenter l e  ga in  en puissance e t  diminuer l e  f a c t e u r  

de b r u i t  du système t o u t  en ne modifiant que très légèrement s a  bande passan- 

t e  comme l ' a  montré NICLAS C311. 



Dans l e  chap i t re  1, nous avions montré q u ' i l  y a v a i t  un nombre d 'étages 

optimum suivant  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  en ga in  e t  en bande passante que l ' o n  

souha i t a i t .  Maintenant un t ro is ième f a c t e u r  i n t e r v i e n t  pour é t a b l i r  l a  

s t r u c t u r e  optimum : "le f ac t eur  d e  b r u i t " .  Le mei l leur  r é s u l t a t  semblerai t  

ê t r e  a t t e i n t  avec c inq t r a n s i s t o r s  sans diminuer l a  bande passante [31]. 

Les performances en b r u i t  de l a  s t r u c t u r e  hybride que nous avons r é a l i -  

sée  s 'avèrent  donc in téressantes .  E l l e s  pourraient  peut ê t r e  subir  une amé- 

l i o r a t i o n  pa r  une recherche d'impédances de charge optimales permettant 

d 'obteni r  une minimisation du b r u i t  dans une l a rge  bande de fréquence t o u t  

en ne dégradant pas l e  gain  en puissance. 

L e s  r é s u l t a t s  encourageant, obtenus en régime p e t i t  s igna l ,  nous permettent 

maintenant d'envisager l e  comportement de l ' ampl i f i ca teur  d i s t r i b u é  en  régime 

grand s igna l .  

Cette étude s e r a  développée dans l e  chap i t re  suivant .  



ETUDE DU FONCTIONNEMENT DE L'AMPLI F ICATEUR D 1 STR IBUE 

EN RÉGIME GRAND S I G N A L  

- * -  

Les chapitres précédents ont été consacrés à l'étude de l'amplifi- 

cateur distribué pour un fonctionnement en régime petit signal. Nous allons 

maintenant nous livrer à une étude prospective concernant les possibilités 

en régime grand signal dans le but d'applications en amplification de puis- 

sance à large bande de fréquence. 

Ce sujet n'a fait, jusqu'à présent, l'objet d'aucune étude approfondie. 

Quelques auteurs ont seulement donné des résultats fragmentaires C131, Cl41 

concernant quelques cas d'espèces, mais n'apportant pas d'indications précises 

quant à l'intérêt potentiel de l'amplificateur distribué dans le domaine de la 

puissance. 

Le présent chapitre apporte des éléments de réponse à ce sujet. Il 

comporte une analyse du fonctionnement en régime grand signal, réalisée à 

l'aide du programme SPICE 2,et une confrontation expérimentale effectuée à 

partir de la structure de l'amplificateur avec laquelle'nous avons obtenu,en 

régime petit signaIlles meilleures performances. 

V a l  - MODÉLISATION DES NON-LINÉARITÉS DES TRANSISTORS A EFFET 

DE CHAMP, 

. De manière générale, en régime dlampllfication classe A ,  la puissance 

maximale délivrée par le transistor à effet de champ est : 

- - 1 - V 1 % - Vb Idss '~ax 8 Max Max % 8 



En e f f e t ,  l 'excursion maximale V de l a  tension drain-source (Vds) 
Max 

e s t  l imitée  à l a  valeur Vb de l a  tension d'avalanche au pincement, l 'excursion 

maximale du courant de drain  Inax e s t  égale à l a  valeur Idss correspondant 

à Vgs vois in  ou légèrement supérieure à O vol ts .  

L'étude des mécanismes des l imi ta t ions  en puissance du TEC a f a i t  

l ' o b j e t  de nombreux travaux C351 , e t  notamment dans notre laboratoire  

où un apport e s sen t i e l  à l a  compréhension des l imi ta t ions  l i é e s  à l 'avalanche 

a é t é  fourni.  

Dans l e  ca s  de l 'ampli f icat ion d i s t r ibuée ,  l e  fonctionnement grand 

s igna l  e s t  évidemment conditionné par l e s  l imi ta t ions  en excursion de chacun 

des t r a n s i s t o r s  composant l 'amplificateur.  On ne peut pas, pourtant en déduire 

l e s  performances maximales en puissance par une simple addit ion des p o s s i b i l i t é s  

des d i f f é r en t s  t r ans i s to r s ,  ca r ,  dans l a  s t ruc ture  dis t r ibuée,par  l e  jeu des 

phénomènes de propagation sur  l e s  l ignes  g r i l l e  e t  drain ,  e t  des var ia t ions  

d'amplitude e t  de phase qui en r é su l t en t ,  chacun des t r a n s i s t o r s  r isque d 'avoir  - 

une excursion de son point de fonctionnement dans l e  réseau de carac té r i s t iques  

I D  = f(Vds) notablement d i f f é r en t e  de c e l l e  des au t res  t r ans i s to r s .  

Pour déterminer ces  comportements à p a r t i r  d'une simulation, il importe 

d'abord, de d é f i n i r  l e  schéma u t i l i s é  pour représenter l e s  transîst;ors en 

fonctionnement grand signal.  

En régime p e t i t  s ignal ,  l e s  f luc tua t ions  du s igna l  hyperfréquence autour 

du point de polar isa t ion sont très f a i b l e s  e t  l e s  t r a n s i s t o r s  sont représentés  

par  un schéma équivalent l i n é a i r e  du type u t i l i s é  dans notre étude des chapi t res  

précédents. 

En régime grand s igna l ,  l e s  f luc tua t ions  deviennent très grandes, e t  

l e s  d i f f é r en t s  éléments du schéma équivalent ne peuvent plus ê t r e  considérés 

corne constants e t  indépendants de l 'amplitude des signaux. On peut cependant 

u t i l i s e r  encore un schéma relativement slmple à condition de ne prendre en  

compte que l e s  non-linéari tés l e s  plus  importantes, c ' e s t  à d i r e  : 

a c e l l e  de l a  capacité gri l le-source "Cgs" en foncti'on de 

l a  tension instantannée Vgs à ces  bornes, 



b ) c e l l e  du courant de drain "Id" en fonction à l a  f o i s  des 

tensions instantannées Vgs e t  Vds. 

L 'a l lure  du réseau des carac té r i s t iques  s ta t iques  du t r a n s i s t o r  permet 

de préciser  l a  l o i  de var ia t ion de Id autour du point de polar isa t ion chois i .  

Dans ces  conditions, l e  schéma ncn-linéaire du t r a n s i s t o r  à e f f e t  de 

champ, u t i l i s é  pour l e  fonctionnement en puissance, e s t  l e  suivant : 

rd Ld 
O 

Cds 

Nous négligeons, en première approximation, l e s  var ia t ions  de l a  

capacité Cgd e t  supposons que ce l le -c i  conserve au cours du temps une valeur  

constante. 

L ' in térêt  pratique de ce modèle rés ide  dans l e  f a i t  q u ' i l  e s t  f a c i l e -  

ment exploitable dans une simulation fa i san t  appel au programme SPICE 2. 

V.2 - SIMULATION NON LINEAIRE A L'AIDE DE SPICE 2. 

Comme nous l 'avons dé j à  déc r i t  dans l e  chapi t re  2, SPICE 2 e s t  un 

programme général de simulation de système électr iques .  Ce programme permet, 

en t r e  au t re ,  d 'effectuer  des simulations en régime s ta t ique ,  en régime harmo- 

nique p e t l t  e t  grand signal.  L 'u t i l i sa t ion  de SPICE 2 nécessi te  une descrip- 

... f . .  . 



t i o n  adéquate des c i r c u i t s  à étudier ,  notamment au niveau des  éléments non 

l inéa i res .  

Comme en p e t i t  s igna l ,  on dé f in i t  une description nodale du c i r c u i t .  

Le programme permet d ' u t i l i s e r  l e s  commandes non l i n é a i r e s  classiques (géné- 

r a t eu r s  de courânt e t  de tension) a i n s i  que des éléments non l i n é a i r e s  fonctions 

de plusieurs  variables.  Ces éléments peuvent ê t r e  des capacités,  des inductances 

e t  des rés is tances .  I l  s u f f i t  de connaître l a  l o i  de var ia t ion de ces  éléments 

en fonction de l eu r s  variables.  Cette l o i ,  pour une grandeur 1 fonction de deux 

var iables  x e t  y d o i t  s ' é c r i r e  sous l a  forme générale : 

Dans l a  description du c i r c u i t ,  il su f f i r a  d ' in t roduire  l e s  coef f ic ien ts  

"a dans l ' o rdre  indiqué par la  formule ( 1) .  i 

Dans ces  condit ions,  nous devons é t a b l i r  l e s  expressions des éléments 

non l i n é a i r e s  que l ' on  u t i l i s e ,  à savoir  : 

- l a  capacité gri l le-source Cgs 

- l e  courant instantanné de dra in  Id ,  fonction des  tensions 

Vgs e t  Vds. 

En ce qui concerne l e  courant de drain ,  nous avons chois i  d ' u t i l i s e r  

l e  formalisme de QOPINATH L-361. Selon ce formalisme, dans tou te  l a  zone de 

saturat ion du réseau de carac té r i s t iques  s ta t iques  ce courant peut s'exprimer 

de l a  façon suivante : 

v s ( t )  2 vds Id  = Idss  ( 1  - +) (1 + 1d 
~d 1 

ss S O  

Idss représentant l e  courant de sa tura t ion  de drain  à Vgs = O vo l t s ,  V l a  P 
tension de pincement et 1/Rd l a  conductance de s o r t i e  du TEC à Vgs = O vo l t s .  

S O  



Ids ) 

I 

I <- Zone Simulée 

Figure V. I .  Réseau de caractéristiques Ide = P(Vgs, vds). 



Cette modélisation est insuffisante si l'on veut un fonctionnement en 

fort signal pour des tensions drain-source Vds faibles. Nous avons alors 

complété l'équation ( 2 )  en exprimant le courant Id de la manière suivante : 

A l'aide de ce formalisme, nous décrivons, en plus de la zone de 

saturation du réseau Id = f(vds), une partie de la zone ohmique de ce réseau 

en nous limitant à Vd égal à 1 volt (figure V.l). 
s 

Nous avons vu, dans la première partie de ce chapitre, que la capacité 

Cgs dépend de la tension Vgs à ces bornes. Classiquement, la valeur de cette 

capacité est donnée par l'expression suivante : 

Dans cette formule, Cgso représente la valeur de Cgs à Vgs = O volt , et 
Vbi est la tension de barrière de la jonction à contact Schottky. 

A partir de ces considérations théoriques, nous avons sImulé un ampli- 

ficateur distribué constitué de trois transistors à effet de champ petits 

signaux polarisés en classe A. Cet amplificateur, décrit dans le chapitre III 

au paragraphe (III.2.3), (amplificateur C), est celui qui a donné les meilleurs 

résultats en régime petit signal. 

La simulation grand signal de l'amplificateur à l'aîde de SPICE 2 

permet une analyse harmonique et la détermination du taux de distorsion en 

régime établi, (les harmoniques du signal de sortie étant générées par les 

non-linéarités des transistors à effet de champ). Le programme procède par 

évolution d'un rdgime transitoire jusquf au régime établi. Cette étude est 

d'un grand intérêt puisqu'elle fournit les évolutions au cours du temps 

des tensions et des courants à l'entrée et à la sortie du dispositff. 



Puissance d'entrée = 13 dbm 

, Ps (dbm) 

F h r e  V.2. EvoZution de Za pu-lssance de sortie en fonctzon 
de Za fréquence. 
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On peut a i n s i  calculer  l a  puissance d 'entrée  et l a  puissance de s o r t i e  de 

l 'ampli f icateur  d i s t r ibué  en fonction de l a  fréquence du générateur placé 

à l ' en t rée .  

Pour obtenir  une puissance importante en s o r t i e  des TECs (NEC 137 ) , 
nous avons supposé l e u r  point de polar isa t ion en c l a s se  A à Vds = 4 v o l t s  

e t  Id  = Id /2r 55 mA correspondant à Vgs = -0,8 vo l t s .  
s S 

En admettant, pour ces t r ans i s to r s ,  un po ten t ie l  de dif fusion Vbi de 

0,8 v o l t s  e t  une tension de pincement V de  - 3 V ,  nous avons retenu pour P 
expressions de I d  e t  Cgs : 

où vgs e t  vds sont l e s  valeurs  instantannées des tensions  gr i l le-source et  

drain-source. 

Les éléments du schéma équivalent, de l a  f i gu re  présentée en page 69 

indépendants de Vgs e t  Vds ont é t é  p r i s  avec l e s  mêmes valeurs que c e l l e s  

dé f in i e s  dans l e  chapi t re  III où a é té  é t ab l i e  c e t t e  s t ructure  d 'amplificateur 

d i s t r i bué  à inductances de drain  dont nous a l lons ,  maintenant, voir  l e  compor- 

tement en puissance. 

Nous montrons sur l a  f igure  (V.2) un exemple typique a î n s i  obtenu, 

d'évolutions de l a  puissance de s o r t i e ,  en régime grand s ignal ,  en fonction 

. d e  l a  fréquence. Ce r é s u l t a t  correspond à une puissance d 'entrée  de 13 dbm, 

qui  après des e s sa i s  successi fs ,  s ' e s t  avérée correspondre à l a  l imi te  

maximum admissible au-delà de laquel le  l e  gain subi t  une compression supérieure 

à 1 db. 



Petit signal 

Grand signal 

Vds = 4 V 

Id = 55 ma par TEC 

Figure V.3. Gain en transfert de puissance théorique sous un 
régime petxt e t  grand signat. 



Le gain en t r ans fe r t  de puissance correspondant e s t  représenté sur 

l a  figure(V.3.) Sur c e t t e  même f igure ,  l e  gain p e t i t  s ignal  e s t  également 

représenté. Deux constatatLons s'imposent immédiatement : premièrement l a  

valeur maximum du gain en grand s igna l  e s t  sens ib lement ida t ique  à c e l l e  

en p e t i t  s ignal  ; deuxièmement, l e  comportement f réquent ie l  de l a  réponse de 

l 'ampli f icateur  e s t  à peu près  l e  même en p e t i t  e t  en grand s ignal .  

Nous avons également déterminé, à p a r t i r  de l a  simulat2on, l 'évolut ion 

en fonction de l a  fréquence du taux de d i s to rs ion  de l a  puissance de s o r t i e .  

Celui-ci e s t  donné sur l a  f igure  (V.4) pour l e  régime à puissance d 'entrée de 

13 dbm. On constate q u ' i l  e s t  d'autant plus  élevé que l a  fréquence e s t  basse. 

De l'ensemble de ces  r é s u l t a t s ,  il apparait  que, globalement l e  compor- 

tement en puissance de l 'ampli f icateur  d i s t r ibué  présente un i n t é r ê t  c e r t a i n  

pu isqu ' i l  conserve s a  propr ié té  "large-bande", l o r s  d'un fonctionnement en régime 

grand signal.  

L'amélioration du taux de dis tors ion avec l a  fréquence e s t  due essen- 

t ie l lement  d'une pa r t  à l a  diminution de l a  non l i n é a r i t é  des t r a n s i s t o r s  avec 

l a  fréquence [a?] e t  d 'autre  par t  à l ' in f luence  des l i gnes  de transmission 

de g r i l l e  e t  de drain. 

~ n '  e f f e t ,  c e l l e s - c i  assurent une cer ta ine  i so l a t i on  en t r e  les d i f f é r en t s  

t r a n s i s t o r s  tou t  en jouant l e  r ô l e  de f i l t r e  passe-bas. Ce phénomène e s t  d 'autant 

plus  marqué que l a  fréquence e s t  élevée e t ,  pour l e s  fréquences l e s  plus hautes, 

on retrouve un régime de fonctionnement quasi-sinusoïdal, ce q u i  explique la  

s imil i tude de réponse f réquent ie l le  avec le régime p e t i t  s ignal.  

Il  e s t  bien évident que si l e  niveau d 'entrée se s i t ue  au delà de l a  

valeur de 13  dbm, correspondant à l a  compression de 1 db du gain ,  l a  distorsion 

devient t e l l e  que s a  correction par l a  montée en fréquence n 'es t  plus suffisamment 

opérante pour donner des r é s u l t a t s  in téressants .  

Voyons maintenant, dans quel les  mesures, ces r é s u l t a t s  théor?ques sont 

v é r i f i é s  expérimentalement. 



CE TAUX EST D E F I N I  COMME ETANT LE RAPPORT DE L A  DEUXIEME HARMONIQUE 

A L A  COMPOSANTE FONDAMENTALE DU SIGNAL. 

FREQUENCE GHz . 

TAUX DE DISTORSION 

THEORIQUE EN O/o  

Figure V.4. EvoZution fréquentiette du taux de distorsion de 
2 'q Zificateur distrzbué. 
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V. 3 - ETUDE EXPERIMENTALE , COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE. 

. L'amplificateur u t i l i s é  e s t ,  rappelons l e ,  c e l u i  que nous avons r é a l i s é  

autour de t r o i s  t r ans i s to r s  à e f f e t  de champ p e t i t  signaux NEC 137. Il e s t  

déc r i t  dans l e  chapitre III e t  u t i l i s e  l a  technique de l ' inductance en s é r i e  

avec l e  drain  des TECs. 

Nous avons présenté dans ce même chapi t re  ses  performances en régime 

p e t i t  s ignal.  

Il e s t  important de s ignaler  que ce t  amplificateur s o i t  adapté en 

entrée e t  en s o r t i e  à 50 ohms en régime p e t i t  s ignal.  Nous conservons s t r i c t e -  

ment l a  même polar isa t ion (Vds = 4 vo l t s ,  Id = 55 rnA pour chaque t r a n s i s t o r )  

e t  l a  même s t ruc ture  qu'en régime f a i b l e  s ignal .  

L e  banc de mesure de puissance sur lequel  a é t é  t e s t é  c e t  amplificateur 

e s t  classique ; il e s t  représenté su r  l a  f igure  (Y. 5.) 

La f igure  ( V. 6 )montre 1 ' évolution de l a  puissance de s o r t i e  en fonction 

de l a  puissance d 'entrée à une fréquence de 10 GHz. On peut a i n s i  d é f i n i r  l e  

point de compression à 1 db à c e t t e  fréquence. Ce point  e s t  obtenu pour une 

puissance d 'entrée de 14 dbm, (25 mW), ce  qui correspond raîsonnablement aux 

13 dbm théoriques é t a b l i s  précédemment. Dans nos mesures, nous avons donc retenu 

13 dhm comme puissance maximum d 'entrée ,  s o i t  20 mW. 

La f i gu re  (v. 7)montre 1' évolution du gain en puissance de  1 ' amplificateur 

pour l e s  deux régimes de fonctionnement, grand s ignal  e t  p e t i t  signal. 

Sur l a  figure(v. 8) nous présentons l 'évolut ion de l a  puissance de  s o r t i e  

de l 'ampli f icateur  en fonction de l a  fréquence pour une puissance d ' en t rée  

constante égale à 13 dbm. Pour c e t t e  puissance d 'entrée,  nous obtenons une 

puissance de s o r t i e  de 18,7 dbm (74,2 mW) pour une gamme de fréquences a l l a n t  

de 1 à 10 GHZ.  
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Figure V.5. Schéma synoptique du banc de mesure de puissance. 
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Figure V.C. Evolution de la  puissance de sort ie  en fonction 
de la puissance d 'entrée à 10 GHz. 
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Figure V. 7. EvoZution des gains en puissance de 2 'ampZificateur pour 
Zes deux rdgimes de fonctionnement, petit et grand signal. 
en fonction de Za fréquence. 
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Figure V. 8. EvoZution de Za puissance de sortie de Z ' m p  Z f ficateur 
en fonction de Za fréquence. 
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Dans l e  tableau suivant,  nous présentons l 'évolut ion du taux de 

dis tors ion du s igna l  de s o r t i e  de l'harmonique 2 par rapport à l a  fréquence 

fondamentale du s ignal  at taquant l 'ampli f icateur  dis t r ibué.  Le taux é t an t  

c e l u i  relevé à l ' a i d e  de l 'analyseur de spectre. La mesure montre qu'avec 

l e  niveau d 'entrée u t i l i s é ,  l a  troisième harmonique e s t  négligeable après  2 GHZ. 

Nous constatons que l e s  r é s u l t a t s  expérimentaux sont en bonnes concordances 

avec l e s  r é s u l t a t s  théoriques. Cette étude ayant été effectuée avec des t r ans i s -  

t o r s  dest inés  normalement à un usage p e t i t  s ignal ,  on peut se  demander s i  l ' u t i -  

l i s a t i o n  de t r a n s i s t o r s  de puissance apporterai t  des modifications importantes 

aux r é su l t a t s .  Pour apporter des indicat ions  à ce s u j e t ,  nous avons r e p r i s  l e s  

précédentes simulations avec des t r a n s i s t o r s  dont l e s  caractér is t iques  son t  

résumées dans l e  tableau 1. 

Les r é s u l t a t s  présentés sur l a  f igure  (v. 9), montrent que pour un même 

nombre de t r a n s i s t o r s  que précédemment, on obt ient  beaucoup plus de puissance, 

un peu plus de gain e t  un peu moins de bande passante. 

+ 

Fréquence de fonctionnement 

GHZ 

Taux de d i s to rs ion  théorique 

en % 

Taux de d i s to rs ion  expéri- 

mental en % 

L 'u t i l i s a t i on  des t r a n s i s t o r s  de puissance dans un ampl2ficateur d i s t r i -  

bué présente donc un i n t é r ê t  c e r t a in  pour l 'ampli f icateur  de puissance. 
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Figure V. 9. EvoZution de Za puissance de sortie d'un ampZ<j%cateur 
distribué en fonction de Za fréquence, u t i l i sant  3 
transistors de puissance. 



V.4 - CONCLUSION. 

Les résultats théoriques et expérimentaux que nous avons présentés 

ci-dessus C371, C381, C39lmontrent que les propriétés de l'amplificateur 

distribué en régime petit signal se conservent en grande partie lors d'un 

fonctionnement en régime grand signal, et que l'on peut obtenir un gain plat 

dans une large bande de fréquence C391. 

Ces résultats très prometteurs, nous permettent dès maintenant d'envi- 

sager la réalisation d'un amplificateur distribué utilisant des transistors 

de puissance. La simulation théorique d'un tel amplificateur montre qua.l1on 

peut espérer obtenir une puissance de sortie de 0,5 Watts sur une bande 

passante de 9 GHz avec un gain de 8 à 9 db. 

L'amélioration des performances peut être encore obtenue si l'on étudie 

des structures permettant une adaptation en puissance dans une large bande 

de fréquence, notamment au niveau des impédances caractéristiques des lignes 

de transmission. 



Nous avons développé deux approches théoriques très différentes 

relatives à l'étude de l'amplification distribuée petit signal. 

La première méthode, basée sur la "théorie des lignes", nous a fourni 

les éléments principaux nécessaires à la compréhension physique de beaucoup 

d'aspects du fonctionnement d'un amplificateur distribué. 

Quant à la seconde, elle nous a permis d'effectuer une étude de 

sensibilité et de définir ensuite une structure permettant un fonctionnement 

optimal d'un tel amplificateur. 

De cette étude, nous avons dégagé quelques règles nécessaires à la mise 

en oeuvre du dispositif. Après les avoir vérifiées en régime petit signal, 

nous avons montré que l'on pouvait étendre le principe de l'amplification 

distribuéeau régime grand signal et obtenir dans une charge standard de 50 0 

une puissance importante avec un taux de distorsion raisonnable. 

A la suite des résultats obtenus, il s'avère que ce type d'amplificateur 

est une solution intéressante pour l'amplification à très large bande passante 

non seulement en régime petit signal, mais aussi en régime grand signal. 

Les structures classiques, associant lignes de propagation et transistors 

monogrilles, ont des limites en fréquences Imposées principalement par la fré- 

quence de coupure des lignes et par la capacité grille-drain des transistors. 

C'est dans l'invention de solutions neuves, permettant de surmonter ces pro- 

blèmes, que résident de nombreuses perspectives d'études ultérieures du sujet. 

Le problème de la capacité grille-drain mérite une analyse approfondie des 

améliorations que pourrait apporter un amplificateur distribué constitué de 

TECs montés en cascade. 



Une ~ r e m i è r e  simulat ion,  e f fec tuée  au moment où nous terminons c e  

mémoire, montre l e s  avantages s u b s t a n t i e l s  qui  peuvent effectivement ê t r e  

obtenus en gain  e t e n  bande passante ,  dans ce  même ordre  d ' i d é e s ,  une é tude  de s e  

qu ' appor te ra i t  l ' u t i l i s a t i o n  de t r a n s i s t o r s  "bigrîlle" e s t  une au t re  pers-  

pec t ive  in té ressan te  à explorer .  

En c e  qu i  concerne l e  problème des  l i g n e s  de propagation, des progrès  

sont  certainement envisageables grâce aux p o s s i b i l i t é s  qu'ouvrent l e  dévelop- 

pement des  c i r c u i t s  i n t é g r é s  monolithiques. 

En e f f e t ,  on peut  envisager de s u h s t i t u e r  aux inductances des l i g n e s  

g r i l l e  e t  drain,des éléments a c t i f s  (TECs) q u i  r é a l i s e r a i e n t  un déphasage 

adéquat nécessa i re  au phénomène d 'ampl i f ica t ion  d i s t r ibuée .  Le déphasage 

de c e s  t r a n s i s t o r s ,  montés en g r i l l e  commune, s e r a i t  l i é  essent ie l lement  

au temps de t r a n s i t  des  por teu r s  dans l e  canal .  Le problème l e  plus d i f f i c i l e ,  

dans une t e l l e  s t r u c t u r e ,  s e r a i t  la  p o l a r i s a t i o n  de ces  t r a n s i s t o r s .  

Une a u t r e  manière de t i rer  p a r t i  de l ' i n t é g r a t i o n ,  c o n s i s t e r a i t  à 

remplacer l e s  a s soc ia t ions  a c t u e l l e s  d'éléments a c t i f s  e t  p a s s i f s  par  

une s t r u c t u r e  à TEC à très grande l a rgeur  de manière à f a i r e  fonct ionner  

d o i g t s  de g r i l l e  e t  de d r a i n  comme deux l i g n e s  de propagation a c t i v e s  couplées.  

Les généra teurs  de courant  e t  les l i g n e s  de propagation serai'ent a i n s 2  

r é a l i s é s  au s e i n  d'un même t r a n s i s t o r .  Cet te  s t r u c t u r e  d e v r a i t  convenir,  

de s u r c r o l t ,  à l ' ampl i f i ca t ion  de puissance puisque c e l l e - c i  nécess i t e  un 

grand développement de g r i l l e .  

Les études e f fec tuées  actuellement au l a b o r a t o i r e ,  p a r  p l u s i e u r s  

chercheurs C441 de l ' équ ipe  " c i r c u i t s  et propagation", doivent  appor te r  

très prochainement des ind ica t ions  fondamentales concernant la  f a i s a b i l i t é  

de  c e  type  de propagation sur s t r u c t u r e s  ac t ives .  



ANNEXE 1 

Equation de dispersion de Za Zigne de propagation ci-dessous 

* 
On pose r. = r + r . 

1 i s 

L 'éc r i tu re  de l a  l o i  des mai l les  dans une c e l l u l e  donne l a  r e l a t i o n  suivante  : 

d ( i n )  x 1 * Lg. - 
d t  + r g i  + r i  - i n  + - i i )d t  + r . ( i  -in l )  n  Cgs* n  n+l i n  - 

+I Cgs* j ( i - i  n  n-1 I d t . 0  

en tenant  compte du fa i t  que % = 1 i n d t ,  on ob t ien t  : 

Posons 

I l  v ien t  : 



B + - on obt ient  : s i  l ' o n  pose e-'+ eP = 2  COS(^^), 8 = T  
23 

2 4 2 + La2 = +jOrg + jOri*4 s i n  ( 8 )  + t s i n  (8)  
Cgs 

1 * L ~ Q ~  = 4(- B a  a B 2 
cgs 

+ jOri )Csin(T) ch(l) - j sh(2)  cos (T)] + jnrg 

A p a r t i r  de c e t t e  équation, on about i t ,  après l ' é g a l i t é  de l a  p a r t i e  

r é e l l e  e t  imaginaire, à deux r e l a t i ons  : (4)  e t  ( 5 )  t e l l e s  que : 

* 2 B  2 a  2 a 2 B 8 nrg + 4nr i  Csin ch (2) l -  sh (2 )  cos (2) 1 = - Cgs* [sin(?) B ch(T) a sh(q)  c ~ s ( ~ ) l  B 

4 2 f 3  2 a  2 a 2 8 * 6 0 a 6 
Csin (?) ch - sh ( T )  cos (1)] + 81h.i sh(3)  ~ h ( ~ ) c o s ( ~ ) ]  l 

après un arrangement adéquat de 1' équation (4  ) , on peut éc r i r e  : ~ 

finalement, on obt ient  l ' équat ion de dispersion de l a  l igne  de propagation en 
a  remplaçant Th(-) par s a  valeur dans l a  r e l a t i o n  (5). 
2 



a 
Si l'on pose Th(l) = A, la relation de dispersion s'écrit : 

On peut aisément calculer les pertes de cette ligne, connaissant "6". 
L ' expression analytique se déduit de 1' équation ( 6 ) et, s ' écrit : 

2 2 4 2 B 2 2 6  * B B 
LgQ (1-A ) = 7 [sin (?) - A cos (-)l + 8Q ri  sin(^) cos(l) 

cgs 2 
- 



ANNEXE 11 

Exp~esswn des éléments de Zcr matr(.ice c h f i e  d ' u n ' ~ ~ ~  

Posons : 

- ( zg+zs ) El+jQCgd( z i t z ~ ~ )  1 + Azi 

T1l - 
(zP+zs ) + j52Cgd( zi+zPG) ( z s t z p )  - zPGA 

zP = r d s / ( l  + j rds cds52) 

ZG = rg + j Lg 52 

-, zd = rd + j Ld 52 

z i  = ri  + l / j  Cgs Q 

z s  = rs' + j Ls. 52 
\ 



(zR+zs) a.jQCgd(ziizPG)(zs+zP) - zPGA 

+ 
(zP+zs) + jQCgd(zi+zPG)(zs+zP) - zPGA 

1 + jQCgd(zi+zPG) - - 
T21 (zP+zs) + jQCgd( zi+zPG ) (zs+zP) - zPGA 



ANNEXE III 

Définition des quadripôZes d 'adaptation 

La structure des quadripôlesd'adaptation peut être constituée d'éléments 

localisés ou d'éléments répartis. 

La représentation en matrice de chaîne de ces quadripôles est alors la 

suivante : 

QUADRI POLE D'ADAPTATION DE GRILLE 

El éments 1 ocal i sés Eléments répartis 
12 ,- - - - - -  14 12 , - - - - -  - - - I  14 + 1 a o o 6 0 6 6 . + 0  O+ ' i-1 ' + O 

1 I  I 1 
I  I I  
1 I : 1 I 'g 1 1 

"21 I 
1 

O 
I 4 I  I 

I  - - - - - - - -  I - - - - - -  - - 
avec el = al + j B1 

avec : 

1 j Lg52/2 COS (O1) jzC sin (O1) ' v4 
1 t Il,] I o  1 1 :::] :::] = [ j ~ s i n ( e l ~ c o s ~ e l )  1 1, i 4 1  



QUADRIPOLE D'ADAPTATION DE DRAIN 

Eléments 1 ocal i ses Elements répartis 

v v v cos (0 ) 
2 jzc2 sin(02) 

j 2 sin(e2) cos(e2) 
zC2 

On définit alors la matrice C A I ~ , ~  telle que : 

Qll 



ANNEXE I V  

Exp~essions des  coefficients "K." dans la formule anaZytique du facteur de bruit. 
Z 
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