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1 Principaux parameétres d’une liaison

Une liaison de communication par satellite est illustrée par la figure 1.

Satellite
el
y Gain .
’ N
»Gu G G
Perte de Propagation ‘Perte de Propagation
L, /‘ N L,
/ .
. \4
» = 'Lr

a
Station de base en transmission Station de base en réception

I(—— Liaison montante ——)Ié Liaison descendante —)I

Figure 1. Configuration d’un lien de communication par satellite

Les différents paramétres importants pour la conception d’une liaison sont définis ci-dessous.

1.1 GAIN DE L’ANTENNE

Dans le calcul d’une liaison, le gain est la caractéristique la plus importante d’une antenne. Il est
défini comme étant le rapport de la puissance rayonnée par I’antenne, dans une direction, par
unité d’angle solide, sur la puissance rayonnée par une antenne référence par unité d’angle
solide. Ce gain est dit absolu si I’antenne référence est isotrope, c’est a dire qu’elle rayonne
uniformément dans toutes les directions. Le gain absolu est souvent utilisé¢ dans le calcul d’une
liaison par satellite et il est exprimé en dBi.

Dans les coordonnées polaires, le gain dans la direction (6,¢) peut étre exprimé comme suit :

6(6.9)-104) 0

Avec, w(6,9) et P représentent respectivement la densité du flux de la puissance dans la
direction (8,4) et la puissance transmise. Si la direction de rayonnement n’est pas spécifiée, le

gain de I’antenne est sous-entendu relatif a la direction de maximum de rayonnement.
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Le gain d’une antenne parabolique qui est généralement utilisée dans les systemes de

communication par satellite est égal a :
2
7D
G= n(—j 2)

Ou, Dest le diametre de I’antenne, A est la longueur d’onde et 7 est le rendement de 1’ouverture

de I’antenne (normalement, elle varie entre 50% et 70%).
En plus du gain dans la direction de maximum de rayonnement, le patron de rayonnement de
I’antenne est une caractéristique trés importante. Cette caractéristique est utilisée pour le calcul

du bruit et des interférences a ’entrée de I’antenne.

Exemple

Le gain d’une antenne parabolique de diametre 100 cm, ayant un rendement d’ouverture de 60%

et opérant a 1.5 GHz est égal a :

2
7x1.500x10°

1.2 PERTE DANS L’ESPACE LIBRE

Le calcul des pertes dans 1’espace libre est une étape de base pour le calcul d’une liaison de
communication par satellite. Dans ce type de systemes de communication, on suppose que
I’antenne de transmission et I’antenne de réception sont alignées face a face dans I’espace libre
et sont séparées par une distance suffisamment ¢élevée, d , exprimée en metres. Soit Gret Grles
gains respectifs des antennes de transmission et de réception, A la surface effective de I’antenne
de réception, P la puissance transmise et A la longueur d’onde. En supposant que la puissance
PG est rayonnée selon une sphére de rayon d, la densité de puissance au point de réception est

donnée par Pth/(47zd 2). La puissance recue P peut étre exprimée selon 1’équation de Friis:

3)
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2

p)
Oud=G — 4)
4

Ainsi, les pertes dans 1’espace libre peuvent étre exprimées comme le rapport de la puissance
recue par la puissance transmise. Si en plus, nous supposons que les antennes de transmission et

de réception sont isotropes nous pouvons exprimer les pertes de transmission comme suit :

L= (5)

donc, en substituant I’équation 5 dans I’équation 3 nous obtiendrons :

» _BGG, _EIRPxG,

L, L,

(6)

Avec EIRP sera défini ultérieurement.

Exemple
Les pertes de propagation dans I’espace libre a 1.5 GHz d’un lien entre un satellite et une station

de base séparés par une distance égale a 36500 km sont égales a :

2

3
I 47 x36500%10 :(7_37”108)2:187.2 dB
1 3x10°

1.5%x10°

1.3 PERTE PAR ABSORPTION ATMOSPHERIQUE:

Les molécules gazeuses dans la troposphére telles que 1’oxygene et la vapeur d’eau sont les
principaux facteurs de 1’atténuation des ondes radio sous forme d’absorption par résonance.
L’atténuation peut étre provoquée par les phénomenes d’absorption et de dispersion causés par
les particules de glace ou les gouttelettes d’eau. La figure 2 montre les pertes de propagation sur

les ondes radio dues aux effets atmosphériques dépendamment de la fréquence.
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Figure 2. Absorption atmosphérique typique (en dB)

1.4 TEMPERATURE DE BRUIT

Le niveau de bruit au niveau des récepteurs, dans un systtme de communication par satellite,
doit étre extrémement faible puisque le signal désiré est souvent assez faible. Ce niveau du bruit
peut étre exprimé en terme de température absolue fictive. Particuliérement, quand le bruit
thermique, par unité de largeur de bande, d’un objet est équivalent au bruit thermique généré par
une résistance de 50 Q a une température absolue T alors le bruit est exprimé en terme de
température absolue T et devient équivalent a 1’énergie thermique moyenne rayonnée a la
température absolue T. La puissance du bruit thermique par unité de largeur de bande, No, peut

étre exprimée par k7 avec k désigne la constante de Boltzmann (4=1.38x1023J/K). La

température T qui correspond a ce bruit thermique est appelée température de bruit (noise

température).
Il est souvent recommandé d’exprimer No en décibel selon 1’équation suivante :

[V,], =10*log(k)+10*log(T) = —228.6+10*log(T) dB/Hz )

Exemple
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La densit¢ de puissance du bruit généré par une résistance a une température de 27°C est

calculée par I’équation 7 comme :

N, =-228.6 +10log(273 + 27) =-203.8 dB/Hz

1.5 TEMPERATURE DE BRUIT DE L’ANTENNE (T,)

Une antenne de réception capte en plus du signal utile des ondes radio nuisibles. Par surcroit, les
pertes thermiques de 1’antenne sont considérées comme bruit thermique. Ce bruit cause des
problémes lors de la réception des faibles signaux dans les systémes de communications par

satellite d’ou la nécessité d’une antenne faible bruit.

Si ’antenne entraine une perte thermique, la température de bruit thermique de cette derniere est
égale a (1-n)To, avec n et Todésignent respectivement le rendement d’ouverture de 1’antenne

et la température ambiante (en Kelvin).

Le bruit (Ts), associé a [’antenne, en provenance du ciel consiste en bruit cosmique
(rayonnement de haute énergie d'origine solaire, galactique ou extragalactique, produisant des
phénomenes d'ionisation dans la haute atmospheére), bruit provenant des foudres et le bruit
thermique provenant de 1’absorption atmosphérique.

Par conséquent, le bruit de ’antenne 7. peut étre exprimé comme suit :

I, =T, +(1=nT, (8)

Ta est appelée la température équivalente du bruit de I’antenne. Il faut signaler que la majeure
contribution au bruit de I’antenne 7. est due au bruit thermique issu des lobes secondaires de
I’antenne qui pointent en direction de la terre. Les concepteurs se forcent souvent de réduire le

niveau des lobes secondaires afin de réduire le bruit d’ensemble.
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1.6 FIGURE DE BRUIT ( NF')

La figure de bruit est une quantité qui exprime la qualité de point de vue bruit d’un dispositif
tels que : un circuit, un systéme ou une liaison. Elle est définie selon I’expression suivante :

S/
N,
F — 124
NF =~ ©)

t
NOMZ

Avec S%\f signifie le rapport signal sur bruit au port d’entrée du dispositif. Il est exprimé
comme S%\f :S%TB avec T et Bdéfinissent respectivement la température de bruit et la

largeur de bande de la liaison.

De méme, le rapport signal sur bruit au port de sortie peut étre exprimé comme

Sou —GSin A 1 1 111 ] 1t & 1 A

%\fm_ %?(kTB kTB) avec G représente le gain du dispositif et k7 est le bruit équivalent a
I’entrée du dispositif. La figure de bruit peut donc étre exprimée par :

NF =1+ L (10)
T

o

T, et Tidénotent respectivement la température physique du milieu dans lequel se trouve le
circuit en question et la température du bruit équivalente a 1’entrée.

Entrée Température T, Sortie
s, Largeur de bande : B S
—" | Gain:G L
N, Figure de bruit : NF Nout

Circuit d’amplification

Figure 3. Figure de bruit d’un amplificateur

Exemple

Pour 7, =400K et T, =300K , la figure de bruit NF est donnée par I’équation 10 comme suit :
4
NF = 1010g(1+ﬂ) =37 dB
300

Pour NF=4 dBet T,=290K alors T estégalea:
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4
T, =290(10""-1) =4384 K
1.7 TEMPERATURE DU BRUIT EQUIVALENTE A L’ENTREE D’UN CIRCUIT

N’ayant aucune relation avec la température mesurée par le thermometre, le bruit généré depuis
I’intérieur d’un circuit est converti en une valeur a son port d’entrée. Nous distinguons trois cas

de circuit :

¢ circuit d’amplification : sachant sa figure de bruit NF', la température du bruit

équivalente a ’entrée 7i est donnée par :
T, =T,(NF - 1) (11)

¢ circuit passif: si Lcdésigne les pertes d’un circuit passif, la température du bruit

équivalente a ’entrée 7i est donnée par :
I =T,(L ~1 (12)
En plus, la température de bruit au port de sortie est exprimée comme

T.,=T,0-VL) (13)

Température T

Entrée Perte : L Sortie
b C
T,=T,(L, 1) T,,=T.(1-1/L,)

out

Circuit passif

Figure 4. Température de bruit équivalente a ’entrée d’un circuit passif

Exemple
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Si un circuit passif entraine une perte de 3 dB et que la température physique est 7, =300k, alors
les températures du bruit équivalentes a 1’entrée et a la sortie du circuit, selon respectivement les

¢quations 10 et 11, sont égales a :

3

T =300.(101° —1)=298.6 K

T, =300.(1-—

)=1496 K
1010

1.8 EIRP

Le produit PG:de la puissance transmise par le gain de I’antenne de transmission est appelé la
puissance équivalente rayonnée isotropiquement et souvent noté EIRP (Equivalent Isotropically

Radiated Power). 1l est souvent utilis¢ comme indice de la capacité de transmission d’une station

de base.

EIRP =GP (Watts) (14)

TELSTAR 5
C-band Transmit EIRP (dBW)

Sateliite Position: 97 WL Pedk: 39.5 dBW

Figure 5. Courbes de niveau constant du EIPR typiques
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2 Bilan de puissance d’un lien par satellite

Satellite

d ‘ ~
4 Gsu G sd '«
Perte de Propagation ‘F‘erte de Propagation
L, ’ . d
‘ .
‘" ’ \4
Gtg ﬁGr
a . ' qu .
Station de base en transmission Station de base en réception
¢ I(— Liaison montante ——)Ié Liaison descendante —)I

Figure 6. Parametres d’un lien de communication par satellite

Considérant le lien de communication par satellite dont la configuration est montrée par la figure
6. On se propose de déterminer la puissance d’un signal regu au niveau de la station de base en
réception sachant que le signal est issu de la station de base en transmission. La partie du lien de
la station de base de transmission vers le satellite est appelée une liaison montante (Up-link) et
celle du satellite vers la station de base de réception est appelée une liaison descendante (Down-
link). Maintenant, on se propose de transmettre une puissance P (en dB) a partir de la station de
base de transmission, la puissance P (en dB) recue au niveau de la station de base de réception

est donnée par I’équation suivante :

Pr :B +Gt _Lta +Gsu _Lu _Lua +Gs +Gsd _Lda _Ld +Gr _Lra (15)

La description des symboles utilisés ci-dessus est donnée par le tableau 1.
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Tableau 1: Description des parameétres d’un lien de communication par satellite

Gi gain de I’antenne de la station de base de transmission relative a une
antenne isotrope.

Lia perte du guide d’onde d’alimentation (feeder), perte d’une désadaptation de
la polarisation de 1’antenne de la station de base de transmission.

Lu perte de propagation de la liaison montante incluant les pertes dans 1’espace
libre, I’absorption atmosphérique et 1’atténuation par la pluie.

Gsu gain de ’antenne de réception du satellite.

Lua perte du guide d’onde d’alimentation, perte d’une désadaptation de la
polarisation de I’antenne de réception du satellite.

G, gain d’amplification du transpondeur du satellite.

Gia gain de I’antenne de transmission du satellite.

Lia perte du guide d’onde d’alimentation, perte d’une désadaptation de la
polarisation de I’antenne de transmission du satellite.

La perte de propagation de la liaison descendante incluant les pertes dans
I’espace libre, I’absorption atmosphérique et 1’atténuation par la pluie.

Gr gain de I’antenne de la station de base de réception.

Lra perte du guide d’onde d’alimentation, perte d’une désadaptation de la
polarisation de I’antenne de la station de base de réception.

Tous les parametres sont exprimés en dB.

3 Eléments de conception d’un récepteur

3.1 TEMPERATURE DE BRUIT D’UN RECEPTEUR :

En général, un récepteur est formé par une cascade de circuits passifs et de circuits
d’amplification comme le montre la figure 7. Un signal est regu par une antenne ayant un gain

G, et une température de bruit équivalente a la sortie de I’antenne dénotée par 7,. Les pertes

dans un circuit passif sont dénotées par L, avec n égal a 1, 2 et 3. Le gain et la figure de bruit
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d’un circuit d’amplification sont dénotés par G, et NF,. La température du bruit équivalente au

port d’entrée du circuit d’amplification 1 est donnée par I’expression suivante :

T, = N +T,+ T, + L + TooLy + Tl (16)
L Gl Gl GG,

G,T, L G1, NF; L» G2, NF» Ls

Circuit Circuit Circuit Circuit Circuit
passif 1 d’amplification 1 passif 2 d’amplification 1 Passif 3

Figure 7. Cascade de circuits équivalent d’un récepteur

Ou,
Triest la température du bruit équivalente a la sortie du circuit passif 1.

T, =(1-YL)I, (17)
To1 est la température du bruit équivalente a I’entrée du circuit d’amplification 1.

T =(NF, = DT, (18)
T2 est la température du bruit équivalente a I’entrée du circuit passif 2.

T,,=(L, -DT, (19)
T2 est la température du bruit équivalente a 1’entrée du circuit d’amplification 2.

T, = (NF, - )T, (20)
Tizest la température du bruit équivalente a 1’entrée du circuit passif 3.

TL3=(L3 _l)To (21)

June 22, 2007 Page 14 of 27



Ecole Polytechnique ELE 4501 & TS 4600

Dans I’équation 16, la valeur 77> peut étre convertie a 1’entrée du circuit d’amplification 1 comme

Ti2/Gr, celle de 762 comme 76212/Gi et 1a valeur de Tis comme Ti3l2/GG:.

Si on examine I’équation 16 nous constatons que si le gain Giest assez élevé le quatriéme terme
et ceux d’apres dans le coté droit de 1’équation peuvent étre négligés en terme de bruit. Par
conséquence, le bruit du premier circuit d’amplification, appelé¢ amplificateur a faible bruit
(LNA : Low Noise Amplifier), et celui du premier circuit passif dominent le bruit total du

récepteur comme le montre 1’équation 22.

T T

Ts:_a+TL1+TGl:_a+To(1_1/Lfeed)+TLNA (22)
Ll feed

Ou Lg,,et Ty, désignent respectivement les pertes de la ligne de transmission qui relie

I’antenne au LNA et la température de bruit équivalente a I’entrée de I’amplificateur faible bruit

(LNA). Il faut mentionner que la valeur de 7, dépend du point de mesure qui est généralement

pris a I’entrée du LNA.

3.2 FIGURE DE MERITE GIT

Le rapport du gain de I’antenne par la température de bruit 7 d’un récepteur est souvent utilisé
comme indice de performance de la réception au niveau de la station de base. Lorsqu’on calcul

cet indice au port d’entrée du récepteur, la valeur du gain G, de I’antenne utilisée inclut les
pertes dans le guide d’onde d’alimentation et la température de bruit 7 est 7,donnée par

1I’équation 22.

Gs — Ga /Lfffed — Ga (23)
T T T, + T;(Lfeed -D+ TinaL e

N
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4 Qualité d’un lien de communication par satellite

4.1 BRUITS DANS UN LIEN DE COMMUNICATION PAR SATELLITE

La figure 8 montre les principales sources de bruits dans un lien de communication par satellite.

Bruit 1 : c’est le bruit faisant partie du signal a transmettre en plus du bruit thermique généré par
le modulateur, le mélangeur et 1’amplificateur de puissance. Ce bruit est généralement
suffisamment petit en comparaison avec la puissance du signal utile et il est négligeable par

rapport aux autres sources de bruit.

Bruit 2 : c’est le bruit thermique issu de la terre et recu par 1’antenne du satellite (généralement a

300K).

Bruit 3 : bruit thermique généré par le transpondeur du satellite. II dépend principalement des

performances de I’amplificateur a faible bruit du premier étage d’amplification du transpondeur.

Bruit 4 : bruit recu par ’antenne de la station de base en plus du signal issu du satellite incluant
le bruit du ciel (bruit de fond galactique), le bruit thermique atmosphérique et le bruit thermique

terrestre.

Bruit 5 : bruit thermique généré par le récepteur de la station de base et qui dépend des
performances de 1I’amplificateur a faible bruit du premier étage d’amplification du récepteur.
En plus de ces sources de bruit, un lien de communication par satellites est soumis a des

interférences introduites par d’autres systémes de communication par satellite.

June 22, 2007 Page 16 of 27



Ecole Polytechnique

ELE 4501 & TS 4600

Satellite
Bruit 3

Transpondeur

d
/ T
Signal de la liaison mgntante

. Bruit 2

Transmetteur

< Bruit1

f Source du signal
Station de base en transmission

-

A S
Signal de la liaison descendante

Bruit 4

Bruit 5 —»

Station de base en réception

Figure 8. Bruit d’'une communication par satellite.

4.2 RAPPORT C/N, D’UN LIEN SATELLITE :

En générale, I’étage radiofréquence dans un satellite ou une station de base consiste en un

transmetteur et un récepteur composé€s d’une cascade d’antenne, une ligne de transmission, un

duplexeur, un amplificateur de puissance et un amplificateur faible bruit comme le montre la

Récepteur

I—) L1gn§ d? >{| Duplexeur > Trvg D>
:||transmission i
Ty =T4 [Lfeed +To(1 =1L foeq) +TLNA Amplificateur {

figure 9.
Transmetteur L
Antenne Milieu
L d .
PETTTTTT TSI T TIN fge. AN :W de propagatiop
: - EIPR =P, x G,
—> —>I| Duplexeur [ L1gn§ d? _,J
/3 transmission || \
: Pyt P= Fout
¢ Amplificateur L feed
¢ de puissance

faible bruit

Figure 9. Bloc diagramme simplifié d’une liaison radiofréquence

Dans la figure 9 G, et G,dénotent respectivement les gains des antennes de réception et de

transmission de la liaison. Dans le cas d’une liaison montante (figure 10-a), G, est égale au gain

de I’antenne de réception du satellite G, et G, est égale au gain de I’antenne de transmission de

la station de base G,,. D’autres parts, G, et G, seront égales respectivement au gain de I’antenne

de réception de la station de base G,, et au gain de I’antenne de transmission du satellite G,

dans le cas d’une liaison descendante (figure 10-b).
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Le rapport de la puissance du signal C sur la puissance du bruit N, au niveau de I’entrée de

I’amplificateur faible bruit, d’une liaison représentée par la figure 9 peut étre écrit comme :

Pout /
_tout_G.\G,/L
[Lfeed,e ] feedr (PG G”/ feed ,r
C_ Ly _ Ly
N kTgB kTgB (24)
EIRP-G,,/Lfeed .
B Ly _ EIRP G"/Lfeed,r 1
kTgB Lf T, kB

Ou B exprime la largeur de bande de fréquence du systéme en Hz.

Si on considere le rapport C/N,, I’équation 24 peut étre ré-écrite comme :

Pout /
_“out_G.1G,/L
[Lfeed,e J Jeed ,r (Pth)G’/Lfeed,r

< _ Ly _ Ly
N, kT kT (25)
EIRP-G,,/Lfeed,r
B Ly _ EIRP G”/Lfeed,r 1
kT Ly T, k
L’¢équation 25 peut étre ré-écrite en décibel sous la forme de
C/No =Pout —Lfoed,e +Gt —Lf +Gp =L fooq ,p —Ts —k
(26)

= EIRP-L £ +Gy — L fooq y —Ts +228.6 dBH

Tous les symboles ci-dessus sont exprimés en dB.

Dans 1’équation 26, la puissance transmise EIRP est atténuée par la propagation dans 1’espace

libre L,du lien entre le transmetteur et le récepteur. Elle est ensuite amplifiée par le gain de
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I’antenne de réception G, et atténuce par les pertes d’alimentation L fyeq , et le bruit du systéme

T

s °

Exemple
Un satellite géostationnaire transmet un signal a 1500 MHz a une station mobile sur 1’équateur

juste en dessous. Les parametres de la liaison sont les suivants:

Puissance transmise par le satellite 1 Watt (0 dBW)
Gain de I’antenne du satellite (diamétre 100 cm) 21.7 dBi

Pertes de propagation dans I’espace (d=36000 km) 187.2 dB

Gain de I’antenne de la station (Diamétre 40 cm, n=80%) 15.0 dBi
Température de bruit du systeme de la station de base 24.8 dBk (300K)
Pertes d’alimentation L geq 1 3dB

Selon I’équation 26, le rapport C/N, de cette liaison descendante est égal a :

C/Ny=0+21.7-187.2+15-24.8—-3+228.6 =50.3 dBHz

Trmcudcmgam(hmscLRéochummmc
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b) Liaison descendante

Figure 10. Bloc diagramme d’un lien satellite
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Les équations 24, 25 et 26 sont les équations de base qui caractérisent la qualité de réception
d’un signal, issu d’un transmetteur quelconque vers un récepteur. Dans la suite, nous déduisons
les équations qui correspondent respectivement a une liaison satellite montante, ou le
transmetteur est la station de base et le récepteur est le satellite, et a une liaison descendante, ou

le transmetteur est le satellite et le récepteur est la station de base.

e Liaison montante (figure 10-a) :

Pout,b
— Gt,b Gr,s L feed ,s
[Lfeed,b / (Pt,bGt,b )Gr,s/Lfeed,s
c Ly Ly
[N]U - kTg oB - KTy s B (27)
EIRF) - Gr,s/Lfeed,s
_ Ly _ EIRP, Gr,s/Lfeed,s 1
kTg 3B Ly T, s kB
Pout,b
7’Gt,b Gr,s/Lfeed,s
[Lfeed ,b (Pt,b Gp )Gr,s/Lfeed ,S
[L] _ Ly - L
No )y kT, s kTy,s (28)
EIRF - Gr,s/Lfeed,s
B Ly _ EIRP, Gr,s/Lfeed,s 1
kT s Ly T, s k

Si les parametres sont exprimés en dB, 1’équation 28 aura une forme plus simple dont les

opérations se limitent a des additions et soustractions somme le montre 1’€quation 29.

(C/NO)U = Pout,b =L foed ,b + Gt,p —Lf + Gy 5 = Lfoed s —Ts s —k

29
=EIRPy —L f+Gy s —Tg s — L fooq ,s —228.6 dBHz (29

e Liaison descendante (figure 1-b) :
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P,
[om’sGt,s}Gr,b/Lfeed,b (

L foed ,s Pt,sGt,s)Gr,b/Lfeed,b
R —
N)p kT pB kTgpB (30)
EIRP; 'Gr,b/Lfeed,b
) Ly _ EIRP, [Gr,b/Lﬁzed,bjL
kT pB Ly Ts,p kB
Pout,s
(Lfeed ,S Gt,sJGr,b/Lfeed b (Pt,s Gy,s )Gr,b/Lfeed ,b
By ——e——
Ny D B kTs,b B kTs,b (31)
EIRPF 'Gr,b/Lfeed,b
_ Ly _ EIRP, (Gr,b/Lfeed,b Jl
kTs,b Lf Ts,b k

Pareillement a 1’équation 28, I’expression en dB des parameétres de 1’équation 31, permettra de

simplifier cette dernicre selon 1’équation 32.

(C/No)l) = Pout,s =L foed ;s + Gt,s —Lf +Gp.p — L foed b —Ts,p —k

32
= EIRPs —L +Gp p — L fooq b —Ts,p +228.6 dBH: (32)

Jusqu’a maintenant nous n’avons considéré que la qualit¢ de la liaison descendante et de la
liaison montante séparément. Pour calculer le rapport C/N.total, en plus de combiner les bruits
thermiques de la liaison montante et de la liaison descendante, nous ajoutons le bruit
d’interférences généré par les autres systémes. Le rapport C/N,total est donné par 1’équation

suivante :

-1

c 1 L !
(C/NO)T - (NO)U +(N0)D +1, - (C/NO)U + (C/NO)D + (C/]o) (33)

Comme le rapport C/N.total d’une liaison est déterminé en séparant la liaison en deux, liaison

montante et liaison descendante, on calcule le rapport C/N, de chacune et enfin on les combine.
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Ici les indices T, U et D indiquent respectivement liaison totale, liaison montante et liaison

descendante. /7, est la densité de puissance du bruit d’interférences.

Selon I’équation 27, si la valeur du rapport C/N.d’une des liaisons est suffisamment faible

comparée aux autres valeurs, par exemple (C/N,), <<(C/N,), et (C/N,), <<(C/1,), la qualité
totale, (C/N,),, peut étre approximée par (C/N,),. Ceci signifie que la qualité totale du canal

de communication est dominée par la liaison la plus mauvaise. La figure 11 montre un exemple

de calcul du rapport (C/N,),dépendamment du rapport (c/n,), . On constate bien que le rapport
(C/N,); est dominé par la mauvaise liaison descendante et qu’il ne dépasse jamais cette valeur

peu importe la valeur du rapport ¢/, .

B0
(SO dowr=60 dBHz
o
B85 |
e (C/MO)down=55 dBHz
=]
=)
< 80 VS )
Q /’ (C/ND)own=50 dBHz
a5 L . . ,

50 60 70 80 90
(C/Nojup (dB)

Figure 11. Courbe de variation du rapport (C/N,); vs (C/N,), et (C/N,)p

Exemple

Considérons le cas d’une expérience d’une communication par satellite aéronautique utilisant le
satellite ETS-V. Le rapport C/N. de la liaison directe a partir de la station de base GES a
Kashima a une station terrestre d’avion AES a Anchorage via le satellite peut étre calculé selon

I’équation 27. On ne considére pas ici le bruit d’interférence. Les fréquences 6 GHz et 1.5 GHz
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sont utilisées pour la communication respectivement entre la station de base et le satellite et entre

le satellite et 1’avion.

Les parameétres de la liaison GES au satellite ( liaison montante) sont :

EIRP,, du GES 60.7 dB
Pertes de propagation ( 6 GHz, d=37270 km) 199.4 dB
Gain de I’antenne du satellite 21.7 dBi
Pertes de I’alimentation L, 3.0dB
Température de bruit équivalente a I’entrée de 300 K

I’amplificateur faible bruit du satellite

Ainsi C= EIRP, ~L, +G,, — L, =60.7-199.4+21.7-3=-120.0 dB
Et N, = 101log(k) +10log(Ty ;) = —228.6+1010g(300) = —203.8 dB/ Hz

(C/N,), =-120.0+203.8 =83.8 dBH:z

Les parametres de la liaison du satellite au AES ( liaison descendante) sont :

EIRP du satellite 30.5dB
Pertes de propagation ( 1.5 GHz, d=41.097 km) 199.4 dB
Gain de I’antenne du AESS 14.0 dBi
Pertes de I’alimentation L, , 3.0dB
Température de bruit équivalente a I’entrée de 300 K

I’amplificateur faible bruit de la station de base
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Ainsi C=EIRP, ~L, +G,, — L ., =30.5-188.5+14.0-3=-148.0 dB
Et N, = 10log(k) +10log(Ty 5) = —228.6 +1010g(300) = —203.8 dB/ Hz

(C/N,), =—-148.0+203.8=55.8 dBHz

Par conséquent, le rapport (C/N,), est égal a :

-1

1 1| 1 1
(C/N,) { + } = + =379587.790=55.7 dBHz
SR ECT AR T B IR

Nous vérifions bien que le rapport (C/N,), est dominé par la mauvaise liaison, a savoir la

liaison descendante dans cet exemple.

4.3 FACTEURS DE PERTURBATION DE LA QUALITE D’UN LIEN SATELLITE

Quand le signal est transmis, une limite est fixée dépendamment de la qualité du signal
démodulé et une déconnexion est considérée si la qualité du signal tombe au-dessous de cette
limite. Le rapport C/N.idéal qui correspond a cette limite de qualité de réception peut étre
utilisé en conjonction avec la quantité de dégradation fixe de la liaison et la dégradation due aux

interférences pour déterminer le rapport C/Norequis tel que :

[C/N,]x =[C/N,]s +[Dp]1+[D,]1-s] (34)

avece

[C/No]r : est le rapport C/Norequis.

[C/No]s : est le rapport C/N, calculé théoriquement pour garantir une qualité de communication

bien déterminée.

[Dr] : dégradation fixe de la liaison.
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[Dr] : dégradation due aux interférences
[l6] : effets d’amélioration de la qualité de la communication par codage.

Ces symboles sont expliqués dans ce qui suit.

4.3.1 Rapport [C/No]s ¢

Le rapport signal sur bruit C/ N, qu'on a étudié dans les sections précédentes est utilisé pour la

mesure de la qualité de la partie analogique d’un lien de communication. Cependant, dans le cas
d’un lien de communication numérique, on introduit une nouvelle notion : le taux d’erreur
binaire (TEB); BER (Bite Error Rate). Le BER est défini comme le nombre de bits erronés sur le

nombre total de bits recus. Le rapport BER est fonction de la quantit¢ E, /N, avec E, est
I'énergie par bit et N, est la densit¢ de bruit du signal. La relation entre le BER et
E, /N, dépend de la modulation utilisée qui doit étre choisie de maniére attentive en fonction du

type du canal de transmission.

Prenons par exemple le cas d'un signal QPSK (Quaternary Phase Shift Keying ou modulation a
déplacement de phase a 4 états) transmis dans canal AWGN (Bruit Blanc Gaussien Additif,
Additive White Gaussien Noise), alors le BER s'écrit :

BER = %erfc(,/Eb /N,) (35)

erfc (Complimentary error function) est une fonction mathématique disponible sous forme de

tableau dans la plupart des livres de communications.

Il existe une relation entre le signal a bruit N£ spécifique a la portion analogique (passe bande)
0

du lien et le rapport N—b de la portion numérique (bande de base) :
0
<

E,
2 xR 36
N, N b (36)

(=]
(=}
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Avec R, est le taux de transmission en bit/sec.

4.3.2 Facteurs de dégradation fixe

Dans les systémes de communication numérique, on considere les limitations de la largeur de la
bande, la non-linéarité du chemin de transmission et les imperfections des modulateurs et des
démodulateurs comme étant des sources de dégradation de la qualité du signal.

La modulation d’une porteuse par un train d’impulsion représentant I’information a transmettre
amene a un signal de largeur de bande infinie. Or, les supports de communication ont souvent
une largeur de bande de fréquence finie. Dans la pratique on distingue plusieurs types de filtrage.
Ainsi, le filtrage, la distorsion de DI’amplitude et de la phase due aux caractéristiques
amplitude/phase en fonction de la fréquence du lien et la conversion AM/PM générent une
interférence inter-symboles et un bruit de phase qui entrainent une dégradation de la qualité de la

liaison.

La dégradation du signal due a la fluctuation du niveau de détection et au « jitter » dans le circuit
de génération de la porteuse et le circuit de recouvrement de I’horloge est associée aux
imperfections des modulateurs et démodulateurs alors que celle due a la conversion AM/PM est
associée a la non-linéarit¢ du chemin de communication. La contribution de ces différentes

sources implique une dégradation du rapport C/No d’environ 2.5 2 3.5 dB

4.3.3 Facteurs de dégradation reliés aux interférences

On distingue plusieurs composantes qui contribuent aux interférences telles que les interférences
issues des autres systémes de communications par satellites, les interférences entre canaux
adjacents au niveau de la liaison montante et les interférences provoquées par les systémes
terrestres et les autres canaux de liaison descendante. La quantité de dégradation produite par la
somme totale de ces termes d’interférences dans un beau temps est de I’ordre de 0.5 a 2 dB. Par
ailleurs, dans les systémes de communication qui operent dans une bande de fréquences affectées

par la pluie, le rapport C/N.des liaisons montante et descendante peut Etre détérioré
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significativement a cause de I’atténuation entrainée par la pluie et le rapport C/N. pour lequel

I’interférence affecte la qualité de la communication devient petit.

4.3.4 Facteurs d’amélioration de la qualité

Un systéme de communication numérique comporte un étage de codage de correction d’erreur
afin d’améliorer le taux d’erreur de bit (BER). Nous citons a titre d’exemple la combinaison du
« codage convolutionnel » et du « décodage de Viterbie » présente une bonne habilité¢ de
correction d’erreur.

La technique d’amélioration de la qualité de la communication varie selon le contexte tels que la

modulation utilisée, le type d’information a envoyer (audio, vidéo, données numériques).
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1 INTRODUCTION

La grande majorité des satellites de communication sont dits transparents, c’est-a-dire
qu’ils ne font qu’amplifier et décaler en fréquence les signaux regus. C’est le répondeur,
compris entre I’antenne d’émission et de réception, qui effectue cette tache.

Le répondeur se compose principalement de 4 blocs fonctionnels actifs soient :
e Le récepteur
e e générateur de fréquence
e [’amplificateur de canal ou d’attaque
e [’amplificateur de puissance

Un schéma simplifi¢ d’un canal de répondeur est présenté ci-dessous.

i Uiy D'EMNTREE MUK DE S_OG’IJ? .
’fV l_ —_ — — — _4____| E /
Repteuk, * : B o
' % A [ ] AMP AMP e ,
_% iy DE oe | =11 .
AR il CANAL PUiSS. L= L
/ [ | | — . | ' \\
b ! : | .
[ ! IR
‘ L P=u il s |
Lo e N ey ‘
| \-r// ~ | ‘ | |
! : ; | ‘

Figure 1 : Schéma d’un canal de répondeur

Les sections qui suivent décrivent la constitution et la fonction de chacun des sous-
ensembles d’un répondeur.

2 LES RECEPTEURS

La premiére fonction du répondeur est de détecter le faible signal en provenance de la
terre, d’en changer la fréquence et de I’amplifier a un niveau de puissance convenable
(généralement quelques milliwatts). Cette fonction est assurée par le récepteur dont le
schéma global est présenté ci-dessous.
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Osciltatedr
Local

Figure 2 : Schéma global d’un récepteur

Les bandes de fréquences allouées pour les satellites de communication de I’ Amérique
du Nord et du Sud sont les suivantes (usage commercial seulement) :

Bande C: réception 5.85-7.075 GHz
retransmission 3.40 - 4.200 GHz
4.50 —4.800 GHz

Bande Ku : réception 14.0 — 14.50 GHz
retransmission 11.7-12.20 GHz

La largeur de bande du récepteur est, aujourd’hui, entre 500 et 600 MHz et détermine
la largeur de bande du répondeur. Celle-ci a eu tendance a augmenter pour satisfaire a la
demande croissante de canaux et pour rentabiliser I’opération du satellite.

Le changement de fréquence empéche le signal relativement puissant retransmis vers
la terre de saturer le récepteur, d’autant plus qu’il a été trés fréquent d’utiliser la méme
antenne pour la réception et pour la retransmission.

On distingue deux types de récepteur: les récepteurs a conversion simple et a
conversion double (voir figure 3). Les récepteurs a conversion simple utilisent un seul
mélangeur tandis que ceux a conversion double en nécessite un deuxiéme. L’avantage de
la double conversion vient du fait qu’il est possible d’éviter, en sélectionnant
judicieusement les fréquences des oscillateurs, la présence de signaux parasites
importants dans la bande utile. Ce genre de mélangeur est relativement complexe et tres
coliteux a réaliser; il n’est donc pratiquement pas utilisé. Pour les bandes C et KU,
I’allocation des fréquences minimise la présence des produits parasites et rend tout a fait
convenable I’utilisation de la conversion simple.
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Figure 3 : Principe de conversion d’un récepteur

2.1 CONFIGURATION DETAILLEE D’UN RECEPTEUR

La configuration d’un récepteur de communication est représentée a la figure
suivante :

. AMPLT — '3
FILTRE D enRes - AMPLI DE SoRTIE
MELANGEUR
X = &
o—— o [ %
r—
, COWDITIONNEUR.

ELECTRONIQUE DE PLISSAME

& LOCrL

Figure 4 : Configuration d’un récepteur de communication

"I PR

b

2.1.1 Filtre passe-bande d’entrée

Ce filtre trés sélectif, généralement en guide d’ondes, fournit I’atténuation nécessaire
des signaux a I’extérieur de la bande utile. Les pertes du filtre doivent étre tres faibles
puisqu’elles contribueront directement au facteur de bruit du récepteur. La variation du
délai de propagation doit étre minimale dans la bande d’intérét.



2.1.2 Amplificateur d’entrée

La caractéristique la plus importante de cet amplificateur est son tres faible bruit. Ce
module est congu de telle sorte que sa contribution au bruit soit minimale permettant ainsi
la détection de signaux tres faibles. C’est cet amplificateur qui détermine la sensibilité du
récepteur. L’apparition dans les années 70 de transistors a trés faible bruit pour des
fréquences tres €élevées a permis de diminuer le facteur de bruit des équipements par un
facteur de 10.

Une deuxieéme caractéristique importante de ce module est son gain. Celui-ci doit étre
suffisamment élevé pour minimiser la contribution des modules subséquents au bruit,
particuliérement celle du mélangeur. Il faudra toutefois s’assurer de ne pas saturer le
mélangeur.

2.1.3 Le mélangeur

Le mélangeur est utilisé pour la conversion en fréquence du signal requ. Etant donné la
non-linéarité de ce module, il génére un trés grand nombre de signaux parasites dont
certains peuvent se retrouver a 1’intérieur de la bande utile et ne pourront pas étre filtrés.
La perte de conversion du mélangeur, généralement entre 3 et 9 dB, contribue au facteur
de bruit du récepteur et le degré de contribution dépend du gain de I’amplificateur
d’entrée.

2.1.4 L’oscillateur local

L’oscillateur local fournit au mélangeur le signal nécessaire a la conversion en
fréquence du signal recu. La fréquence du signal de 1’oscillateur local doit étre tres stable
et précise et comporter des signaux parasites extrémement faibles.

2.1.5 Conditionneur électronique de puissance

Le conditionneur ¢€lectronique de puissance fournit toutes les tensions DC nécessaires
au fonctionnement du récepteur. Auparavant, celui-ci était généralement situé¢ dans le
méme boitier que I’oscillateur local. (Le récepteur avait son propre boitier). Maintenant,
avec ’utilisation de nouvelles technologies permettant de miniaturiser les équipements,
ces trois éléments sont intégrés dans un seul boitier.

2.1.6 Amplificateur de sortie

La section d’amplificateur de sortie fournit la majorité du gain du récepteur avec une
trés bonne linéarité et une faible distorsion. Cette section contient des atténuateurs fixes
et variables qui servent a la compensation en température du récepteur, a 1’ajustement du
gain et, si nécessaire, a la commutation du gain par commande.



2.1.7 Isolateurs

Il n’est plus nécessaire, dans bien des cas, d’utiliser des isolateurs entre les modules
adjacents puisqu’il est maintenant possible d’obtenir de trés bonnes performances en
utilisant de nouvelles technologies (MHMIC ou MMIC). Par contre, il est toujours
indispensable d’utiliser un isolateur a ’entrée et un a la sortie pour satisfaire le taux
d’onde stationnaire (TOS) du récepteur.

Un schéma plus détaillé d’un mélangeur en bande C est présenté a la page suivante.
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Figure 5 : Schéma d’un récepteur en bande



2.2 CONSIDERATIONS MECANIQUES

La miniaturisation des modules a rendu possible 1’intégration du récepteur dans un
seul chassis. Auparavant, deux chassis étaient utilisés; un pour la section hyperfréquence
et un autre pour la section de 1’oscillateur local (ce deuxiéme chassis contenait souvent le
conditionneur de puissance).

Le chassis est fait d’un alliage trés 1éger d’aluminium ou de magnésium et est plaqué
or pour obtenir une meilleure conductivité électrique. Les parois du chassis sont amincies
afin de réduire le poids de I’équipement; cet aspect de la conception mécanique est tres
important a cause de I’impact qu’il a sur la masse du satellite (une réduction de la masse
du satellite diminue les cotits de lancement et épargne du carburant qui pourra étre utilisé
pour maintenir le satellite plus longtemps sur son orbite). Des petits trous sont localisés
sur les parois du chassis et servent a éviter les dommages qui pourraient survenir lors de
I’évacuation de I’air.

L’allégement du chassis doit se faire sans affecter sa résistance. Celui-ci devra, lors du
lancement subir des forces de plusieurs g d’origines mécaniques (vibration du moteur) et
soniques (écoulement de 1’air a la surface du lanceur) et ce a des fréquences variées
(généralement comprises entre 20 Hz et 150 Hz).

Les figures 6 et 7 montrent I’aspect qu’avaient auparavant les chassis. L’intégration de
ces deux chassis en un seul a diminué¢ considérablement la masse et le volume du
récepteur. (Voir les figures 8 a 10).

Les modules RF sont principalement congus a 1’aide de deux technologies différentes :
la technologie « MIC » (Microwave Integrated Circuit) et « MHMIC » (Miniaturized
Hybrid Microwave Integrated Circuit).

MIC : Les circuits sont congus sur des substrats d’alumine de 0.025 pouce
d’épaisseur. Les composantes discrétes sont ensuite installées sur ceux-ci.

MHMIC : Les substrats d’alumine ont 0.010 pouce d’épaisseur. Les résistances et les
condensateurs font partie du procédé et n’ont pas a €tre ajoutés.

Les substrats sont soudés sur des plaques porteuses ayant un coefficient d’expansion
compatible (le Kovar, le Thermkon et les MMC sont des alliages utilisés). Les isolateurs
sont congus sur des substrats de ferrite et leur plaque porteuse est un alliage Fe-Ni. Les
figures 11, 12 et 13 présentent quelques détails d’intégration. La figure 14 montre la
section RF du récepteur.
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2.3 PARAMETRES IMPORTANTS DANS LA CONCEPTION DES RECEPTEURS

2.3.1 Facteur de bruit

Dans un circuit a deux ports, le facteur de bruit est défini par :

“

=

NF =

t

S

=

ou S/N et le rapport signal a bruit de I’entrée (i) ou de la sortie (0).

Dans un systéme, le bruit de fond est déterminé par le bruit thermique défini par la
relation :

P = KTB

ou K = constante de Boltzman (l.38><10723 w/ Hz.' K )

T = température en degré Kelvin
B = largeur de bande (Hz)
P = puissance du bruit thermique dans un systéme adapté

Par exemple, dans un systéme opérant & 17 C, le bruit de fond sur une largeur de
bande de 1 Hz sera :

P=138x10%x290x1=4x10>'W

P=-174dBm

Il est évident que le bruit d’un systéme dépend de :

e La largeur de bande d’opération
e La température du systeme

La largeur de bande d’un récepteur est déterminée par la nature du signal recu:
quelques KHz (audio) a plusieurs MHz (radar, systéme de communication).

La température d’opération des récepteurs est normalement située entre 0°C et 50 C; il

faut noter que la température d’un récepteur n’étant jamais 0 K, le bruit de fond ne sera
jamais nul.

Le bruit d’un récepteur est défini soit par le facteur de bruit (NF) soit par la
température équivalente de bruit (Te). La température équivalente de bruit d’un récepteur
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dans un systeme de 50 ohms est la température d’une résistance de 50 ohms placée a
I’entrée et fournissant la méme puissance de bruit a la sortie du récepteur. Les deux
termes sont reliés par :

NF =10LOG (1+EJ
Ta
ou Te = température équivalente de bruit
Ta = température ambiante (290°K)

Considérons plusieurs étages d’amplificateurs en cascade (figure 15) avec un gain
pour chaque étage exprimé par Gi (i =1, 2, 3,...) et un facteur de bruit par étage exprimé
par Nfi (i=1, 2, 3...). Le facteur de bruit total (NFt) a I’entrée sera donné par :

NF2-1 NF3-1 NF4-1
+ +

NFt=NF1+ +...
Gl GIG2 GlG2G3

Les facteurs de bruit et les gains sont exprimés en rapport de puissance.

En examinant cette expression, on constate que si le gain G1 du premier étage est
¢levé alors la contribution des facteurs de bruit suivant au facteur de bruit total diminue.

Prenons comme exemple le cas de deux amplificateurs en cascades ayant les
caractéristiques suivantes :

NF1=1.5db G1=20dB
NF2=3.0db G2=10dB

Le facteur de bruit total a ’entrée sera :

NFt=1.4125+%=1.4225 ou 1.53dB

Modifions maintenant le gain du premier étage de 20dB a 26dB. Dans ce cas, le
facteur de bruit a I’entrée devient :

NFt=1.4125+ﬂ=1.415 oul.508dB
400

Il faut noter qu’en augmentant le gain du premier étage de 6dB, la dégradation du
facteur de bruit a I’entrée passe de 0.03dB a 0.008dB.
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MF, NF3 RFd ——0
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Figure 15 : Etages d’amplificateurs en cascades

2.3.2 La sensibilité

La sensibilit¢ d’un récepteur correspond a la puissance minimum que 1’on doit
appliquer a I’entrée pour obtenir, a la sortie, un rapport signal/bruit donné. Elle est définie
par la relation suivante :

S§=—174+(NF)+10LOG(B)+(S/N)

ou NF : le facteur de bruit du récepteur
B: lalargeur de bande (Hz)
S/N : le rapport signal/bruit désiré a la sortie du récepteur (dB)
-174 : puissance du bruit de fond en dBm a 290°K dans une bande de 20Hz
S: sensibilité du récepteur (dBm)

Un rapport S/N de 0dB correspond a un signal a peine détectable, ¢’est-a-dire égal au
bruit a la sortie du récepteur.

Comme exemple, considérons un récepteur avec un facteur de bruit de 1.5dB et dont

la largeur de bande est 500MHz. La sensibilit¢ de ce récepteur pour un rapport
signal/bruit de 10dB serait de :

S=—174+1.5+10LOG(5><10(’)+10=—75.6dBm

Ce résultat nous indique que pour obtenir un rapport signal/bruit minimum de 10dB a
la sortie de ce récepteur, il faudra appliquer a I’entrée, un signal d’une puissance
minimale de —75.6dBm.

2.3.3 Point d’interception du troisiéme ordre

Le point d’interception du troisieme ordre est un paramétre trés important qui définit
la distorsion causée au signal dans le récepteur.

Le point d’interception du troisiéme ordre est définit comme étant le point de
rencontre théorique entre la caractéristique de gain du signal fondamental et celle du
produit de distorsion du troisiéme ordre (voir la figure ci-dessous).
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Les produits de distorsion du 3 ordre résultant de deux signaux d’entrée de fréquence

f1 et f2 apparaissent aux fréquences 2f1 + 2 et 212 + f1.

Le point d’interception du 3¢ ordre, 3IP, peut se calculer a I’aide de 1’expression

suivante :

1P=L+P[d3m]
N

ou R : atténuation des produits de distorsion par rapport a la fondamentale (dB)

N : ordre de distorsion (2, 3, ...)

P : niveau de puissance du signal fondamental (dBm)

Si P correspond a puissance d’entrée, on parle de point d’interception du 3° ordre de
I’entrée et s’il correspond a la puissance de sortie, on parlera alors du point d’interception

de 3° ordre de la sortie.

2.3.4 Plage dynamique

Pour un signal simple, la plage dynamique (PD) d’un récepteur est définie comme
¢tant la différence entre le niveau a I’entrée produisant une compression de gain de 1dB
et le niveau minimum a I’entrée détectable a la sortie. Généralement, on considere que le
niveau minimum détectable est 3dB au-dessus du niveau de bruit. En utilisant
I’expression de sensibilité décrite auparavant, le niveau minimum d’entrée détectable a la

sortie peut étre calculé :

S=—111dBm/ MHz+10LOG(B)+NF
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ou la largeur de bande B est exprimée en MHz.

Si Po est la puissance de sortie pour une compression de gain de 1 dB alors, le niveau
d’entrée correspondant sera :

Pi=Po—(G-1)
Alors la plage dynamique sera exprimée par :

PD=Pi—-S§



2.3.5 Spécifications typiques d’un récepteur
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A titre d’exemple, les spécifications typiques suivantes d’un récepteur de satellite sont

données :

Fréquences d’entrée

Fréquences de sortie

Niveau d’entrée maximum

Niveau d’entrée en surcharge
Niveau de sortie en surcharge

Gain

Variation totale du gain

(durant la mission)

Variation du gain avec la fréquence

Variation du gain avec la température
Entre 0°C et 50°C
Gain a I’extérieur de la bande
Délai de propagation
Facteur de bruit
Taux d’ondes stationnaires
Entrée
Sortie
Inter-modulation du 3° ordre
Signaux parasites a la sortie
Entre 3.6 et 4.2 GHz
Entre 4.5 et 13.0 GHz
Stabilité de fréquence (osc. local)
Total
En 10°C
En 20°C
Consommation de puissance
Tension DC
Masse
Dimensions

:5.925 GHz - 6.425 GHz
:3.600 GHz — 4.200 GHz
:-61 dBm

:-38 dBm

:23 dBm

:63dB

:62dB a 64 dB

: 0.5 dB/600MHz max
: 0.2 dB/45MHz max

: 0.3 dB/72MHz max

: 0.3 dB/10°C

: 0.8 dB max

: 0dB

: 1 nsec

:2.8

- 1.15
: 1.20
145 dBm

:-65 dBm
:-80 dBm

:8x10°

4% 107

:1x10°

:TW

126 243 volts
:1.2Kg

0208 x.064 x . 122 m
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3 LES EMETTEURS

Les émetteurs des répondeurs transportés par satellites comprennent principalement la
chaine d’amplification de puissance; deux types d’amplificateurs de puissance sont
couramment utilisés a bord des satellites :

- Les amplificateurs a tube a ondes progressives
- Les amplificateurs de puissance a 1’état solide

Les amplificateurs a tube a ondes progressives sont précédés d’un amplificateur
d’attaque. Dans ce cours, nous allons examiner les amplificateurs de puissance a 1’état
solide et les amplificateurs d’attaque (qu’on peut aussi appeler d’excitation). Ces
amplificateurs utilisent des modules congus avec des transistors bipolaires ou a effet de
champ (TEC). Le choix de la composante active dépend de la fréquence d’opération, de
la puissance de sortie, de la linéarité, du mode d’opération et de la disponibilité d’une
composante qui serait capable de fournir la performance requise. Aujourd’hui, les
amplificateurs a TEC dominent surtout les bandes de fréquences supérieures a 2GHz,
tandis que pour les fréquences VHF et UHF jusqu’a 1.5GHz, les transistors bipolaires
sont généralement utilisés. Entre 1.5GHz et 2GHz (bande L), des développements récents
ont produit des TEC surpassant les bipolaires, surtout en terme d’opération linéaire.

3.1 LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE A L’ETAT SOLIDE

Le schéma global d’un amplificateur de puissance a 1’état solide est montré dans la
figure 17.

Les atténuateurs variables inclus dans la chaine servent a la compensation de gain en
température ainsi qu’a la commutation du gain par télécommande si une telle
performance est requise.

Les sections d’amplificateurs (entrée, intermédiaire et d’attaque) peuvent contenir un
ou deux étages de transistors selon le gain nécessaire. La section de sortie fournit la
puissance de sortie de 1I’équipement. Ces sections seront examinées plus en détail dans le
paragraphe 3.1.1.

La section intitulée « Télémétrie et Commande » comprend les circuits nécessaires
pour fournir les informations sur le fonctionnement de 1’équipement comme par exemple,
la puissance de sortie, la température de 1’é¢tage de sortie, le courant DC, le gain de
I’unité, etc... . Cette section inclut aussi les circuits nécessaires pour commander
I’opération de I’unité : changement de gain, démarrer ou arréter I’amplificateur, etc...
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3.1.1 Etude des sections de ’amplificateur de puissance

a) Atténuateurs variables

Les sections d’atténuateurs variables consistent en des modules d’atténuateurs a
diodes PIN séparés parfois par des atténuateurs fixes résistifs. En controlant le courant
des diodes PIN, on contrdle I’atténuation des modules et par conséquent 1’atténuation de
la section entiere est controlée.

Pour commuter le gain de la chaine, on prédétermine les valeurs de courant des diodes
PIN qui correspondent aux valeurs de gains désirés et a 1’aide du circuit de contrdle, on
fournit aux diodes le courant appropri€.

La compensation des variations de gain avec la température est obtenue en fournissant
aux diodes PIN un courant qui est une fonction déterminée de la température de telle
facon que I’atténuation est modifiée afin de maintenir la puissance de sortie constante.
Par exemple, si la température tend a réduire la puissance, alors le courant de la diode
varie dans la direction de réduire I’atténuation, ce qui augmente la puissance et la
variation en température sera ainsi compensée.

b) Amplificateurs d’entrée, intermédiaire et d’attaque

Les sections d’amplificateurs réparties dans 1’unité fournissent principalement le gain
total requis et la puissance nécessaire pour attaquer 1’étage de sortie. Ces sections sont
formées des modules d’amplificateurs a transistors bipolaires ou TEC a un ou deux
¢tages. Les modules d’entrée opérent généralement en classe A tandis que 1’amplificateur
d’attaque opére souvent en classe AB ou B.

Il faut noter que les différentes sections d’atténuation et d’amplification sont séparées
par des isolateurs dont la fonction principale est de prévenir I’interaction des modules
adjacents.

c¢) Section de sortie

La section de sortie d’un amplificateur de puissance consiste en général des modules
suivants :

e Un diviseur de puissance a 90°

e Des modules d’amplification de puissance
e Un combinateur de puissance a 90°

e Un détecteur de puissance (si nécessaire)
¢ Un filtre de sortie (si nécessaire)

e Un isolateur de sortie

Le diviseur et le combinateur de puissance a 90° sont, en général, congus avec des
coupleurs simples a 90° tels des coupleurs a lignes couplées, des coupleurs Lange ou des
coupleurs a lignes branchées.
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Le signal a I’entrée du diviseur est divis¢ également entre les deux branches avec un
déphasage de 90° et amplifi¢ dans chaque module d’amplification; il est ensuite
recombiné dans le combinateur de sortie pour fournir une puissance égale a la somme des
puissances dans chaque branche. Ainsi, en utilisant deux transistors de 10 watts chacun,
on peut théoriquement (en négligeant toutes les pertes) obtenir une puissance de sortie de
20 watts. En pratique, les pertes des circuits réduisent la puissance de sortie de
I’amplificateur. Le principe de fonctionnement de 1’¢tage de sortie est représenté
vectoriellement sur la figure 18.

7‘.‘!
==
ENIREE ?
L
z

i J’;_?"ﬁlr.—'—'
Y Ve. % ARl
= f E T 2
:/,2,_:_5"?= vty

Figure 18 : Principe de fonctionnement de 1’étage de sortie

Des structures plus compliquées avec par exemple quatre modules de sortie en
paralléles sont utilisés au besoin pour fournir des puissances plus élevées. Une telle
configuration est illustrée dans la figure 19.
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Figure 19 : Configuration de la sortie avec quatre modules
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Les modules d’amplificateurs de sortie (avec des transistors bipolaires ou TEC)
operent en classe AB, B ou C. Les classes AB et B sont utilisées dans les cas ou la
linéarité est un facteur primordial dans la performance de 1’équipement. Dans certains cas
ou des composantes opérant en classe AB ou B ne sont pas disponibles dans la bande de
fréquence d’opération, on utilise des transistors en classe C en conjonction avec des
circuits de linéarisation externes.

Les transistors utilisés dans les étages de sortie sont parfois pré-adaptés par le
manufacturier méme afin de faciliter la conception du circuit.

Les autres modules de la section de sortie sont des modules conventionnels comme le
détecteur de puissance, le filtre a bande passante et 1’isolateur de sortie. Il faut remarquer
que I’isolateur de sortie doit pouvoir dissiper les puissances ¢levées qui peuvent
apparaitre a la suite d’une réflexion a la sortie. Cette caractéristique peut étre donnée a
I’isolateur en choisissant une résistance de charge pouvant dissiper la puissance en
question.

Il faut bien noter que le schéma représenté a la figure 17 peut étre modifié¢ selon les
besoins et les performances requises. Par exemple, un seul atténuateur variable peut étre
suffisant si une compensation de température est nécessaire mais une commutation de
gain n’est pas requise. Le détecteur de puissance est parfois éliminé si une information
sur le niveau de sortie n’est pas demandée. Dans certains cas, les exigences de la
rejection des harmoniques ne sont pas séveres, alors le filtre a bande passante peut ne pas
étre utilisé. De méme, le nombre d’amplificateurs dans la chaine est toujours établi selon
le gain et la puissance requis dans les spécifications.

3.1.2 Considérations mécaniques

Les points importants a considérer dans la conception mécanique des amplificateurs a
puissance a I’état solide sont :

- La résistance aux conditions de lancement des satellites

- Le maintien de I’intégrité mécanique durant la mission enticre

- La dissipation adéquate de la puissance provenant des éléments a haute
puissance afin de maintenir la température des jonctions des transistors au-dessous
des limites permises (110°C)

- La satisfaction des exigences électriques telles la prévention de radiation,
I’interférence électromagnétique, 1’isolation des modules, le contact adéquat entre
les modules et le chassis de 1’équipement, etc...

Les assemblages typiques d’amplificateurs de puissance a I’état solide sont montrés
dans les figures 20 et 21.



Figure 20 : Assemblage d’un amplificateur de puissance a 1’état solide en bande C
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Figure 21 : Assemblage d’un amplificateur de puissance a 1’état solide en bande S

3.1.3 Spécifications typiques d’un amplificateur de puissance a 1’état solide

A titre d’exemple, les spécifications typiques de performances d’un amplificateur de
puissance a 1’état solide en bande C sont données ci-aprés. Cet amplificateur sera utilisé
dans les répondeurs 6/4 GHz des satellites de communications.

Fréquence d’opération
Puissance de sortie
Niveau d’entrée maximum
Niveau de surcharge d’entrée
Taux d’ondes stationnaires

Entrée
Sortie

Plage d’ajustement de gain
Commutation de gain

Gain nominal

:3.96 GHz 44.2 GHz
12 W

: -6 dBm (0.25 mW)

: 16 dBm (40 mW)

: 1.2 :1 (ref. 50 Ohm)
: 1.2 :1 (ref. 50 Ohm)
:20 dB

: 2 dB/pas

:47dB a 65 dB



Variation de puissance
avec la fréquence

avec la température
Variation de gain / fréquence
Variation de délai de propagation

Intermodulation (2 porteuses)
-3dB
-10 dB
-17 dB
AM /PM
Modulations parasites
Niveau du 2° harmonique
Niveau du 3° harmonique
Densité de bruit
Dans la bande d’opération
Hors de la bande d’opération
Protection

Consommation de puissance

Dissipation de puissance

Variation de phase

Niveau d’entrée : -26 dBm

-20 dBm
-16 dBm
-12 dBm
-9 dBm
-6 dBm

29

: 0.4 dB /250 MHz
0.15dB /45 MHz
0.2dB /72 MHz

:0.1dB/15C

:0.01 dB/MHz

: 0.3 nsec /45 MHz
0.5 nsec /72 MHz

:-14 dBc
:-25 dBc
:-39 dBc
:3°/dB
: 70 dBc
:-60 dBm
:-5dBm

:-45dBm/4 KHz

:-36 dBm /4 KHz

: doit survivre sans dommages permanents a
des courts-circuits et a des circuits ouverts a
la sortie

143 W

31 W

: 0° réf.
0 1°
: 4°
0 12°
0 18°
:22°
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3.2 AMPLIFICATEURS D’ATTAQUE
Les amplificateurs d’attaque sont utilisés pour fournir aux amplificateurs a tube a

ondes progressives un niveau de puissance d’entrée adéquat. La configuration typique
d’un amplificateur d’attaque est donnée dans la figure 22.

O
ATTer. ATTEN.

VARIARLE VAaRMBLE

CiRewnT D& C/RCnT
D

Pl RRITAT dory PR ARIEA 7oA

Figure 22 : Configuration typique d’un amplificateur d’attaque

Dans le cas des amplificateurs d’attaque comme dans les amplificateurs de puissance,
la configuration est modifi¢e selon les performances requises. Le role de chaque section
montrée dans la figure 22 est identique a celui déja présenté pour les amplificateurs de
puissance a 1’état solide (Para. 3.1).

Les schémas d’amplificateurs d’attaque en bande C et les unités assemblées dans leurs
boitiers sont illustrées dans les figures 23 a 26.

Ciew7 DE
PocARISATIon

Figure 23 : Schéma d’un amplificateur d’attaque a un étage

Cl1R Cert7T DE
Poc, 164 547 1ond

Figure 24 : Schéma d’un amplificateur d’attaque a deux étages
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Figure 25 : Assemblage d’un amplificateur d’attaque a un étage
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4 GENERATEURS DE FREQUENCES

Les générateurs de fréquences utilisés dans les équipements portés sur satellites sont
utilisés principalement pour deux applications :

- Oscillateurs locaux
- Générateurs de porteuses pour modulateurs

Dans ces deux applications illustrées sur les figures 27 et 28, la fonction du générateur

est de produire un signal stable en fréquence avec un niveau de bruit et de parasites tres
faibles.

MELANGEUR.

fo=ti~fom

ENREE Jok77E
O SCHULATEUR
Lo CAL
Figure 27 : Oscillateur local
GeveRATEur. Mopi LAE’A’ Geveeireur)
PoRTeEUTE FoR7TEUSE
) A
JiervAL G
WMol A7T€wR) Mo DX 47E s

Figure 28 : Générateur de porteuse

I1 existe principalement deux configurations de base pour la génération de fréquences :

¢ Oscillateurs a cristal suivi de multiplicateurs
¢ Oscillateurs avec boucle de verrouillage de phase

Ces deux configurations sont montrées respectivement dans les figures 29 et 30.
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Figure 29 : Configuration de générateurs de fréquences avec chaine de multiplicateurs
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Figure 30 : Configuration de générateurs de fréquences avec boucle de verrouillage de
phase

Actuellement, la configuration utilisée le plus souvent a bord des satellites est celle
avec un oscillateur a cristal suivi d’une chaine de multiplication de fréquences.

Les paramétres de performance les plus importants pour les générateurs de fréquences
sont :

- La fréquence du signal

- Le niveau de sortie

- La stabilité du niveau de sortie en fonction de la température, la polarisation DC
et le vieillissement

- La stabilité de la fréquence a long terme et a court terme

- Le niveau des signaux parasites a la sortie dii soit a des oscillations soit & un
filtrage inadéquat

La stabilité de la fréquence a long terme est la variation de la fréquence en fonction de
la température, le vieillissement, la charge et la polarisation DC, tandis que la stabilité de
la fréquence a court terme est la fluctuation rapide de la fréquence autour de la fréquence
centrale. La stabilité a court terme de la fréquence peut aussi étre définie en termes de
« bruit de phase » ou « modulation résiduelle FM ».
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4.1 CONFIGURATION A OSCILLATEUR A CRISTAL ET MULTIPLICATEURS
Deux configurations typiques pour des fréquences de 2.3GHz et 8GHz sont
respectivement illustrées dans les figures 31 et 32. Les différentes sections de cette

configuration sont décrites dans les paragraphes suivants.

4.1.1 Oscillateur a cristal

L’oscillateur a cristal utilisé dans ces générateurs produit la fréquence de base qui est
par la suite multipliée jusqu’a la fréquence de sortie. Pour une bonne stabilit¢ de la
fréquence en fonction de la température, le cristal est souvent placé dans une structure
chauffante (four a cristal) afin de le rendre insensible aux variations de la température
externe. La température de cette structure chauffante est maintenue au-dessus de la
température ambiante maximale, c’est-a-dire que si la température ambiante maximale
peut s’élever a 55°C alors le cristal doit étre maintenu au-dessus de 55°C, typiquement a
60°C. Parfois les systémes exigent des stabilités de fréquence tellement poussées qu’il
faut introduire des circuits additionnels pour corriger les déviations de fréquences. Ces
circuits de correction consistent en des circuits de varactors ajoutés a I’oscillateur cristal
afin de corriger par commande sa fréquence de base. Les fréquences des oscillateurs a
cristal couramment utilisés varient de SMHz a 140MHz dépendant de 1’application et la
stabilité requises. Les cristaux opérant a SMHz et 10MHz (en mode fondamental) offrent
une meilleure stabilité que les cristaux a plus haute fréquence.
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4.1.2 Les multiplicateurs de fréquences

Les multiplicateurs de fréquences couramment utilisés dans les générateurs de
fréquences sont les doubleurs, les tripleurs et les multiplicateurs a ordre plus élevé
jusqu’a x 8.

Pour les doubleurs et les tripleurs, on utilise généralement des transistors bipolaires
jusqu’a des fréquences de sortie de 2GHz. Pour des fréquences plus ¢élevées, les TEC
remplacent les bipolaires. Dans certains cas, des doubleurs a varactors sont aussi utilisés
pour des fréquences ¢€levées.

Les multiplicateurs a ordre ¢levé utilisent des diodes échelons (SRD — Step Recovery
Diode) sans autres alternatives.

L’avantage des multiplicateurs a transistors est qu’ils fournissent simultanément la
multiplication de fréquence et I’amplification du signal, par contre, les multiplicateurs a
diodes (SRD ou varactor) sont toujours associés a des pertes, ce qui nécessite 1’utilisation
des amplificateurs avant ou apres ces modules.

4.1.3 Les filtres passe-bande

Les générateurs de fréquences sont par définition des dispositifs qui doivent fournir un
signal de sortie avec un niveau trés faible de parasites. Cela requiert un choix judicieux
de filtres dans la chaine de multiplication afin d’atténuer les signaux non désirés a la
sortie. Par exemple, un doubleur avec 1GHz d’entrée produira a la sortie un signal de
2GHz mais accompagné d’une gamme de fréquences incluant le signal d’entrée et ses
harmoniques :

Fréquence d’entrée : 1 GHz
Fréquences de sortie : 1 GHz, 2 GHz, 3 GHz, 4 GHz...

Puisque la fréquence désirée a la sortie est 2GHz, les autres fréquences doivent étre
atténuées a 1’aide d’un filtre passe-bande de 2GHz. Le filtrage devient plus difficile avec
les multiplicateurs a ordre ¢élevé. Par exemple, si le signal de 2GHz devrait étre obtenu
avec un multiplicateur par 8, alors on aurait le spectre suivant :

Fréquence d’entrée : 250 MHz

Fréquence de sortie : 250 MHz, 500 MHz, 750 MHz, 1 GHz,
1.25 GHz, 1.5 GHz, 1.75 GHz, 2 GHz, 2.25
GHz, 2.5 GHz, ...

C’est évident qu’il est plus difficile d’atténuer les signaux a 2 GHz + 250 MHz (£
12.5%) qu’on voit dans cet exemple, que le signal 4 2 GHz + 1 GHz (£ 50% de
I’exemple précédent.
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Dans la conception des générateurs de fréquence, il faut toujours effectuer une étude
initiale pour définir la configuration et pour faire les compromis nécessaires entre la
complexité¢ de I’ensemble, la facilité¢ de filtrage, la fréquence du cristal, le niveau de
sortie, etc.

4.1.4 Les autres modules

a) Controle automatique de niveau (ALC)

Parfois la stabilité requise du niveau de sortie est telle qu’il faut utiliser une boucle de
contrdle automatique du niveau (figures 31 et 32). Cette section détecte le niveau de
sortie, le compare a un niveau de référence prédéterminé (comparateur ALC) et ajuste le
courant des diodes PIN dans I’atténuateur variable (figure 31) ou le voltage de
polarisation DC d’un amplificateur (figure 32) afin de garder le niveau de sortie constant.

b) Filtre passe-bas

La section de sortie des générateurs de fréquence contient souvent un filtre passe-bas
qui fournit une atténuation adéquate des fréquences jusqu’a des fréquences ¢élevées. Les
filtres hyperfréquences passe-bande présentent des réponses parasites dues a leur
périodicité. Par exemple, un filtre bande-passante a 2GHz congu avec des lignes couplées
atténuera les signaux proches a 2GHz mais aura peu d’effet sur le signal a 4GHz, c’est-a-
dire qu’il sera presque transparent a cette fréquence. Un filtre passe-bas pourra atténuer
cette deuxiéme harmonique ainsi que les autres parasites a des fréquences élevées.

4.2 GENERATEURS DE FREQUENCE A BOUCLE DE VERROUILLAGE DE
PHASE

Le schéma de base d’un générateur de fréquence a boucle de verrouillage de phase est
illustré dans la figure 33. La fréquence de sortie est obtenue au moyen d’un oscillateur
contrdlé par voltage (VCO). Une portion du signal de sortie est couplée a un diviseur de
fréquence dont la sortie est comparée avec un signal de référence dans un comparateur de
phase. Celui-ci fournit un voltage d’erreur proportionnel avec la différence de phase entre
la référence et le signal a fréquence divisée. Ce voltage d’erreur est ensuite amplifié, filtré
et finalement appliqué a D’oscillateur contrdlé par voltage pour corriger sa fréquence
jusqu’a ce que la fréquence divisée soit égale a la fréquence de référence, ce qui rétablit
I’équilibre de la boucle.

Si M est le facteur de division de fréquence, fi.r et f, ont respectivement les fréquences
de référence et de sortie, alors on peut écrire a 1’équilibre

_ o _
ﬁ)_M‘f;’ef ou M Jro

Le signal de référence peut étre obtenu directement d’un oscillateur a cristal ou d’un
oscillateur a cristal suivi de multiplicateurs, tel que montré dans la figure 33.
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Figure 33 : Verrouillage de phase avec référence a multiplicateur

Exemple : f,, =2300 MHz, M=8, N=3, fy,r = 287.5 MHz, fsq; =95.8333 MHz

% = fref =N X fxtal

4.3 CONSIDERATIONS MECANIQUES

Les modules des générateurs de fréquence sont souvent assemblés dans un boitier dont
le centre est occupé par le conditionneur électronique de puissance. Un exemple
d’assemblage est illustré dans la figure 34. la figure 35 illustre le cas d’un oscillateur
local.

Si le nombre de modules est élevé alors on peut les assembler sur les deux cotés du
chassis avec des interconnections faites a travers le plancher tel que montré dans la figure
36. L’ensemble du générateur de fréquence est ensuite accouplé a la partie RF du
récepteur ou au modulateur avec lequel il va opérer. Cet assemblage final est illustré dans
la figure 37.

4.4 SPECIFICATIONS TYPIQUES D’UN GENERATEUR DE FREQUENCE

Fréquence de sortie : 2300 GHz

Puissance de sortie : 10 dBm (10 mW)

Stabilité du niveau :+0.5dB

Niveau des parasites Harmoniques :-60 dB
Non-harmoniques :-100 dB

Stabilité de fréquence Long terme :4+10x 10 (10 ppm)

Court terme : 20 HzRMS, 50 Hz a 12 KHz



Figure 34 : Assemblage d’un générateur de fréquence a 2.3GHz
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2 Application des Lignes TEM a la Réalisation des Fonctions Passives

2.1 Matrice de R partition

Un réseau hyperfréquence linéaire peut étre caractérisé par une matrice particuliere, appelée matrice
de répartition ou encore matrice [S]. Cette matrice s’obtient en décomposant la tension et le courant

aux ports d’acces du réseau en ondes incidentes et réfléchies.

La popularité de la matrice de répartition pour la caractérisation des réseaux linéaires provient du fait
que les termes de cette matrice sont plus facilement mesurables aux hyperfréquences. Cette matrice
donne aussi des informations plus directes sur des parametres utiles, tel le niveau d’adaptation des
divers ports d’acces et les diverses fonctions de transfert du réseau, tel le gain et le niveau

d’isolation.

2.1.1 Matrice de Répartition d’'un Réseau a 1 Port

Pour introduire le concept de matrice de répartition, on considere tout d’abord le cas d’un réseau a

un seul port d’acces:

97

z =

~

Figure 2-1: Parameétre S d’un réseau a un port

Ou Z, est I'impédance interne de la source, V,, est la tension incidente au port, V, est la tension

réfléchie au port, /,, est le courant incident au port, et / | est le courant réfléchi au port.

Par analogie avec les équations 1-54 et 1-55, la tension ¥, et le courant /,, au port 1, sont exprimés

comme la superposition d’ondes incidentes et réfléchies:

4 (Z) =V HV, e

I(z)=1,-e7" +1, -7~

2/57



Application des Lignes TEM a la Réalisation des Fonctions Passives

Puisque la source est adaptee, c’est-a-dire que I'impédance du générateur Z, correspond a

I’impédance caractéristique de la ligne de transmission Z, reliant la source au réseau a un port,
alors:
zZ,-Z,
I,=——7=0
Z,+Z,
Et par conséquent, les équations 1-59 et 1-30 nous donne:

Zg =Z, =

14 1 Z,  _ Q Equation 2-1

_ V. —
l—l—‘c-l—‘g-e?y%] g Z,+7Z,

I, =—%=_—¢£ Equation 2-2

Zl B Zo 2.4,

V,=[ eV, = e -V, Equation 2-3
Z+Z,
V Z-Z, .,V
I, = _Z_—l = _—Zl +ZO Lo 2rh Z_+1 Equation 2-4
o 1 o o

Comme il s’agit d’un réseau linéaire, la réponse du circuit devrait étre proportionnelle a 1’excitation
et par conséquent e rapport entre 1’excitation et la réponse est suffisant pour caractériser le réseau.
Dans le cas des parameétres S, le rapport de 1’onde réfléchie sur I’onde incidente est suffisant pour
caractériser le dispositif.

Aux bornes du réseau a un port d’acces, c’est-a-direen z =/, :

V—l(gl) s e’ _Z,-Z,
Va (gl) Vo e Z,+Z,
—1(61) _Zl _Zo

I
1+1 (El ) Zl + Zo
Nous introduisons maintenant la notation normalisée:

W(z)= V(z) i(z)=4z, -1(2)

Equation 2-5

=—= Equation 2-6
ZO
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Nous avons alors:

W(z)=a(z)+b(z) i(z)=a(z)-b(z) Equation 2-7

b(z)=T(z)-alz) Equation 2-8

Si nous exprimons maintenant les ondes normalisées incidentes et réfléchies a(z) et b(z) en

fonction des tensions et courants:

Dans le cas d’un réseau a un port d’acces, nous définissons le paramétre S|, tel que:

b, (51 ) =8,,-a (51) Equation 2-9

En fait, S, correspond au rapport de la tension réfléchie sur la tension incidente aux bornes du

réseau a un port d’acces, c’est-a-direen z =/ :

? Equation 2-10

S|, correspond donc au coefficient de réflexion de I'impédance équivalente du réseau a un port.
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2.1.2 Matrice de Répartition d’'un Réseau a 2 Ports

Dans le cas d’un réseau & deux ports d’accés, nous avons une onde incidente a,(¢,) et une onde
réfléchie b,(¢,) au port 1, de méme qu’une onde incidente a,(¢,) et une onde réfléchie b,(¢,) au
port 2:

Figure 2-2: Paramétres S d'un réseau a deux ports

En généralisant 1’équation 2-9, nous avons:

|:b1(£1):|:|:S11 SnHal@l)} Equation 2-11

bz(gz) Sy Sy az(gz)

Il est important de noter que a,(¢,) , a,(¢,) , b,(¢,) , et b,(¢,) correspondent aux valeurs des
ondes incidentes et réfléchies aux bornes d’acceés du réseau a deux ports. Les coefficients S,,, S,,,

S,, et S,, , qui représentent les coefficients de réflexion et de transmission, sont appelés parametres
S.

—_ 1S, S
S :{ 1 12} Equation 2-12
SZI S22

Chacun de ces parametres est un nombre complexe.

Dans le cas d’un réseau a deux ports d’acces, I’interprétation de chacun des quatre paramétres S se
définie comme suit:

g b, (f ) Coefficient de réflexion a I’entrée lorsque la sortie est adaptée
11
al (gl ) ‘12([2):0
g b, (ﬁ 2) Coefficient de transmission lorsque la sortie est adaptée
21
al (gl) a (/2)=0
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s b, (E l) Coefficient de transmission inverse lorsque 1’entrée est adaptée
12
a2 (Ez ) “1(/1):0
g - b, (E 2) Coefficient de réflexion a la sortie lorsque 1’entrée est adaptée
22 T
a0 o

Ces quatre parametres S suffisent donc pour caractériser le comportement d’un réseau linéaire a
deux ports d’acces a une fréquence spécifique. Comme les paramétres S d’un dispositif
hyperfréquence varient avec la fréquence, il est nécessaire de connaitre les quatre parametres S a
chaque fréquence d’intérét.

L’avantage des parametres S aux hyperfréquences provient du fait que leur mesure s’effectue a
I’aide de source et de charge adaptées. Ainsi, pour mesurer les coefficients S, et §,,, on dispose le

générateur d’impédance interneZ, (c’est-a-dire de méme impédance que |’'impédance
caractéristique de la ligne de transmission reliant le générateur au port 1 du dispositif) au port 1 du
dispositif, et une charge adaptée Z, au port 2. Comme la charge est adaptée, on est assuré de la
condition a, (€2)= 0 puisque toute onde se propageant vers la charge ne sera pas réfléchie. Pour
mesurer les coefficients S|, et S,, , on dispose le générateur au port 2, et la charge au port 1.

On remarquera ¢galement que les variables a et b représentant les ondes incidentes et réfléchies ont
comme dimension une racine carrée de puissance. Il n’est donc pas surprenant de constater que ces
variables sont liées aux puissances incidentes et réfléchies des ports 1 et 2 comme suit:

P, :|a1|2 P, :|b1|2
Equation 2-13
2 2
P, :|a2| P, :|b2|

2.1.3 Matrice de Répartition d’'un Réseau a N Ports

Ssu u un réseau a deux uv énéraliser a un réseau 3
Les résultats obtenus dans le cas d’un réseau a de orts peuvent se généraliser a un réseau a N
ports. La matrice S obtenue est carrée, de dimension N x N et chacun de ses coefficients se définie
comme Suit:

AGH

S. = Equation 2-14
v a.iﬁ ) 4

SN Az (/k )=0
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2.1.4 Parameétres S d’'un Réseau Passif Non Dissipatif
Considérons le cas d’un réseau a 2 ports caractérisé par les équations:
b =8,-a,+5,-a,

b, =8, -a,+S,,-a,

Ces ¢quations proviennent de 1’équation matricielle 2-11, ou une écriture abrégée est utilisée pour
les coefficients a; et b, .

En multipliant chaque équation par son complexe conjugué, on a:

2

|b1| =(S11 a +Slz'a2)'(511 4 +S12'a2)*

2 2 2 * * 2 2 * *
|b1| =|Sll| '|a1| +8,,°8, a,-q, +|S12| '|a2| +8,°8) ray-q
et

2

|2 :(521'a1 +S22'a2)'(S21'a1 +S22'a2)*

2 2 2 . . 2 2 . X
|b2| :|S21| '|al| +8,,°8,5, a,-a, +|Szz| '|a2| +85,8, ra,-q

Pour un réseau non dissipatif, la somme des puissances incidentes aux ports 1 et 2 doit étre égale a la
somme des puissances réfléchies a ces mémes ports (€quation 1-13):

|0‘1|2 +|a2|2 = |b1|2 +|b2|2
D’ou, d’apres les expressions de |b1|2 et de |b2|2 ci-dessus, il vient, tout calculs faits:
(1_“311‘2 _‘Sm‘z)"al‘z +(1_‘Szz‘2 _‘Slz‘z)"az‘z +(S11 'Slzik +85, 'Szz*)'al 'az* +<S12 ‘Sll* +85 ‘Szl*)'az 'al* =0

Cette équation ne peut étre satisfaite que si les termes entre parenthése sont identiquement nuls, ce
qui conduit aux relations suivantes:

1S,” +S,[" =1 1S,,[" +]S,|" =1
Equation 2-15

Sll'S12*+S21'S22* =0 Slz'Sll*"'Szz'Szl* =0
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Si le réseau est réciproque:
S =8
Et alors il en résulte:

|S22| = |S“|

Les équations 2-14 sont équivalentes a €crire sous forme matricielle:

(5°)-5=1
Cette relation est générale et applicable a tout réseau non dissipatif a N ports.

2.1.5 Matrice de Transmission

La caractérisation d’un réseau linéaire a deux ports, par une matrice de transmission, consiste a
prendre, dans les équations 2-11, a, et b, comme variables dépendantes, et b, et a, comme
variables indépendantes.

En d’autres termes:

T. T b
{al}={ ' ‘2]{ 2} Equation 2-16
b, T, T,]|a
\ — 7;1 7;2 . . . e
Ou T = est la matrice de transmission du réseau.
T, T,

La correspondance entre les matrices 7 et S s’obtient facilement:

1 s,
Ly To| |8, S, Equation 2-17
|:T21 sz_ & SIZ_LSzz

S21 S21

& T _T21'le
S Su| | T, 2 1;, Equation 2-18
|:S21 Szj_ L _&

T, T,
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Considérons maintenant deux réseaux linéaires a deux ports, caractérisés par leur matrice de
répartition S, et S,, et connectés en chaine.

a, a b, ~ ay b by,
— — —
«— — «—
b, = a, by = Ay,
o T, O T, 0

Figure 2-3: Chaine de deux réseaux a deux ports

Apres avoir déterminé les matrices de transmission 7, et 7, , on peut écrire pour ces deux réseaux:

{Zul:|:fa .|:ba2:| {Zm}:]—; _|:bb2:|
al a, b1 ay,

D’apres la connexion en chaine des deux réseaux, nous avons:

|:b02 } _ |:ab1:|
a, by,

Ce qui entraine:

|:aal:| _ Ta Tb .|:bb2j|
b, Ay,

C’est a dire:

T;haine = Tva ' Tb Equation 2-19

La matrice de transmission de réseau résultant est donc égale au produit des matrices de transmission
des réseaux individuels. Cette propriété se généralise directement a une chaine constituée d’un
nombre quelconque de réseaux a 2 ports. Une fois la matrice de transmission résultante obtenue, il
est facile de calculer la matrice de répartition résultante.
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2.1.6 Déplacement du Plan de Référence

A la section 2.1.2, nous avions défini les paramétres S aux bornes du dispositif, soit en z, =/, et
z, =1 ,. En effet, lors de la définition de parametres S, il est important de spécifier les positions de

définition. Ces positions sont appelées plans de référence. Lors de la mesure des parametres S d’un
dispositif, des lignes de transmission sont requises pour relier le dispositif sous test a 1’appareil de
mesure. Par conséquent, ’appareil mesure les paramétres S aux positions z, =0 et z, =0 alors que

nous désirons caractériser notre dispositif aux plans de référence z, =/, et z, =/,.

_bl(ﬁl)}_{Sn S| [al(t)

Sy Sy az(gz):|

La relation entre les variables a, b, en différentes positions le long de ’axe z, est définie par un

r Fy-l;
déphasage sous la forme ™" .

b (£,)=b,(0)-¢" a,(¢,)=a,(0)-e"
b, (52): b, (0)_67-42 a2(€2)= az(o)'eiﬂ2
D’ou

Equation 2-20

Szl S22 S21 e_y'((‘MZ) S22 ~27t,
S S12:| _ Sl’1 L2 S, ;e;/-(¢1+€2) bquation 221
_S21 S22 S21 e7'(£1+/2) S22 ez-y-ﬁz
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2.1.7 Relations entre les parameétres S, Z, Y et H.
S Z Y ABCD
S S A8 —cz,-D
11 11 (ZH’ZU)'(ZzerZu)’szZ| (YU’YH)'(Yquyzz)Jrleym 807
AZ AY A+/Z +CZ,+D
Siy Siy 2:-2,,Z, -2-Y,Y, 2-(4D - BC)
AZ AY 4+B. 1cz +D
S, S, 2.2, Yy, a+B +CZ,+D
AZ AY -z
S S (2+2,)(2:,=2,)- 2,2, (¥, +¥,)-(Y, =Y, )+ Yy, A+ +ClurD
AZ AY /
—A+%O—CZ"+D
A+B/ +cz,+D
Z o
7z v(l+Sn)'(1_S22)+S|zSn &
le ’ I’S11)'(17S22)7S1°S71 le ‘Y‘ é
Z, - 2:5i, -Y, ¢
le ‘ (I_Sn)'(l_szz) $1285 le ‘Y‘ M
7. 2.8, v C
221 ‘ 1-8,)-(1=55,)=5,,8,, ZZI _Y.] i
7. 1-8,,)-1+S,,)+S,,5,, ‘Y‘ C
ZZZ ’ (175'11)-(1*5‘22)75'125'21 ZZZ ﬁ 2
C
Y Y _(17511)'(1+S22)+S12S21 Zzz 2
1 ‘ (1+S11)'(1+Szz)_slzsl ‘Z‘ )711 B
Y, | ~2:5i -2, BC— AD
’ (1+S11)' 1+Szz)_S12S1 ‘Z‘ Y]2 B
Y21 —2-5, -7, Yy -1
C(1+8,) (1+8,)-5,,8 z )
21
VAR IO S P g z
22 7 !
‘ (1+S11) (1+Szz)_Sle1 ‘71‘1 Y22 E
Z, -7,
A (1+S11)'(1_S22)+S12521 721 YZZ A
2-5,, Z j]
B 7 '(1+S11)'(1+Szz)_S1252| ‘Zi‘ 71 B
’ 2-8,, o 21
C i (I—SH)~(1—SZZ)—S125N 7 ‘Y‘ C
D o 2.8, gﬂ 1, D
(I_Sll)‘(1+szz)+512521 — -4
2.8, o Y,

‘Z‘:ZnZzz_lezz] ‘Y‘:YIIYZZ_YIZYZI AY:()/I1+Y0).(Y22+YO)_Y]2YZI AZZ(ZH+Zu)'(zzz+zo)_zlzzzl

Equation 2-22
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2.2 Diviseurs de Puissance

Les lignes TEM permettent de réaliser plusieurs types de diviseurs de puissance aux
hyperfréquences. En général, ces diviseurs se distinguent par le nombre des ports de sortie et par la
relation d'amplitude et de phase qui existe entre les signaux de sortie.

2.2.1 Diviseur de Wilkinson

Le diviseur de Wilkinson est réalisé a I'aide de deux trongons de ligne TEM connectés en paralléle a
l'entrée, et interconnectés a la sortie par une impédance d'équilibre 27 .

Le diviseur de Wilkinson est un réseau a trois ports et est généralement congu pour fonctionner avec
la méme impédance caractéristique sur chacun des ports.

Z 14

os

—q
v v

gzz
zZ

os

;@ )g:3
~ v

Figure 2-4: Diviseur de Wilkinson

On se propose de calculer la matrice de répartition du diviseur de Wilkinson.

_ S] 1 S12 S13
S = S21 S22 S23 Equation 2-23
S31 S32 S33
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Comme le réseau est passif et réciproque, S; =S5, et seuls les paramétres S situés sur la diagonale et

en dessous doivent étre déterminés.

De plus, comme le diviseur est symétrique, nous avons également:

S31 :S21

Equation 2-24
S33 = Szz 4

Donc, la matrice de répartition du diviseur de Wilkinson entiérement définie par les 4 parameétres
suivants:

D'apres 1'équation 2-14, nous devons disposer une source de tension d'impédance Z, au port 1, et
des impédances Z, aux ports 2 et 3 afin de déterminer les parameétres S, et §,, , tel qu'illustré ci-

dessous.

Figure 2-5: Calcul de S;; et Sy

Comme le réseau est parfaitement symétrique entre les ports 2 et 3, lorsque la source de tension E,
est active, la tension au port 1 se propage uniformément sur chaque trongon de ligne et les tensions
aux ports 2 et 3 sont égales en amplitude et en phase. Par conséquent, I'impédance 2Z n'est
parcourue par aucun courant, et tout se passe comme si elle était inexistante. Le schéma du circuit se

réduit alors au circuit ci-dessous.
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Z,, l
e 1 v

Z
WA

El Z()s f

F —0 YV
Zel }/

~ ~ v

Figure 2-6: Simplification pour S;; et Sy;
D'apres 1'équation 2-10, nous avons:

Z,—-Z

el o

B Zel +Zo

11

Equation 2-25

Z, ¢étant I'impédance d'entrée des deux trongons de lignes disposés en paralléle et terminés par
I'impédance de référence Z, . En utilisant I'équation 1-72, nous avons donc:
_ Zus Zo +j'Zos ta‘n(ﬂg)

= Equation 2-26
2 Z, +j-Z, -tan(B-1)

Apres substitution dans I'équation 2-25, on obtient:

Z, Z,+j-Z, tan(B-0) e
g 2 Z, +j-Z, tan(ﬂ-ﬁ) ?
"z, Z, +j-Z, -tan(B-1)

2 Zos+j-ZU~tan(,b’-£)+Zo

-7 7 +j.(zos_2.202).w

S B os“~o COS(ﬁ'ﬁ)

11 — .
3.2,7,+;(2, +2-202)-M
cos(f- /)
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=2,7,-cos(p-0)+ (2,7 —227)-sin(B 1)
32,7, -cos(B-0)+j-(2, +22, )-sin(B- )

Equation 2-27

11

Pour ce qui est de §,, , nous avons:

_ . Z, _ E, _ @
V(O)_ El Z() +Zel I(O)_ 2.(20 +Zel) I(/g)_ ZO
De I'équation 1-84:

P 7 (g0 V)

O G 2z, vz P,
. Ly . Nl=_i. Z,s . E,
00 Gl 0|
v(¢) . .z, E,
Z_o.[Zo_‘].ZoS'COt(ﬂ'E)]_ J sin(,B-f) 2'(Zg+Zel)
V(o) [z,-sin(B-0)-j-Z, -cos(B-0)] .z,  E
Z sin(f-¢) T Ssin(g0) 2z, +2,)
40 -j-Z,Z,

B iz, sinp0)-joz, -cosw-z)]-[zo

+Q_Zo+j.zas.tan(ﬂ.£)
2 Z, +j-Z, tan(p-/)

V(/g) _j'ZDS .ZO

Z, Z, -cos(ﬂ-£)+j-Zm -sin(,b’-ﬁ)
2 Z, -cos(B-0)+j-Z, -sin(B-0)

Bz, sin(p-0)- /-2, 'COS(ﬂ%)]'{ZO :

V(1) -j 'z, Z,

B Z,sw(B0)=jZ, cos(fl) T s {Z cos(B.0)+ -2 -sin(B-
Zm~cos(ﬂ-£)+j~Zo-sin(ﬁ'f) {220 [ZOS cos(ﬂ E)—i—j Z, sm(ﬁ E)]+Zos [Zo cos(ﬂ €)+] Z,, sm(ﬂ ﬁ)]}

V(g)_ _j.Zos'Zo
E| o ZOS-COS(ﬁ-€)+j-sin(IB.£) ' X o
S BZ.Z,, 0 hz?i7 2| Y
I o 1 e ) P78 0+ 2.2 42, sin(p 1)
14V4 —j-Z, . -Z
E| [2202 +ZOSZJ Sln(ﬂ-f)—j-3ZOZm-cos(ﬂ-z)
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Comme la charge au port 2 est adaptée par rapport a I'impédance caractéristique, nous avons d'apres
les équations 2-1 et 2-3 et 2-5:

521=2.M
El

B ] : 2ZoZos Equation 2-28

S = )
2 [Zmz +2202J~sin(ﬁ~€)—j-3ZoZm -cos(ﬁ~€)

Maintenant, pour le calcul de §,, et S5, , nous disposons deux sources de tensions aux ports 2 et 3

alors que le port 1 est terminé par I'impédance caractéristique Z, , tel qu'illustré ci-dessous.

Z,, £ Z
—4 —T—A—
ZO 1 % % @Ez
NNN
& Z E gzz ]
— F— WA~

Figure 2-7: Calcul de Sj; et S3;

Pour simplifier le calcul, on utilise le principe de décomposition d'un signal en composantes paire et
impaire. Nous avons donc:

E,=E, +E, Equation 2-29
E,=E,-E,

Cela nous permet maintenant de déterminer séparément l'influence des modes pair et impair. Ainsi
dans le case du mode pair, nous avons la méme source de tension appliquée aux ports 2 et 3
simultanément, et de la symétrie de la structure, il en résulte qu'aucun courant ne circule dans
I'impédance 2Z et par conséquent, le circuit se simplifie comme illustré ci-dessous:
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Z,, l
V2 Z
—0 - AN— +
. | & L 4 @E
AN Z
& L

Figure 2-8: Simplification en mode pair

En désignant par Z, I'impédance d'entrée pour le mode pair aux ports 2 et 3, nous avons:

Vioy =Vp = 7. +7, -E, Equation 2-30

Avec

7 -7 . 2Z,+j-Z,, -tan(ﬂ~€) Equation 2-31
Tz +j2Z, tan(B ()

I1 est & noter que dans cette derni¢re équation, nous avons 2Z, plutét que Z, puisqu'il y a deux

sources de tension de méme amplitude qui se partage le courant circulant dans I'impédance de charge
au port 1.

Considérons maintenant l'effet du mode impair, ou nous retrouvons le circuit équivalent de la Figure
2-10. Le mode impair a pour effet d'introduire une masse virtuelle au port 1, et au centre de
I'impédance 27 .
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Z, t ,
@ )21 2 W\#
1< 3 2/ @w,
ZI
S
—{ YW
% $V31 T @_El
ZI

Figure 2-9: Simplification du mode impair

En désignant par Z, I'impédance d'entrée pour le mode impair aux ports 2 et 3, on a:

Equation 2-32

Et Z, résulte de la mise en parallele de Z avec I'impédance d'un trongon de ligne terminé par un
court-circuit, tel que définie par I'équation 1-74 :

; 22, tan(f-1) Equation 2-33
" Z+j-Z -tan(B-0)

Les tensions résultantes aux ports 2 et 3 se calculent par superposition des modes pair et impair:

Vy=Vyp +Vy

Equation 2-34
Vy=Vp + V5,

En substituant les équations 2-30 et 2-32 dans 1'équation 2-34 :

Z Z
V,= - Ep + — I
Z,+Z, Z,+Z,
y Z, B Z,
3
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Résolvons maintenant 1'équation 2-29 par rapporta E, et E, :

E +FE
Ep: 22 3
E1:E2_E3

2

Apres substitution dans les équations précédentes:

Vo Z, N Z, .£+ Zp,  Z Ey
L=
\Zp+tZ, Z,+Z,] 2 | Zy+Z, Z,+Z,| 2

yoo|Zr 4 B 24 24 | B
‘N Z,+2z, Z,+Z,] 2 |Z.+Z, Z,+Z,]| 2

Exprimons maintenant V, et V; en fonction des tensions incidentes et réfléchies aux ports 2 et 3:

Vz :I/i2+Vr2 :7+Vr2

V.
V3 :Vi3+Vr3 :?3+Vr3

Ce qui donne, apres substitution dans les équations précédentes:

Lz Z Z Z, |
Vi = e L 1|7V, + P__ ! -V,
Zy+Z, Z,+Z, Zy+Z, Z,+Z, ]
Z Z Z Z ]
V= - : Vi + —+ — -1 Vi
ZotZ, Z,+Z, Zo+Z, Z,+Z, |

On reconnait ici une équation de la forme:

1

32 'Vz +S33 'Vra

1

Vr2 Szz'V2+S23'Vr3
V,=8

Les paramétres S,, et S, recherchés sont donc:
VA z
Sy = —+ -
Z,+Z, Z,+Z,

Z, Z,
S32:Z -
p+Z, Z,+Z,
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On peut écrire:

_ Z, N Z, 1 Z,+Z, 1 Z,+2Z,
Z,+Z, Z,+Z, 2 Z,+Z, 2 Z,+Z,

22

S 1 zZ,-z, 1 2Z,-2Z,
275 Z.+7 27,42 Equation 2-35
SPZZ SIZ

Et:

_ Ly Z, 1 Zy+Z, +l Z,+Z,
¥ Z.+Z, Z,+Z, 2 Z,+Z, 2 Z,+Z,

1 Z,-Z2, 1 Z,-Z

S — . P [ | o E t' 2_
275 Z,+7. 2 7,+2 quation 2-36

SP22 SIZZ

En substituant les valeurs de Z, et Z, (équations 2-31 et 2-33) dans les équations 2-35 et 2-36 :

l . Zos ’ Zo : COS(IB : €)+ .] ’ LZOS2 B 2202 ]_ Sm(ﬂ ’ E) Equatiﬂn 2_37
2 32,7, ~cos(ﬂ~€)+j-[Zos2 +2Z()2J-sin(,8-€)

SP22 =

S _l_—Z-ZO-cos(ﬂ-£)+j-[Z—Zo]-Zm-sin(ﬁ-ﬁ)
70 7.7, cos(B-0)+j-[2+2,] 2, -sin(p- 1)

Equation 2-38

Les équations 2-27, 2-28, 2-35, 2-36, 2-37 et 2-38 définissent entiérement le fonctionnement du
diviseur en fonction de la fréquence et pour des valeurs quelconques de Z, et / . Comme ce sont

les deux seuls paramétres, il n'existe que deux degrés de liberté dans le choix de ces variables, qui
sera établie de fagon a obtenir un comportement s'apparentant le plus a un diviseur de puissance

idéal.

Un diviseur de puissance idéal présente une adaptation simultanée a ces trois ports d'acces, c'est-a-
dire que l'on a S, =S5,,=5,;,=0 . De plus, dans le cas d'une structure symétrique comme le

diviseur de Wilkinson, on s'attend a ce que la puissance au port 1 soit divisée également entre les
ports 2 et 3.

Prenons le cas particulier ou /= ]/ , ce qui équivaut a fB-/ = % . Les équations régissant le

comportement du diviseur de Wilkinson se simplifient alors comme suit:

ZOSZ _2202 S — _jZ'ZO ’ ZOS
217 "5 2 Ao 2

T
"z 070 z,’ +22,
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Pour obtenir une adaptation au port 1, c'est-a-dire S,, =0, on doit avoir:

Z-227=0

Etalors §,, devient:

521 =

Dans ces conditions, nous avons également:

1 z,7-2Z7
2 724277

P22

Et

S122 =

-j22,-2, _—jA2-2} -

:> Z{)S :ZO .\/5

Z ' +27)

N

LN
2

N

—+

Z
Z

o

o

4.7

Comme 1l est également nécessaire d'avoir une adaptation aux ports 2 et 3, c'est-a-dire §,, =5;; =0

on a:

Sy =833 =8pp +8,, =0+

Donc, sous les conditions:

La matrice des parameétres de répartition du diviseur de Wilkinson devient:

0
- j/V2
- j/V2

7-7,
2 Z+2,

Z{)S = ZO ' \/5

s =il

0
0

0
0

~ Z=2Z

Equation 2-39

Equation 2-40

La puissance appliquée au port 1 se divise donc également entre les ports 2 et 3, et il y a parfaite

isolation entre les ports 2 et 3.
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2.2.2 Coupleur a Branches

Le coupleur a branche est réalisé a l'aide de quatre trongons de ligne TEM de méme longueur, mais
d'impédance caractéristique différente et formant une structure en anneau. C'est un réseau a 4 ports
d'acces congu pour fonctionner sur des impédances caractéristiques égales sur chaque port.

i

T

&

T

Figure 2-10: Coupleur a branches

Le calcul de la matrice de répartition du coupleur a branches se fait en tirant profit de la symétrie
naturelle de la structure.

—_

2

[\S]

3

[\

S
n 5
S
A

42

Ly !”hh !”hh U

—_
o8}

w2

W

w2

14

=

3

&

S
S,
S
S

44

Equation 2-41

Comme le réseau est passif et réciproque, S; =5, et seuls les paramétres situés sur la diagonale

principale et en dessous doivent étre déterminés. De plus, puisque la structure est symétrique, nous

avons:

S34 = SZI
Sz4 = S31
Sll = S22
S =S4,
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Ce qui conduit aux équivalences suivantes:

%)

11 =85 =853 =8,
20 =8,=8,;=5;
31 =913 =85 =Sy
n =81, =85, =5

%)

Equation 2-42

tr ”n

La matrice de répartition du coupleur est donc complétement déterminée par les ¢léments de la
premiere colonne, et peut s'écrire:

S Su Sy Sy Equation 2-43
S- Sy S Sa Sy !

S5 Sa Sy Sy

Sa Sy S, S

31 21

—_
—_

Autrement dit, le calcul de la matrice de répartition se réduit au calcul des quatre parametres S,
Sy, Sy et S, .

Comme nous l'avons fait pour le diviseur de Wilkinson, il est de nouveau possible de déterminer ces
parametres en se servant du concept de décomposition d'un signal quelconque en composantes paire
et impaire. Pour ce faire, on place deux sources de tension E, et E, d'impédance interne Z, 6 aux

ports 1 et 2, alors que les ports 3 et 4 sont terminés en Z .

T
os ZD
!

N
oL

—+

Figure 2-11: Principe de calcul
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Posons alors:

E =E,+E, Equation 2-44
E,=E,—E,

L'application d'un mode pair aux ports 1 et 2 a pour effet de créer un nceud de courant au centre des
lignes TEM verticales et le circuit équivalent devient alors:

o~
S

—3
4
@E’—‘

N
A

NN
NN
s

ng w
- -
Zop % % Zop
7 4= Zos ! | %> 7
0 V. V. 0
VW 2P f\ N 3P
+ 2 \Vi / 3
E, g 3 Y

Figure 2-12: Simplification en mode pair

Comme les deux moiti€s du circuit sont découplées et identiques, il suffit de ne considérer que 1'une
d'entre elles pour effectuer le calcul des tensions paires V,, , V,, , V;, et V,,. Ces tensions peuvent

s'exprimer en fonction de I'impédance d'entrée paire Z,, et du gain en tension G,, de chaque demi

réseau par rapporta E, :

Z

_ eP
hir = Z,+Z,
__Ze E

Z,+7, P Equation 2-45
Vip=Gp-Ep
Vir = Gp - Ep

7

P

2P

En posant:

t= tan[ﬂj Z, b= Z, Equation 2-46
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On obtient apres calculs:

Zp 2t j- [(20 +b)-1° —b] Equation 2-47
Z, 2-(a+b)-(bt—ar’)+ j-|(2a+b)-2* —b)

2.G. = _jb'(1+t2) Equation 2-48
" (a+b)-(br—at* )+ 1+ j-|2a +b)-1* —b)]

L'application d'un mode impair aux ports 1 et 2 a pour effet de créer un nceud de tension au centre
des lignes TEM verticales, et le circuit équivalent devient alors:

”\j\o/y Y /\ZOS ?Vu 4 Z,
|V /
E@ ey ¥ AN N
Z, Z, % Z
B S

op ZUP
¢ % / -

Figure 2-13: Simplification du mode impair

Comme les deux moitiés du circuit sont découplées et identiques, il suffit de ne considérer que 1'une
d'entre elles pour effectuer le calcul des tensions impaires V,, , V,, , V5, et V,,. Ces tensions

peuvent s'exprimer en fonction de I'impédance d'entrée impaire Z,, et du gain en tension impair G,

de chaque demi-réseau par rapporta £, . On a donc:

Va=—F——FE Equation 2-49
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En posant les trois paramétres définis par 1'équation 2-47, il vient apres calculs:

Z, _ 2% + j-[pr* —(2a+b)] 1 Equation 2-50
Z, 2-(a+b)-(br* —a)+ j-|pr* —(2a+b)| -1

2.G. = _jb'(lﬂz)‘t Equation 2-51
" (a+b)-(br* —a)+1* + j-|br> —(2a+b)| ¢

Le cas qui nous intéresse est celui ou seule la source de tension appliquée au port 1 n'est pas nulle.
Dans ce cas, en vertu de I'équation 2-44:

E,=—% E, =— Equation 2-52

Les tensions résultantes aux ports 1, 2, 3 et 4 s'obtiennent en superposant les équations 2-45 et 2-49:

V: ZeP + Ze[ ﬂ
Y\ Z,+Z, Z,+Z,

V: ZeP _ Ze] 5
*\z,+2, Z,+Z,| 2

V3 = (GtP - th )

Equation 2-53

V,= (GzP + Gz])'

) |§1 v | B

Par définition, la tension réfléchie au port 1 est:

E
Vrlel_Vn:Vl_Tl

Ou encore en remplagant V; par son expression dans l'équation 2-53:

VA Z
Vrl — eP + el _1 _V'[I
Lp,+Z, Z,+Z,

D'ou l'on tire:

1 ZeP_Zo 1 Ze[_Zo
Sllz—. +_.
2 Z,+2Z, 2 Z,+Z,

Sl 1P SI 17

Equation 2-54
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Par définition, la tension réfléchie au port 2 est:

Ou encore en remplagant V, par son expression d'apres I'équation 2-53:

V — ZeP _ Ze] V
o \z,+Z, Z,+Z, | "

D'ou l'on tire:

S, 1 2,22, 1 24-2, Equation 2-55
2 Z,+Z, 2 Z,+Z,

Sl P Sl v

Par définition, la tension réfléchie au port 3 est:

Via=V,

Ou encore en remplagant V; par son expression d'apres I'équation 2-53:

V= (GtP -G, ) Vi

D'ou I'on tire:

Equation 2-56

S5, =06,-G, = '(Sslp _S311)

N | =

Par définition, la tension réfléchie au port 4 est:

Ou encore en remplagant V, par son expression d'apres 1'équation 2-53:

V.4 :(GtP _Gzl)'V

il
D'ou l'on tire:

E tion 2-57
S41 = GtP +Gt1 = '(S31P +S311) quation

N | —
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Considérons maintenant le cas spécifique d'un coupleur 3dB optimal qui divise le signal d'entrée en
parts égales. La fréquence centrale f, du coupleur correspond a ¢ = % ou encore f-/ = % , Ce
qui entraine, d'aprés l'équation 2-46, ¢, =1 dans les équations 2-47, 2-48, 2-50 et 2-51, qui
deviennent alors:

P _ 24+ j-2a
o, 2:b?-a)+j2a
—j-2b
2'GtP| /

1=t (b2 ~a’ +1)+j-2a
Equation 2-58

Zy _ 2—j-2a
Ao, 2B -a’)-j-2a
—7.2b
2-G,| /

f=te ( -a’ +l)—j-2a
La condition d'adaptation au port d'entrée 1 nous donne, d'apres 1'équation 2-54:

ZeP B Zo _ Ze] B Zo Equatiﬂn 2-59
Zy,+Z, Z,+Z,

C'est-a-dire apres réduction:
Equation 2-60

2
o

ZeP 'Zel :Z

Ou encore, en tenant compte des équations 2-59:
Equation 2-61
a’-b’ =1 q

En portant la condition 2-60 a I'équation 2-57, on peut vérifier qu'a la fréquence f, nous avons

S,, =0, ce qi signifie que les ports 1 et 4 sont parfaitement isolés a la fréquence centrale.
La condition 2-59 entraine pour §,, 1'expression suivante a la fréquence centrale f, :

_ ZeP _Zn
ZeP +Zo

21
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Ce qui donne, en tenant compte des équations 2-47 et 2-61 :

o1 ion 2-
S, =—j-— Equation 2-62

a

Déterminons maintenant le couplage au port 3. La relation S,, =0 a la fréquence centrale entraine,
en vertu de l'équation 2-57:

GtP = _th
Ce qui donne pour I'équation 2-56:
$31=2-G,

C'est-a-dire, en tenant compte de 1'équation 2-48:

b Equation 2-63
Sy = _;

Dans le cas d'un coupleur 3dB, la puissance d'entrée est divisée uniformément entre les ports 2 et 3,
ce qui entraine la condition:

2
|S21| = |S31

|2

Ou encore, d'apres les équations 2-62 et 2-63:

a=+2 Equation 2-64
b=1
C'est-a-dire:
Z = Z,
N Y Equation 2-65
ZOS = ZO

En résumé, les conditions de 1'équation 2-65 combinées a la condition ¢ = /% nous donne la matrice

de parametres de répartition suivante pour le coupleur a branche:

0 ‘%5 Vo

0 0 _1ﬁ

Ta 0 s
0 —1\5 _%E 0

Equation 2-66
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2.2.3 Coupleur a Lignes Couplées
On peut réaliser un coupleur ayant les mémes propriétés a la fréquence centrale f, que le coupleur a

branches, en couplant deux sections paralléles de ligne TEM micro-ruban, comme illustré ci-
dessous.

op oi

op oi

Figure 2-14: Coupleur a lignes couplées

Comme la structure est symétrique, la matrice de répartition de ce type de coupleur est encore
parfaitement déterminée par les quatre parametres S,,, S,,, S5, et S,, . Le calcul de ces paramétres

s'effectue, comme dans le cas du coupleur a branches, en utilisant le concept de décomposition d'un
signal quelconque en composantes paire et impaire.

Il peut étre démontré que les conditions d'obtention d'un couplage de 3dB sur les ports 2 et 3 sont les
suivantes:

Z,=2,- J2+1 Equation 2-67
Zoi = Zo ' \/5_1

Dans ce cas, on obtient, a la fréquence centrale f, qui correspond a ¢ = % :
i 0 =J -1 0 |
Ja Ve

0 0 . 2 Equation 2-68

-1 0 0 - /
Vi 7

o - N / 0
NPV
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2.2.4 Coupleur de Lange

Afin d'obtenir un couplage de 3dB sur une large plage de fréquence, J. Lange a proposé€ une structure
interdigitale dans laquelle la différence des vitesses de phase (mode pair et impair) est compensée.

Port d'entrée Port isolé

1 :
— —
-
Port couplé Port direct

Figure 2-15: Coupleur de Lange

Les fils de thermocompression permettent d'égaliser les potentiels sur les lignes. Les impédances de
mode pair et impair de chaque paire de lignes adjacentes peuvent étre calculées d'aprés les formules:

7 -7 . 1_k, (”_1)'(1+CI) Equation 2-69
7 N4k (k+q)+(n-1)-(0-k)

7 =z _lkrq) Equation 2-70

T (n=1)-(1-k)

Ou n est le nombre pair de doigts (n =4,6,8), Z, est I'impédance caractéristique de terminaison, k

est le coefficient de couplage en tension.

~C(dB) Equation 2-71
k=10 2°

Ou C(a’B) est une valeur positive correspondant au couplage désiré¢ en dB.

Les doigts plus courts sont de longueur /% a la fréquence maximale de la bande de fréquence, alors

que la longueur de la section centrale correspond a % a la fréquence inférieure de la bande.
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Tout comme le coupleur a lignes couplées, le coupleur de Lange présente un déphasage de 90° entre
le port direct et le port couplé a la fréquence centrale. Ainsi, un coupleur de Lange ayant un facteur
de couplage de 3dB, aura la matrice de répartition suivante a la fréquence centrale:

0 ‘%5 Vo
0 o I 5 Equation 2-72
Yi 0 s
o ! g _%E 0

Le coupleur de Lange permet de maintenir un couplage et un déphasage quasi constants de méme
qu'une bonne adaptation sur une plage de fréquence appréciable, typiquement d'une octave.

port direct

port couplé

Couplage (dB)

234.5'67 €9 10 (2
Fréquence (GHz)

Figure 2-16: Réponse en fréquence d'un coupleur de Lange
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2.2.5 Coupleur directif

De fagon plus geénérale, un coupleur directif est un quadripdle réciproque (S; =Sji) , adapté

(S, =0) et idéalement sans pertes.

I o 0 2
1 2
4 O— —0O 3
3 4
Figure 2-18: Coupleur directif Figure 2-17: Coupleur Hybride 90°
Les parametres d'un coupleur directif réel sont:
Le couplage:
C(dB)=10- log{g} Equation 2-73
A
L'isolation:
I(dB)=10- log{i} Equation 2-74
B
La directivité:
D(dB)=10- 10g{%} =10- 102{& . ﬁ} = I(dB)- C(dB) Equation 2-75
3 1 3

La directivit¢ mesure la qualité du coupleur et joue un role trés important dans la précision des
mesures par réflectométrie.

Le fonctionnement des coupleurs directifs est fondé sur le principe d'interférence constructive et
destructive de deux ondes. En effet, le signal entrant est divisé en deux ondes qui arrivent a la porte
isolée en opposition de phase et par conséquence s'annulent. Par contre, les deux ondes arrivent en
phase a la porte couplée et par conséquent, ils s'additionnent.
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2.2.6 Anneau Hybride

L'anneau hybride, grace a sa structure symétrique, peut €tre analysé par la méthode des excitations
en mode pair et impair.

Figure 2-19: Anneau Hybride

Lorsque I'impédance caractéristique des segments de ligne de transmission est de Z, A2 et que les

longueurs des segments de I'anneau sont telles qu'indiquées ci-dessus, la matrice de répartition du
dispositif devient:

s=|-iN2 0 o jN2 Equation 2-76
-jlN2 0 0o —j/N2
o jN2 -jN2 o
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2.2.7 Diviseur résistif adapté

Un diviseur résistif adapté est réalisé en plagant des résistances dans les trois acces:

Figure 2-20: Diviseur résistif adapté

La matrice de répartition est alors:

S = Equation 2-77

101
—J1 0
2

I 1

O =

Ce diviseur peut étre réalisé pour couvrir une trés grande largeur de bande puisqu'il n'y a pas de
longueur de ligne de transmission qui soit fonction de la fréquence. Toutefois, ce coupleur présente
une perte d'insertion de 6dB au lieu du 3dB typique au diviseur de Wilkinson ou au coupleur
hybride. De plus, l'isolation entre les ports 2 et 3 est a toute fin pratique inexistante, puisqu'une
désadaptation au port 2 par exemple, affectera directement l'adaptation au deux autres ports.
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2.3 Abaque de Smith

L'abaque de Smith établie une correspondance graphique entre le plan complexe des impédances et

le plan complexe des coefficients de réflexion.

Z.—7Z ; i
T A

[(z)=T.-e”" =T +,T,

Z(z) _1+1(z)
Z,  1-I(z)

o

Zn(z) =

Des équations 2-79 et 2-80, on obtient:

1+, + T

ZI’l(Z)=L=V+j'X
1-T,—j-T,

D'ou:

14T, +j-T,)-(1-T, +j-T

pereinhioregn)
(I-T,)+T,

L 1-T,-T,] . r,

V4 X=-—— -_—

SR (o0 I SR (B o0 R o

En identifiant terme a terme:

1-T.°-T,’
(1-r,)+r,’

=

2T,

xz(l—rx)2+ry2

Equation 2-78

Equation 2-79

Equation 2-80

Equation 2-81

Equation 2-82

Equation 2-83
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Pour déterminer les coordonnées de résistance constante dans le plan des coefficients de réflexion,
développons I'équation 2-82:

r-(I-T,) +r-T°=1-T,"-T°

pl=2.m 402 4T 2)=1-T -1}

(1+7)- T +(1+7) T =27 T, =1-r

F2+F2_2r-rx:1—r
g * 1+ 147
2r-T r? 1-r r’

L’+7° - = = +

L P S N T

F2+(Fx— r jzz(l—r)'(l+r)+r2

’ e (L+r)

F2+(x_ r)z_l—r2+r2

’ ter) = ()

r 2 2 1 .

rx_1+r +T, :(1+ )2 Equation 2-84

7

C'est l'équation d'une famille de cercles ayant comme rayon

I =—" T =0|.
1+r

Tous les centres des cercles de résistance constante se trouvent sur l'axe Fy =0 .

" , centrés a la coordonnée
+r
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Pour déterminer les coordonnées de réactance constante dans le plan des coefficients de réflexion,
développons I'équation 2-83:

1-r. ) +1,*}x=2-T,

2.

(1-r)+r°=—2

X

2.T
(O, -1 +T° ——2=0

X

I, 11
(Fx—1)2+rz }+—2:—2

) 1y (1Y 02
(Fx_l) +H T, -—| =|= Equation 2-85

. . . 1 s .
C'est l'¢équation d'une famille de cercles ayant comme rayon — , centrés a la coordonnée
X

@;:1 rvzlj.
. X

Tous les centres des cercles de réactance constante se trouvent sur l'axe I', =1 .
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2.4 Adaptation d’impédance

L’adaptation d’impédance est une des tiches courantes de 1’exercice de conception de circuits aux
hyperfréquences. Le concept est illustré ci-dessous, ou I’on retrouve un réseau a deux ports intercalé
entre une charge quelconque Z. et une ligne de transmission d’impédance caractéristique Z, . Le
circuit d’adaptation d’impédance est généralement sans perte de facon a éviter des pertes en
puissance entre la charge et la ligne de transmission. Le circuit d’adaptation est congu de fagon a ce
que I’impédance vu a gauche du circuit d’adaptation corresponde a I’'impédance caractéristique de la
ligne, Z, . De cette fagon, on élimine les réflexions sur la ligne de transmission.

O
Réseau
7 d’Adaptation Z,
’ d'Impédance
O

Figure 2-21: Adaptation d'impédance

L’adaptation d’impédance est importante pour les raisons suivantes:

o On obtient un transfert de puissance maximale lorsque la charge est adaptée a la ligne de
transmission.

o En améliorant le transfert de puissance, on maximise également le rapport signal a bruit dans les
systemes de réception.

o L’adaptation d’impédance dans un réseau de distribution minimise les erreurs d’amplitude et de
phase.

Plusieurs solutions sont possible pour réaliser un circuit d’adaptation d’impédance. Les facteurs

important dans la sélection d’un circuit d’adaptation d’impédance sont:

o Lacomplexité,

o La largeur de bande,

o L’implémentation,

o La facilité d’ajustement.
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241 RéseauxenlL

Un des réseaux d’adaptation les plus simples est le réseau en L, tel qu’illustré ci-dessous. Ce réseau
utilise deux éléments réactifs pour adapter une impédance de charge Z. a I’impédance

caractéristique Z_ d’une ligne de transmission. Il y a deux configurations possibles pour ce réseau,

si ERe{Z C} > Z alors on utilise le circuit de la Figure 2-23. Dans le cas contraire, on utilise le circuit
de la Figure 2-24.

Dans ces deux circuits, chacune des composantes réactives peut étre capacitive ou inductive selon
I’impédance de la charge a adapter. Il y a donc huit réseaux en L distincts.

JX

Figure 2-23: Réseau d’adaptation en L pour R>R,

JX

Figure 2-24: Réseau d’adaptation en L pour R.<R,

Considérons tout d’abord le circuit de la Figure 2-23, et posons Z. = R. + X .. Comme indiqué
précédemment, ce circuit peut étre utilisé lorsque R. >Z, . L’impédance vue a I’entrée du réseau

d’adaptation d’impédance doit correspondre a Z, :

1
+
JB+1/ (RC + ch) Equation 2-86

Z, =jX
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En réarrangeant cette équation et en séparant les parties réelles et imaginaires, on obtient:
B'(X'Rc_Xc'Za):Rc_Zo Equation 2-87
X-(1-B-X.)=B-Z,-R. — X, Equation 2-88

En résolvant X dans 1’équation 2-87 et en substituant dans 1’équation 2-88, on obtient:

2 2
X.+JR.JZ, R+ X ~Z, R, Equation 2-89

B =
R +Xx.

I1 est a noter que puisque R. >Z, , ’argument de la seconde racine carrée est toujours positif. La
réactance série est alors:

1
X = 2 + z——= Equation 2-90

Il est a noter que les équations 2-89 et 2-90 indiquent que deux solutions sont possible pour B et X

Ces deux solutions sont réalisable, puisque des valeurs positives aussi bien que négatives sont
possible pour B et X . En effet, une valeur positive pour X correspond a une inductance, alors
qu’une valeur négative correspond a une capacité, et c’est I’inverse pour B . Toutefois, une des
deux solutions peut résulter en des valeurs plus petites pour les composantes réactives, et cette
solution offrira donc une meilleure performance en terme de largeur de bande.

Considérons maintenant le circuit de la Figure 2-24. Ce circuit est utilisé lorsque R. <Z .

L’admittance vue a I’entrée du réseau d’adaptation d’impédance doit correspondre a yZ .

1
—=jB+
7 J

o

R.+j-(X+X.)
En réarrangeant et en séparant les parties réelles et imaginaires, on obtient:
B-Z,-(X+X.)=Z, —R.

(X+X.)=B-Z,-R,

En résolvant pour X et B, on obtient:
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—+ (z - —
X=xJ/R.-\Z,-R.)-X, Equation 2-91
Bex (Z, —R.)/R, Equation 2-92
Z

On remarque encore une fois que deux solutions sont possible.

Pour adapter une charge complexe arbitraire dans une impédance Z, ,la partie réelle de I’impédance
a ’entrée du réseau d’adaptation doit étre Z, , alors que la partie imaginaire doit étre nulle. Il est

donc nécessaire d’avoir un minimum de deux degrés de liberté, ce que permet de réaliser le réseau
en L qui utilise deux valeurs de réactance.
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2.4.2 Adaptation avec Un Stub

Soit a considérer la technique d’adaptation d’impédance qui utilise un stub en circuit ouvert ou
court-circuité de longueur /¢ , connecté en shunt (Figure 2-25) ou en série (Figure 2-26) avec la ligne
de transmission , a une distance d de la charge . Ce type d’adaptation d’impédance est trés pratique
puisqu’il n’utilise pas d’¢léments localisés. La configuration avec stub disposé en shunt est
particulierement facile a réaliser avec les lignes microruban.

Dans cette configuration, les deux paramétres ajustables sont la distance d entre la charge et le
stub, et la susceptance ou la réactance produite par le stub. Pour la configuration du stub en shunt, le
principe d’adaptation consiste a choisir d de facon a ce que I’admittance vue a cette distance de la
charge soit de la forme Y, + jB. Alors, la susceptance du stub est choisie comme étant — jB,
annulant ainsi la partie réactive. Pour la configuration du stub en série, la distance d est choisie de
facon a ce que I'impédance vue a la distance d soit de la forme Z + jX . La réactance du stub est

alors choisie comme étant — jX .

2.4.2.1 Stub en shunt

) ] ]L: 0 — ||

.

Circuit Ouvert
Ou
Court-Circuit

Figure 2-25: Adaptation d’impédance avec un stub en shunt

Pour obtenir les expressions pour d et /¢, posons Z.=1/Y.=R.+ jX.. Nous pouvons alors

utiliser 1’équation 1-72 pour calculer 'impédance Z obtenu a une distance d le long de la ligne de
transmission:
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Z:Z . (RC_'_JXC)_'_jZo't
’ Zo+j'(Rc+ch)'t

Ou ¢ =tan(f-d) . L’admittance a ce point est:

1
Y—G+/B—E
Ou:
_ RC~<I+t2)
CR.+(Xo+Z, 1)
et
B:RC2 t—(Z,-X. 1) (X +Z,-1)

Z, R +(Xo+2, )]

Maintenant, d (et par conséquent ¢) est choisi de sorte que G=Y, =1/Z, .

€quation quadratique selon ¢ :
Z,-R.-2,)1*-2-X - Z,-t+(R.-Z, - R —X.*)=0

En résolvant par rapport a ¢ , nous obtenons:

Xc i\/Rc 'l(Zo _Rc)2 +Xc%
_Zo

R

=

pour R. #Z,.

Si R. =2, ,alors t:_X%Z :

Par conséquent, les deux solutions principales pour d sont:

J LI () t>0

d_| 2
A i-[zﬂrtan_l(t)] t<0

Equation 2-93

Equation 2-94

11 en résulte une

Equation 2-95

Pour trouver la longueur ¢ requise pour le stub, nous utilisons la valeur de ¢ dans I’équation 2-94
pour trouver la susceptance du stub, B, = —B . Alors, pour un stub en circuit ouvert, nous avons:
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EO — L . tan_l (Bg J — _L . tan_] (Ej Equation 2'96

e _ _2L . tanl( Y, J 1 (YEJ Equation 2-97

2.4.2.2 Stub en Série

.

Circuit Ouvert
Ou
Court-Circuit

Figure 2-26: Adaptation d’impédance avec un stub en série

Pour déterminer les expressions de d et ¢ pour la configuration utilisant un stub en série, posons
pour I’admittance de charge Y. = yzc =G, + jB. . Alors, ’admittance Y a une distance d le long

de la ligne de transmission est:

Y:Y ‘(GC+jBC)+jt'Yvo
’ Yo +jt'(Gc+ch)

Out= tan(ﬁ- a’) . L’impédance a ce point est:

1
Z=R+ X =—
Y
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Ou:

B GC-(l+t2)
G02 +(Bc +Y0 '1)2

Equation 2-98

G02 _(Yo _t'Bc)'(BC +t'_Yo)

£ Y(;’chz+(Bc+Yo't)2J

Equation 2-99

Maintenant, d (et par conséquent ¢) est choisi de sorte que R=Z2,=1/Y, . 1l en résulte une
équation quadratique selon ¢ :

Y, '(Gc _Yo)'tz —2B.-¥, ‘H'(Gc ¥, _GC2 _BCZ)ZO
En résolvant par rapport a ¢ , nous obtenons:

B, i\/Gc [(Yo _Gc)2 +Bc%

Gc_Yo

=

pour G. #7Y, .

Si G. =Y,,alors t =—B./2Y, . Les deux solutions principales pour d sont donc:

J zi-tan1 () t>0 b
—= quation 2-
A 2L~[zz+tan‘1(t)] t<0

T

La longueur /¢ requise pour le stub série est déterminée en utilisant la valeur de ¢ dans I’équation 2-
99 pour trouver la réactance X . Cette réactance est ’opposé de la réactance nécessaire pour le
stub, X . Par conséquent, pour un stub en court-circuit, nous avons:

E_C — L . tan_l XS — _L . tan_] 1 Equation 2'101
A 2r Z, 2r Z,

Et pour un stub en circuit ouvert:

60 — _L . tan71 é — L . tan71 é Equation 2'102
A 2 X, ) 2 X
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2.4.3 Adaptation avec Deux Stubs

Les réseaux d’adaptation d’impédance a un stub de la section précédente permettent d’adapter toute
charge ayant une partie réelle non nulle. Toutefois, ils requirent une longueur de ligne variable entre
la charge et le stub. Bien que cela ne soit pas un probléme pour une adaptation fixe, il peut étre
souhaitable de ne pas avoir cette contrainte lorsque 1’on désire un dispositif permettant une
adaptation a une charge variable. Dans ce cas, le réseau a deux stubs en positions fixes peut étre
utilisé. Toutefois, 1’inconvénient de ce dispositif provient du fait qu’il ne peut adapter toutes les
impédances.

Le réseau d’adaptation a deux stubs de la Figure 2-27 indique que la charge effective peut étre située
a une distance arbitraire du premier stub. En fait, cela revient a traiter le circuit plus simple de la

!

Figure 2-28, ou la charge Y, a été transformée a son admittance €équivalente Y. au premier stub.

Les stubs considérés ici sont des stubs en shunt, puisqu’ils sont, en pratique, plus faciles a
implémenter. Les stubs peuvent étre terminés en court-circuit ou en circuit ouvert.

Court-Circuit Court-Circuit
Ou Ou
Circuit Ouvert Circuit Ouvert

Figure 2-27: Adaptation avec deux stubs en shunt

Court-Circuit Court-Circuit

Ou Ou
Circuit Ouvert Circuit Ouvert

Figure 2-28: Circuit équivalent avec deux stubs en shunt
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L’admittance juste a la gauche du premier stub est:
Y, =G, +j'(Bc +Bl)

Ou Y. =G, + jB. est 'admittance de la charge et B, est la susceptance du premier stub. Apres

transformation a travers une longueur d d’une ligne de transmission, I’admittance juste a la droite
du second stub est:

G.+j-\B-+B, +Y -t
Y,=Y, —¢ .] ( " ) Equation 2-103
Y, + jt-(G. + jB. + jB,)

Out= tan(ﬂ -d ) . A ce point, la partie réelle de Y, doit étre égale a Y, ce qui nous donne:

1+¢> (Y =B.-t—B -t)
GCZ—GC'Y;' . +(0 C . 1 ) —
t t

0 Equation 2-104

En résolvant par rapport a G, nous obtenons:

G _vy 1+ ¢2 _[1+\/1_4t2 -(YD -B.-t—B 'f)2 Equation 2-105
c= +
2t

o' T~2 2
Y2 (1+47)
Puisque G est réelle, la quantité sous la racine carrée ne peut étre négative, d’ou:

4> -(Y, -B.-t—B, -t)’

0<
- Y2 (1467 )

<1 Equation 2-106

Ce qui implique que:

Equation 2-107

ce qui nous donne la plage des valeurs de G. qui peuvent étre adaptées pour une distance d
donnée. Une fois que d est fixée, la susceptance du premier stub peut étre déterminée a partir de

Y, +(1+£7)-G. ¥, -G.> -1

B =-B.+ ;

I’équation 2-104:
Equation 2-108
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Application des Lignes TEM a la Réalisation des Fonctions Passives

Par la suite, la susceptance du second stub se calcule a partir de la négative de la partie imaginaire de
I’équation 2-103:
2
:in-\/K)-Gc'(Hfz)—Gc 4G -7, Equation 2-109
G-t

B,

Les signes + des équations 2-108 et 2-109 correspondent a la méme solution. La longueur des stubs
en circuit ouvert est donnée par:

¢, = L ~tan™! (EJ Equation 2-110
Alors que la longueur des stubs en court-circuit est donnée par
- Y
Lo = -1 tan”!| 2= Equation 2-111
A 2z B

ou B=5B,,B, .
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2.4.4 Equivalences Série-Paralléle

RS
R, X, e
JX
X R, X, X
R =R, -(1+0*)= P S 1+sz -
s P
2
X, =R, (1+Q)=£ X, =R, Q2:RYQ
0 0 1+0
2 R
X _
szRs l:l-i-( Yj] Rs_ Rp 2
Xp
X
RP= = Rs:Xs _p_l
Xp
P s
XS
2 X R -R
R R ‘R _ _
X, =X, || =] = Xo=— =
’ X, X, 1+[Xp] ’
RP
R R
X, = = X =R, - |-2-1
R, | R
v s
R
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1,
g{ ¢ @ = wk.(,
R, <
T
Ry
| ‘L Xs
{
R, % %6. <
;%\QSI
Res_Rp . Rs- R . _ A&
5 " (ff)?-- - = ,S s (WRG)2 T+ p?
| .. ,.___j___...-,,,‘ j,_..____.'___.u., T . o ,
)(S = 'Xb o )( |z -_757- - , —
,+(%)2 = s uw_‘;’a?)a T wg, (Haf_,)
)(;, = ¢ ’ - f?, @

we, (o) T Ty
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-Q,-f,, [,-J Q/:) - ¢;+ (J-."a/:.)(:/ - @,4.(’*'?!}}5_,

Ka i+ 13‘ - ,] -
Ry o wi, Ca S0 Ca ¢, Cz
(1+0% ¢ - \/emm_, "_ ¢,
0, 2 R,
C:‘,: Cl (-‘-ﬂ_’) )
Ps Ralisp2~1 ' _ B
R,
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Ci= @
w R,
R, R2
(P - R.SRE : ng_: Rs;Rﬂ - ’49;2
Xs Rip | _J B Lo , )
(p°+1) (g (0;"’:”) Wi
. ng_: R, Ra - R, Ry wCa - R RewCac,
Ros (1+92) 14024 R pwCa < (1442)4 wWR(, ;0
w;
XP;_: _ WR;RJ-CJ- | - WL[
(H@9+Q&;
<,
( L+¢|1)+ EEZEg
<,
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Xer X,
| R
x 1
CzIson

DEVICE To
BE MATCHED

DEVICE TO
BE MATCHED

DEVICE TO BE
MATCHED

NETWORK C,

FIGURE 2 — NETWORK B FIGURE 3
To ¢onvert a parallel resistance and reactance combina- Th_sol\;gml:
tion to series:
R 1. SelectaQ
P
R_ = -
P mpxy? Xp1 = X out
R Xoy = @Ry
_ P
a7 5 1
X~n = R
C2 L RL - ﬁl
Toconvert a series resi and react;
to paraliel:
2 ¥ra = Xey* %’
Ry = R‘[I + (x!/na) ]
R
P
X, = i
L 4 To solve network CZ:
To solve network A: 1. SelectaQ
1. Belecta @ 2. L, t6 not nged in this netwark
Tpa = Wy + Xt Xep - @R,
¥ep = ARy, R 1
LB/ANB/Q) B Yoz PLyE TR, .
Xey = q-A
R,R
R, (1+ &) ) ( 1 L)
1 X + +
where A = [—--R:—] -1 2 xCl x;a xCoui
B - Rl a ¢Q’) To solve hetwork D:
i. BSelectaQ
To solve natwork B: x ®RQ
= +
1 Selectagq 1= B+ X
X,=R B
Xop = RI/Q 12 L

- 'L Xoy = + “"&§+8D
Xes -RLJE!_—‘—" DBy

where A = R (1+Qf)
x. o Byt RR Xeg)

LUUEa B-y(r)-t

DEVICE TO
BE MATCHED

FIGURE 4 — NETWORK D
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2.4.5 Facteur de Qualité sur Abaque de Smith

1+T

Z=r+jx=—-% I'=u+jv
1-T
l+u+jy I—u)+jv  1-u’—v? . 2v
= - . = 2 2+J' 2 2
l—u—jv (I-w+jv (1-u) +v (1—u)’ +v

. l—u? —?
(l—u)2 +v?

55/57
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2.4.6 Critére de Bode-Fano

Y

,_’ Réseau .ro 1 .
d’adaptation L In——-do<——
sans perte ¢ R 0 |F(a)] RC

Figure 2-29: Critére de Bode-Fano pour un circuit RC parallele

’ Réseau_ R . 1 ,
d'adaptation IO lnm do<r-o, -RC
@

sans perte
T C

Figure 2-30: Cirtére de Bode-Fano pour un circuit RC série

Réseau 1 s
d’adaptation L R roln—-da) 0 b
sans perte 0 |F(a)] R

Figure 2-31: Critére de Bode-Fano pour un circuit RL paralléle

,_’ Réseau R
d’adaptation I: In m -dw < ﬁL—R
w

sans perte

Figure 2-32: Critere de Bode-Fano pour un circuit RL série
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— Ay —>

Figure 2-33: Illustration du critere de Bode-Fano
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5 Meéthodes de Conception et de Réalisation de Blocs Fonctionnels

5.1 Graphes de Fluence

1- Chaque variable est désignée par un nceud.
2- Les parametres S et les coefficients de réflexion sont représentés par des branches.
3- Les branches partent d’un nceud indépendant vers un nceud dépendant. Les variables

associées aux nceuds indépendants correspondent aux ondes incidentes, alors que les
variables associées aux nceuds dépendants correspondent aux ondes réfléchies.

4- Un nceud correspond a la somme de toutes les branches qui y entrent.

La fonction de transfert d’un nceud dépendant & un nceud indépendant s’obtient en appliquant la
regle de Mason:

B -2+ 32" -+ B =S L) + S 22) - |+ ..

Equation 5-1

1-> L)+ > L(2)- > L(3)+...

sont les différents chemins reliant le noeud indépendant au noeud dépendant don’t on

désire calculer la fonction de transfert. La valeur d’un chemin correspond au produit
de toutes les branches le long de ce chemin.

correspond a la somme de toutes les boucles de premier ordre. Une boucle de

premier ordre correspond au produit des branches définissant un chemin fermé, en
suivant le sens des fleches.

correspond a la somme de toutes les boucles de second ordre. Une boucle de second

ordre correspond au produit de deux boucles de premier ordre ne se touchant pas.
correspond a la somme de toutes les boucles de troisiéme ordre. Une boucle de
troisiéme ordre correspond au produit de trois boucles de premier ordre ne se

touchant pas.

correspond a la somme des boucles de premier ordre qui ne touchent pas au chemin
P.

correspond a la somme des boucles de second ordre qui ne touchent pas au chemin P .
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a,
o o > o
S21
\ 4 Sl] S22 A
SIZ
Q < Q 4, Qa,
bl
blen'a1+S17'a7 b’)=S71'a1+S77'a7
Figure 5-1: Graphes de fluences associés aux parameétres S
Uy b,
—0 > o
SZl
Sll S12
S, S, Ne— Y S, Sy, A
SlZ
+—0 < Q
b, a,

TV

s 1 g
I o > o—>
g
Z -
+ ag
)ES v, _, &S I's 4
H¥1
a

Figure 5-2: Graphe de fluence de la source
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b.=T.-a,
Ou:
b=Ve )
c Zo
=ZC_ZO
C
Zo+Z,
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|:S11
S

Sm}
2

a, S, b,
Q >
T, noS, T,
<
b, Si a,

Figure 5-5: Graphe de fluence d’un circuit a deux ports

ﬂ: S11'(1_FC'S22)+S21‘FC'S12

bs 1_(811'FS+S22'FC+S21'Fc'Slz'FS)+S1|'rs'Szz'Fc
a, _ 1-S,, T,

bs 1_(S11'FS+S22'FC+S21'FC'Slz'rs)"'Su'Fs'Szz'rc
b_2: S21

bs 1_(S1l'rs+S22'FC+S21'FC'S12'FS)+S11'FS'Szz'rc
4 _ Sy -Te

bs 1_(S11'FS+S22'rc+S21'FC'S12'FS)+S11'rs'Szz'rc
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Equation 5-2

Equation 5-3

Equation 5-4

Equation 5-5



5.2 D finitions de Gain en Puissance

Ppg P, Transistor P
VA
—O —O
Réseau S S Réseau
Vg d’Adaptation —> 1 12 —|  d'Adaptation
d’entrée — S 21 S 2 — de sortie
!/ !
I AYY S Te
bS
e, > >
Sy
L S Sy Le
b, A a,
v mn e < ’_..;.
PDG PE PDS PC

Figure 5-6: Définition des gains

Puissance disponible du générateur
Puissance d’entrée dans le réseau
Puissance disponible a la sortie du réseau

Puissance délivrée dans la charge

Coefficient de réflexion a I’entrée du réseau lorsque sa sortie est terminée dans I',

Coefficient de réflexion a la sortie du réseau lorsque son entrée est terminée dans I'

5-6



' +S12'S21'FC

S, =8
11 11 1 N S22 'FC
' S,:S,,-T
Szz — S22 + 12 21 S
1-8,,- T
Gain Transducique = _ Puissance délivrée a la charge
Puissance disponible au générateur
1_|FS|2 2 1_|FC|2 1_|FS|2 2
= : 2.|521| . 2:1 S 1“2'|S21| . '
‘I—Sn-FS |1—Szz-l"c| | R s| ‘I—S22 I
Gain Opérant = Puissance délivrée a la charge
P Puissance d’entrée
1 > 1= |FC|2
Gp=——17" |S21| ﬁ
1-1S,, | —Su- C|
Gain Disponible = Puissance disponible a la sortie
Puissance disponible au générateur
1T ) 1
4= 2 '|Szl| ' 2
-8, Iyl 1-ls,,

5-7

Equation 5-6

Equation 5-7

Equation 5-8

Equation 5-9

Equation 5-10



5.3 Unilat ralit

Gain Transducique unilatérale

1-|r,
Gy =Gy 5,,=0 Zﬁwsﬂr.
1nLs
) )
GS Go
1
Gsaax = Gs =S, 1—|S |2
11
1
G = e = {5 7
22
1 2 1
S N P S
TU ,MAX 1—|S11|2 | 21| 1—|S22|2

Figure d’unilatéralité

L G __1
(1+U)  Guau (1=U)

Ou

_ |S11 'Szz 'Slz 'S21|

7 (1_|S11|2)' (1_|Szz|2)

1| |’

7
GC

1-s,,-r|
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Equation 5-11

Equation 5-12

Equation 5-13

Equation 5-14

Equation 5-15

Equation 5-16



5.4 Concept de Stabilit

5.4.1 Cercle de Stabilité de Sortie

!
s,

<1 pour |FC| <1

Les valeurs de I'. qui produisent |S|, | =1 se retrouvent sur un cercle de rayon r. et de centre C,
sur I’abaque de Smith:

S-S
rC — 122 21 5

|Szz| - |A| Equation 5-17

Ck‘zzcszz_;x'sn:)

[S22[ —[]
ou
A:Sll 'S22_S12 'S21 Equation 5-18

Pour déterminer si c’est I’intérieur ou I’extérieur du cercle qui représente la région stable, c’est a dire

la région qui correspond 4 |S,, [ <1 , il faut considérer |S,,|. Si |S,,|<1 alors le centre de I’abaque se

trouve dans la région stable. Si |S11| >1 , alors le centre de 1’abaque se trouve dans la région

instable.

Région Région
d'instabilité 7 d'inatabilite
. i

' /,
// ; Ju / LJ
=4 Cy "1‘:1 % L -_“‘\\\\(.IFL|= |

-5 -

Figure 5-7: Exemple de cercle de stabilité de sortie
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5.4.2 Cercle de Stabilit d’Entr e

!

S22

<1 pour M| <1

!

Les valeurs de I'y qui produisent |S,, | =1 se retrouvent sur un cercle de rayon r; et de centre Cg

sur I’abaque de Smith:

o= Sip 8y
s

e 12 A2
|S11| - |A| Equation 5-19

Pour déterminer si c’est I’intérieur ou ’extérieur du cercle qui représente la région stable, c’est a dire

!
la région qui correspond a |S,,

<1, il faut considérer |Szz| . Si |S22| <1 alors le centre de 1’abaque

se trouve dans la région stable. Si |S22| >1 , alors le centre de 1’abaque se trouve dans la région
instable.

NE710.84
Vpg=3 V, Ipg=10 mA

Figure 5-8: Cercles de stabilité
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5.4.3 Stabilité Inconditionnelle

’ ’
Un réseau est inconditionnellement stable si |, S5,

<1 pour |[|<1 et

<1 pour [[|<1 . Les

conditions nécessaires et suffisantes pour une stabilité inconditionnelle sont:

K =

1_|S11|2 _|S22|2 JF|A|2 o1

2'|512 '521| Equation 5-20
B, =1+|S,|” =S| —|A] >0

Un deuxiéme ensemble équivalent de conditions est:

K >1
Equation 5-21
{|A| = |S11 Sy =8, 'S21| <1
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5.5 Cercles de Gain Constant

5.5.1 Cercles de Gain Opérant

2
Gy =[S -, Equation 5-22
ou
2
1- |Fc| Equation 5-23
gy

IR TR AN N EING) EO S| el
ou

Cz :Szz _A'Sn*

&g, 'Cz*
L+g, (S, ~[a])

Centre =

Equation 5-24

\/ll_z'K'|Slz'S21|'gp +|Slz'S21|2 'gpzj
e, (sl -1af°)

Rayon =

(K _JK? 1) Equation 5-25
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Région interdite

NE710¢.84
Vpg=3 V, Ipg=10 mA
f=4,2 GHz

Figure 5-9: Cercles de gain opérant constant

5.5.2 Cercles de Gain Disponible
2

G, :|S21| 84

ou

1_|FS|2
g4 = P 2 2 2
=[S, +[Ts [ (S0, = A )2 Relr; - €}

Cl :Sll_A'Szz*
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Equation 5-26

Equation 5-27



*

84 'Cl
I+g, '(‘Sn|2 _|A|2)

Centre =

\/[1—2.K.|S12 Syl +|Sp Sl -gf}

1,1l -[aF)

Rayon =

N

N
) \\ Ralion interdite-
N “ L
.

P

| g ¥,

Figure 5-10: Cercles de gain disponible constant
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Equation 5-28

' NET10.84

Vps=3 ¥, Ipg=~10 mA
f=4.2 GHz



5.6 Adaptation Simultan e Entr e-Sortie

2-C,
LBt B, —4-|c,[
Mc 2-C,

ou

2

B =1+|S,|” —|S,| —|A|

B, =1+|S,.]" —|s,,|” —|A

Equation 5-29

£

C=58,-4A-5,

*

Cz :Su_A'Sll

Si |[K|>1 et B, > 0 alors on prend le signe -, sinon on prend le signe +.
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5.7 Gain Stable Maximal
D'apres les équations 5-8 et 5-20, on peut démontrer que

_ M ) Equation 5-30

G = (K— K2—1)
T ,MAX |S12|

La valeur de G, ,,, lorsque K —1 , devient alors ce qui est définie comme le gain maximum

stable:

_ _ISal
Gse = GT,MAX‘KZI = |S | Equation 5-31
12

Ce gain peut étre utilis¢ comme une valeur limite qui peut tre atteinte dans un cas d'un transistor
conditionnellement stable (K <1), a condition qu'il soit stabilisé par addition d'une résistance de
sorte que le coefficient de stabilité¢ devienne unitaire.

La variation des différents gains d'un transistor en fréquence est illustrée ci-dessous.

NEC 137 chip at
Vg =40V
lpg = IO mA

15

Gain {dB)

10

L1 1
1 2 4 6 8 10 0 40 60 80

[IGH2)

Figure 5-11: Différents gains d'un transistor
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5.8 Facteur de Bruit

Le role primordial d'un amplificateur faible bruit est d'améliorer le bilan du systéme au niveau
rapport signal a bruit. Dans un quadrip6le actif (un transistor a effet de champ ou un transistor
bipolaire), les sources de bruit internes produiront la puissance de bruit a la sortie. Cette puissance
s'ajoutera au bruit provenant de sources extérieures (bruit d'antenne, bruit d'impédance du
générateur) et amplifié par le quadripodle.

Afin de pouvoir séparer les sources extérieures et intérieures, on défini le bruit généré par le
transistor en termes de source de bruit équivalente placée a l'entrée du dispositif et associée a un
quadripOle sans bruit ayant le méme gain (le gain disponible), G, . Alors le bruit total disponible a

la sortie N s'écrit:

N,=G, N, +N, Equation 5-32

Ou N, est le bruit des sources extérieures et N, est le bruit ajouté.

N =k-T -B Equation 5-33

N,=k-T,-G,-B Equation 5-34

Ou k est la constante de Boltzmann, 7, est la température standard (290K), B est la largeur de
bande de l'amplificateur, et 7, est la température effective de la source dont le bruit amplifié par le
quadripdle est égal au bruit ajouté.

On défini le facteur de bruit du quadripole comme étant le rapport de deux rapports de signal sur
bruit, celui a I'entrée et celui a la sortie:

N, Equation 5-35

Le facteur de bruit est une mesure de dégradation du rapport signal a bruit apres le passage par le
quadripdle. L'expression 5-35 peut €tre exprimée comme suit en faisait appel aux équations 5-33 et
5-34:

poFLBG N, T Equation 5-36
kT BG, T

o
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La mesure du facteur de bruit est d'importance fondamentale dans la caractérisation de bruit. La
plupart des méthodes de mesure sont basées sur la mesure de puissance de bruit de sortie en utilisant
un détecteur de puissance a une largeur de bande de bruit connue et une source de bruit de sortie
aussi connue.

Afin de séparer le bruit ajouté du gain du quadrip6le, deux mesures a des niveaux d'entrée différents
sont nécessaires. Ainsi, les techniques modernes des instruments de mesure sont congues de maniére
a pouvoir commuter la source de bruit entre deux états différents. La figure ci-dessous illustre ce
principe ou la source est commutée entre deux niveaux de bruit correspondant aux températures 7,

et T, respectivement.

puT*) e

T; Z, ' puissance

TZ Zo
Frr;

) Device under test.

Figure 5-12: Mesure du Facteur de Bruit

Les deux niveaux de bruit correspondant sont:
N, =kT,BG,+N, Equation 5-38

N, =kT,BG,+N, Equation 5-37

En utilisant ces deux derniéres équations avec l'expression 5-36, nous avons:

N2 _Nl

=2 L Equati -
A kB-(T2 —Tl) quation 5-39

N,=N, - L -(N2 —N1) Equation 5-40
Tz _Tl

T. N Equation 5-41
F=|-2-1] /
(Tl J (Nz_N1)
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L'expression 5-41 est valable indépendamment de I'adaptation du détecteur parce que N, et N,
varient de la méme fagon en fonction de la désadaptation.

Il est utile d'évaluer le facteur de bruit d'un quadripdle passif (ayant seulement des sources de bruit
thermique, c'est-a-dire résistives) en utilisant 1'équation 5-36. Dans ce cas spécifique, le bruit ajouté
est:

N, =kT B-kT BG,

Et

F=— Equation 5-42

Si le quadripole est sans perte (purement réactif), nous avons G, =1 et par conséquent F' =1 .

En 1956, Rothe et Dahlke ont démontré que le facteur de bruit d'un quadripdle actif change en
fonction de l'impédance du générateur. Cette dépendance est caractérisée par les parameétres
suivants:

~

F=F_, + (’;” e —Ym|2 r, = Z” Equation 5-43
G o

Ou Y, est l'admittance du générateur, G, est la conductance du générateur et F_, est la valeur
minimum du facteur de bruit.

Y est l'admittance du générateur qui correspond a F =F,, et R, est le paramétre (appelé

résistance de bruit) qui quantifie la sensibilité du facteur de bruit a la variation de l'admittance du
générateur autour de la valeur optimum.

Les quatre parametres de bruit sont fonction de la fréquence, de la température et du point de
polarisation du transistor. Une fois déterminés, ces parametres permettent d'évaluer le facteur de
bruit du transistor dans chaque condition d'adaptation du quadripdle a son entrée. Il est important de
souligner que seule l'adaptation d'entrée affecte la figure de bruit du quadripdle. L'adaptation de
sortie affectera le gain du quadripdle, mais pas sa figure de bruit.

L'équation 5-43 peut également s'écrire en fonction des coefficients de réflexion:

Y, -Y, Y,-Y

— F,n: o m B 1
C Y, Y, Y, +Y, =7
|FG_Fm|2

Equation 5-44

F=F_+4-R .Y -
T e )

19



Une méthode générale pour déterminer F

min

R,etl,

a) Afin de mesurer F ., on place des synthonisateurs a faibles pertes a l'entrée et a la sortie du

transistor. Le synthonisateur d'entrée est accordé¢ de fagon a obtenir le minimum de bruit,
alors que le synthonisateur de sortie est synthonisé¢ de fagon a maximiser le gain.

b) Le synthonisateur d'entrée est déconnecté puis mesuré sur un analyseur de réseau de fagon a
déterminer I',,

C) Afin de trouver R, , le transistor est directement reli¢ a la source a l'entrée sans le
synthonisateur (I'; =0), et le facteur £, de bruit est mesurée. On calcule alors R, a partir
de 1'équation suivante:

1 |1 +T | Equation 5-45
AT,

Souvent, on fait plusieurs mesures de F, a des valeurs de I'; différentes et les paramétres de bruit
sont déterminés par un algorithme qui assure un meilleur lissage.

Il faut mentionner que F,

min

Equation 5-46

Sont deux quantités invariables par rapport a une transformation au travers d'un quadripole
réciproque réactif mis en cascade avec le transistor. En outre, F, est invariable par rapport a
I'électrode commune.

Similairement, la température effective de bruit peut €tre exprimée en fonction de 1'admittance du
générateur:

Equation 5-47

Te = T'e,min
G
Ou
T, in = (Fry —1)-T, Equation 5-48

Pour que le quadripdle soit physique, les valeurs mesurées de F,. et N doivent satisfaire I'inégalité
suivante:

F. <1+4-N-T, Equation 5-49
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Remarquons que l'adaptation d'un transistor au minimum de facteur de bruit se solde généralement
par un coefficient de réflexion assez important a I'entrée. Afin de réduire la réflexion, on peut placer
un isolateur a I’entrée, utiliser une configuration balancée, ou encore appliquer une faible contre-
réaction réactive sur la source.

Facteur de bruit d'une cascade de quadripdles

Dans les systémes de communications, le gain demandé¢ d'un préamplificateur faible bruit doit étre
souvent obtenu en cascadant plusieurs étages d'amplification. Cette situation est illustrée ci-dessous:

k-rg' sz?. l"TéN
KTo Lr F, L F2 P KTeGrgit Nay,
—  e— - — — G —0
GA| GA—E— Ay

Figure 5-13: Amplificateurs en cascade

Le gain total de la chaine est évidemment donné par:

G,.. =G, Gpoin Gy Equation 5-50

A,tot
Quant au facteur de bruit de cette chaine, elle est donnée par:

F, -1 F, -1 F, -1
F,, 2 o -
GA1 GA] ’ GA2 GAI ' GAz RS GAN—I

Equation 5-51

De méme, la température de bruit effective d'une cascade de quadripdles est:

Te,tot = Tel + Tez + TQ3 +...+ T;N Equation 5-52
GA] GAI'GAZ GAI‘GAZ."'.GAN—I

I1 faut remarquer que chaque valeur de F, , G, et T, dans ces équations s'applique 1'impédance de

générateur qui correspond a l'impédance de sortie de 1'étage précédent. Ceci est due au fait que le
facteur de bruit, ainsi que 7, et G, sont des fonctions de 1'impédance de générateur.

Nous pouvons constater a partir de ces équations que le premier étage peut déterminer le facteur de
bruit global d'une cascade, a condition que son gain soit suffisamment ¢levé. Cette propriété
implique le probléme suivant: comment constituer la cascade de facon a obtenir la meilleure figure
de bruit possible. La réponse se trouve dans un parametre, un facteur de mérite qui caractérise le
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quadripoOle de maniere absolue, et non pas en fonction de I'étage suivant. Ce parametre est appelé la

mesure de bruit.

Mesure de bruit

Afin d'introduire le concept de mesure de bruit, nous allons analyser le facteur de bruit de deux

amplificateurs en cascade, comme illustré ci-dessous.

k-‘—o- F" . Fg_
GA, G"i
k7o
--.-._‘ F?. F, .
Gﬁz G",

Figure 5-14: Mesure de bruit

Le probléme est énoncé de la facon suivante: Si le gain disponible et le facteur de bruit de chaque
amplificateur est indépendant de sa place dans la cascade, laquelle des deux configurations offre le

meilleur facteur de bruit de 'ensemble ?

Considérons le bruit total des deux configurations respectives:

F12:F1+

F,,=F+

Al A2

Sinous souhaitons £}, < F,, , alors

F -1 F -1
(F-1)-—L—<(F-1)-2
Al GA2
Ou
F -1 F, -1
T
GAI GAZ
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Cette équation implique que dans une cascade d'amplificateurs ou les étages au début de la chaine
sont critiques pour le bruit de l'ensemble, le meilleur amplificateur a placer en téte n'est pas

nécessairement celui ayant le plus faible facteur de bruit, mais plutot celui ayant la plus faible
mesure de bruit.

Equation 5-54

Pratiquement, M peut étre approchée dans une cascade d'amplificateurs identiques:

F-1 F-1 F-1
F. . y=F+ + et
’ 4 G, G,
) F-1
o —1= jlvl_r{go(ﬂot,w - 1) = 1 Equation 5-55
1_
G,
Ou encore
F-G -1 Equation 5-56
F. =1+M-= L 4

tot,0

G, -1

La valeur minimale de mesure de bruit M . dépend du compromis entre le facteur de bruit et le
gain associé. En effet, les conditions de polarisation et d'adaptation qui permettent d'obtenir le
meilleur facteur de bruit sont souvent différentes de celles qui donnent le gain le plus ¢levé. Cette
situation est illustrée ci-dessous dans le cas d'un transistor a effet de champ a l'arsenure de gallium,
en fonction de la polarisation. Dans ce cas, on polarise le transistor entre 10% et 15% de 7, afin
d'obtenir le bruit le plus faible.

Fnin (dB), 10Log(1+M)

—
Tv.f j‘ g
E 20

& &, 2

2 B o]

2 = 15 @

€ 23} @

g Q 10.5

T O T m

d P2 o

e

2 3 ds

¢4 O1

£ &

N S ] '] ¥ ¥ L} L I 1] L | 3 1
0 0,5 10

courant drain normalisé lps/lpss

Figure 5-15: Polarisation en faible bruit
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La mesure de bruit minimum posséde une propriété trés intéressante, en ce qu'elle est indépendante
de la contre-réaction réactive:

M. . = min Equation 5-57

En utilisant une combinaison appropriée de contre-réaction et de charge, on peut obtenir la
condition:

r,=5, =S, Equation 5-58

Qui correspond a une adaptation parfaite de I'amplificateur a l'entrée.
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5.9 Cercles de Facteur de Bruit Constant

Afin de trouver le meilleur compromis entre le facteur de bruit et le gain associé, nous utilisons la
technique des cercles a bruit constant. Cette technique est surtout trés utile dans la conception des
amplificateurs large bande.

En définissant pour F = F; :

Equation 5-59

11 o ) S ol
=(F-F ) =
Nz ( i mm) 4'Rn'Ya 1_|1_‘G|2

Ou F, > F,

i min
De cette équation, on obtient:

2
- N +N, '(1 —[L.| ) Equation 5-60

N T ey

Cette dernicre équation définie un cercle ayant un centre C,. et un rayon r, comme suit:

_ L Equation 5-61
T1+N,
N>+ N, (1-C, [
- :\/ 7 ( " ) Equation 5-62
" 1+ N,

Remarquons que pour N, =0 (F, =F,; ), nous avons C, =I", et r. =0 . Les centres des cercles
qui correspondent a F, > F . sont localisés sur le segment qui relie I',, et le centre de l'abaque de
Smith (I'; =0).

La Figure ci-dessous montre un exemple de cercles a bruit constant d'un transistor a effet de champ.
Les cercles de gain disponible constant y sont également illustrés, démontrant ainsi le compromis
entre le facteur de bruit et le gain disponible dans le choix du coefficient de réflexion a l'entrée.
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IMPEDAMNCE OR ACMITTANCE COORDIMATES

Figure 5-16: Cercles de bruit constant

En résumé,

1) Le facteur de bruit d'un transistor atteint une valeur minimum F . pour une valeur
particulére de coefficient de réflexion au générateur I, .

2) L'adaptation d'un transistor au minimum de facteur de bruit ne corresponds pas
nécessairement aux conditions d'adaptation pour le gain maximum.

3) L'application d'une contre-réaction réactive peut améliorer le coefficient de réflexion a
l'entrée en conservant la mesure de bruit minimum M . .

4) Les cercles a bruit constant et les cercles de gain disponible permettent de sélectionner le

meilleur compromis entre le gain et le bruit.
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5.10 Polarisation DC

Amplifier Power
Figure How characteristics supply used
(@)
o Low noise Bipolar
High gain ’
Vp=5V App'VVVG' High g ower Minimum source
Ve=-2V then Vo | igh efficiency inductance
(b)
Apply Vs, same as (a Positiv
]_: then Vp [ @l sitve sueely
Vp=7V Vo I
Vs=2V Vs
Apply Vs, same as (a Negative su
then Vg [ @ o9 el
(©)
o Low noise Unipolar,
High gain incorporating Rg
Apply V, High power automatic
'] Lower efficiency transient
Gain easily adjusted protection
V=7V = by varying Rs
Vs=2V
= IpsAs
(d) o
o
Negative unipolar,
Re= Apply Vg [same as (a)] incorporating Ag
| ' Vg=-7V
I Vg=-5V
L = -IpsAs

Figure 5-17: Polarisation DC
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5.11 Amplificateur Large Bande

Le processus de conception des amplificateurs peut étre représenté schématiquement comme suit:

Analyze Cthe
ampliftinr
specificatan

Select the FET |

and evsluate Select
: Lta capadtlicy Amplifler
t0 satiasry Configuration

requirements

]

Casacading: ye3/no

One-scage 1
slngle~ended Baianced Listriouted
anplifier

Configuration

Multi-scage

s«lect amatening principle Physlaal

reallzabn{licy

Check physical reallizabilicy

4
] lls.lcc: tecnnology: hybrid (chi), packaged dev.ce) donolitnic.,

olxed

Figure 5-18: Conception des amplificateurs hyperfréquences

Ce processus contient essentiellement trois étapes critiques qui sont d'une importance primordiale
pour les parametres et le colt:

o La sélection du transistor,

o Le choix du principe d'adaptation et de la topologie du circuit,

o Le choix de la technologies de fabrication.

Malheureusement, ces étapes ne sont pas indépendantes, et il n'existe pas de solution unique pour un

probléme donné. Le concepteur doit faire appel a I'analyse par ordinateur et ceci de fagon interactive
et itérative, afin de trouver lemeilleur compromis.
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La conception d'un amplificateur hyperfréquence, et surtout d'un amplificateur large bande, est un
processus complexe qui fait appel non seulement aux méthodes de synthése des circuits d'adaptation
d'impédance et aux techniques de fabrication des circuits hyperfréquences, mais également aux
connaissances de la physique des composants.

Le gain d'un transistor diminue typiquement a un taux de 6dB par octave, et son bruit croit avec la
fréquence.

Afin d'obtenir un étage d'amplificateur a gain plat et a faible bruit, et également assurer de faibles
valeurs pour les coefficients de réflexion a l'entrée et a la sortie, le transistor doit étre inséré entre les
impédances de source et de charge adéquates. Ces terminaisons sont réalisées a l'aide de circuits
'adaptation appelés aussi égalisateurs ou compensateurs. Le probléme de synthése des égalisateurs
est un probléme complexe qui implique les problémes d'adaptation large bande, de transformation
d'impédance, de compensation de la chute du gain du transistor en fonction de la fréquence, et de
stabilité.

Le concepteur a a sa disposition plusieurs principes d'adaptation:

L'adaptation réactive,

La contre-réaction,
L'adaptation résistive,
L'adaptation par circuits actifs,
L'amplification distribuée.

0000 D

Les configurations des amplificateurs utilisant ces principes sont illustrées ci-dessous et leurs
parametres résumés au Tableau 5-1.

Souvent, les exigences pour le gain plat, le facteur de bruit et le taus d'onde stationnaire aux acces ne
peuvent étre satisfaites simultanément, et le concepteur doit accepter un compromis entre différentes
caractéristiques. Dans ce but, il peut soit choisir un seul principe d'adaptation parmi ceux
mentionnés, soit les appliquer selon certaines combinaisons, comme par exemple la contre-réaction
résistive parallele combinée avec 'adaptation réactive.

Afin d'obtenir le gain demandé, le concepteur doit souvent utiliser plusieurs transistors. Ces
transistors peuvent étre combinés en amplificateurs multiplicatifs ou additifs (distribués). Les
amplificateurs multiplicatifs sont réalisés par la mise des transistors en cascade a l'aide des circuits
d'adaptation intermédiaires (inter-stage) ou encore sous forme de modules d'amplificateur adaptés.
Ces derniers, grace a leur faible taux d'onde stationnaire aux acces, peuvent étre placés en cascade
sans dégradation appréciable des caractéristiques. Les modules peuvent avoir une configuration
non-équilibrée (single-ended) ou équilibrée (balanced).
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ADAPTATION REACTIVE

souncs INPYUT outpur | L LoAD
Z, MATCHING MATCHING 2
NETWORK NETWORK °
Eq

CONTRE REACTION
PUECRACK smLgn

ADAPTATION ACTIVE

cG cs CcD
ﬁ P —
L J
INPUT R, Rz "QUTPUT

AMPLIPICATEUR Z,.l, Z,la Zala Zala Zylo
DISTRIBUE -——

Orain line SUPUT

terminating

mm-nc.g ! i\@‘ f

L | m— -

Gate line
lerminating
Impedance

INPUT Zg.ll 2g.|' Zg.l' z'.[' Z..h

Figure 5-19: Principes d'adaptation d'impédance
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Table 5-1: Caractéristiques des différents amplificateurs

Amplificateurs Multiplicatifs Amplificateurs
Additifs
Principe Réactif Contre- Réseaux avec | Actif Distribué
d'adaptation réaction pertes
Largeur de | Etroite a Large | Multi-octave
bande
Gain par étage | Haut a faible | faible faible Tres faible a | faible
dépendemment faible
de la largeur
de bande
Facteur de | Trés faible a | Moyen a élevé | Elevé Moyen a élevé | Elevé
bruit faible
Adaptation Mauvaise Passable a | Passable a | Tres bonne Bonne
d'entrée bonne bonne
Adaptation de | Passable a | Bonne Bonne Trés bonne Bonne
sortie faible
Fréquence 1260 GHz 0.1218GHz |0.1a18GHz |0.1al10GHz |1a40GHz
d'opération
Technologie Hybride Hybride  ou | Hybride  ou | Monolithique | Hybride,
monolithique | monolithique monolithique
de préférence
Applications | Faible  bruit | Passe-bas ou | Passe-bas ou | Passe-bas  a | Trés  grande
bande passe-bande a | passe-bande a | tres grande | largeur de
passante, Haut | tres grande | trés grande | largeur de | bande
gain a largeur | largeur de | largeur de | bande
de bande | bande bande
moyenne  ou
élevée

La configuration équilibrée utilise deux amplificateurs combinés avec deux coupleurs hybride 90° de
3dB. Elle permet d'obtenir de bons taux d'onde stationnaire a l'entrée et a la sortie méme si les
amplificateurs ont des T.O.S ¢élevés.

Les isolateurs peuvent aussi étre utilisés pour assurer une bonne mise en cascade de plusieurs étages.
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Figure 5-20: Autres configurations d'amplificateurs
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5.12 Amplificateur de Puissance

Pout (dBm) |
Pr ______JfE _____
Dynamic range
(DR)

Po,mds — ——~% Tt T —~~7 ;‘

I

| | -

Pimds PN dB Py (dBm)

Figure 5-21: Caractéristique large signal en gain

Dans la région linéaire:
G, = % G, (dB) = P,(dBm)— P,(dBm) Equation 5-63
E

En compression:

P
Grup = ;‘dﬁ’ G,.5(dB)= Py, ,;(dBm)— P, (dBm) Equation 5-64
E

Niveau de bruit thermique:

P, =kTB-G,-F Equation 5-65

Ou k est la constante de Boltzmann, 7' est la température absolue, B est la largeur de bande, G, le
gain linéaire de l'amplificateur et /' son facteur de bruit.

A T =290K , hous avons:

P, ,.us(dBm) = ~174dBm +10-log,,(B)+ F(dB)+ G ,(dB) Equation 5-66

La plage dynamique a la sortie est alors:

DR(dB)= P, ,,(dBm)- P ,,.(dBm) Equation 5-67
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Output power

f(GHz) P4 Gp
19 dBm 13dB

6 18 dBm 12dB
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10 17 dBm 8dB
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Figure 5-22: Adaptation d’impédance large signal
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Figure 5-24: Classe B Push-Pull
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Figure 5-27: Point d’interception de 3e ordre
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5.13 Amplificateur Deux Etages

Toutm I
I's Tinm
T2
T
P
Output
50 O Input J ';‘:;f;?ﬁ; . matching| g o
matching - network network b
+ netwark M N,
Vs Ng
Iineg Toure
Iing Tout
Figure 5-28: Amplificateur a deux étages
Gain élevé:
Ts = (FINJ) Uy = (FOUT,I) Lovrn = (FIN,Z) I, = (rour,z) Equation 5-68
Haute puissance:
I = (FIN,I) Uvar =T0p, Covr = (F[N’2 )* Iy =T, Equation 5-69

Ou I',,, et I',,, sont les coefficients de réflexion des charges pour une puissance de sortie
maximale.

Faible bruit:

FS = I_‘OPT,1 F]N,M = (FOUT,l )* 1—‘OUT,M = 1—‘OPT,Z FL = (FOUT,Z )* Equation 5-70

Ou I'y,;, et I'ypp , sont les coefficients de réflexion de sources pour un facteur de bruit minimal.
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5.14 Stabilisation d’un transistor
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Figure 5-29: Exemple de stabilisation d’un transistor
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Figure 5-31: Quatre possibilités de stabilisation
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6 Circuits Micro-rubans

6.1 Stub en Circuit Ouvert

—
I
|
l
- - o,
\\
= z, T Cy
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Figure 6-1: Stub en Circuit Ouvert



6.2 Interstice S rie

.Opposing ends

I
\ Coupled line

Feed line”

{a] Physical arrangement

L1
L7

¢ | &

{b) Lumped capacitive equivalent circuit

Figure 6-2: Interstice série

6.3 Mise Ia Masse

Microstrip

Short-circuiting
metalized hole

Figure 6-3: Mise a la masse



6.4 Coudes
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Figure 6-5: Coude compensé



6.5 Discontinuit en Largeur
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Figure 6-6: Discontinuité en largeur

6.6 Incision Transverse
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Figure 6-7: Incision transverse
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Figure 6-9: Jonction en T compensée



6.8 Jonction Asym trique
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Figure 6-10: Jonction asymétrique

6.9 Lignes Coupl es
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Figure 6-11: Lignes couplées



Chapitre 7

Eléments Passifs Hyperfréquences

7.1 Lignes Microruban

La ligne microruban est trés utilisée pour la fabrication de circuits hyperfréquences,
principalement parce qu’elle s’appréte bien a une fabrication par procédé photo-
lithographique, et également parce qu’elle permet une intégration simple des

composantes passives et actives par montage en surface.

Dans une ligne microruban, les lignes de champ sont surtout concentrées dans le
diélectrique entre la ligne métallisée et le plan de masse, bien qu’une faible portion se
retrouve ¢également dans 1’air au-dessus du substrat. Cela implique qu’une ligne

microruban ne puisse supporter un mode TEM pur, puisque la vitesse de phase des

champs TEM dans le diélectrique ¢/ \/Z differe de celle dans I’air.
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Figure 7.1: Ligne microruban

En réalité, les champs exacts d’une structure microruban correspondent a une onde TM-

TE dont ’analyse exacte dépasse le cadre de ce cours. Toutefois, dans la plupart des cas



pratiques, 1’épaisseur du diélectrique est électriquement suffisamment petite (d~<< A1) et

par conséquent les champs sont quasi-TEM, c’est-a-dire qu’ils correspondent au cas
statique. Par conséquent, on peut approximer la constante de propagation, la vitesse de
phase et ’'impédance caractéristique a I’aide de solutions statiques et quasi-statiques. La

vitesse de phase et la constante de propagation sont alors données par :

Equation 7-1

pB=p5, \/Z Equation 7-2

Ou

B, = 27 f :i—ﬂ- Equation 7-3
c

Et ¢, est la constante diélectrique effective de la ligne microruban. Puisque les lignes de

champ sont en partie dans le diélectrique et en partie dans 1’air, la constante di¢lectrique
effective prend une valeur intermédiaire entre 1 et la constante diélectrique du substrat

&

ro°

l<g, <¢,

La constante diélectrique effective &, dépend de I’épaisseur du substrat d et de la largeur

de la trace métallisée W. Elle peut étre approximée par 1’équation suivante :

g+l e -1 1

&, 5 + > . =
,1”2'41/

Equation 7-4



La constante di¢lectrique effective correspond a la constante diélectrique d’un milieu

homogene qui remplacerait les régions diélectriques et I’air de la structure microruban.

L’impédance caractéristique de la ligne peut étre approximée comme suit :

S ] wid<i
Je. \w 44
Z, = Equation 7-5
1207 Wid>1
Je. [W/d +1.393+0.667.In(W/d +1.444)]

Si maintenant nous voulons obtenir le rapport V% pour réaliser une ligne d’impédance

caractéristique Z,, I’équation suivante peut étre utilisée :

A
S W/d <2
w e’ =2 ,
g: ) 0.61 Equation 7-6
—.{13—1—111(23—1)Jr {ln(B 1)+039——H w/d>2
V4 .E, g,
Ou
:ZD. 8,,+1+6‘,.—1' 0.23+0.11
60\ 2 &+l g,
B 37x

2.2,.\Je,

L’atténuation dans la ligne microruban due aux pertes du diélectrique est :

k,.e .(¢,—1).tan(S N/
24[5 5—1

Ou tan (9) est la perte tangentielle du diélectrique.

Equation 7-7

a,;—

L’atténuation due aux pertes dans le conducteur est approximée par :



a =—" .N% Equation 7-8

ou

— a)'ﬂ/ 0 3 -
—4’ o Equation 7-9

R correspond a la résistivité de surface et o a la conductivité du matériau conducteur.

7.2 | ments localis s
Les ¢léments localisés se doivent d’étre treés petits par rapport a la longueur d’onde

(dimensions inférieures a %O) afin d’introduire un déphasage négligeable. La

technologie de couches minces (thin film) permet de réduire les dimensions de ces
¢léments en assurant leur fonctionnement localisé jusqu’au environ 12 GHz. Au-dela, des

modeles qui prennent en considération les effets parasites sont nécessaires.

7.2.1 Résistances
Les propriétés des résistances hyperfréquences sont les mémes que celles des résistances

basses fréquences : une bonne stabilité, un faible coefficient thermique de résistance et

une bonne capacité a dissiper la puissance.
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Figure 7.2 : Résistance a couche mince.



R =p =R . Equation 7-10

A
w=0 " tW W

Ou
p est la résistivité du matériau de la couche résistive en Qm
t est I’épaisseur de la couche résistive
| est la longueur de la trace
W est la largeur de la trace

R, est la résistance au carré en QQ

Si la longueur de la trace résistive devient importante par rapport a la longueur d’onde, il

faut alors tenir compte de la propagation :

Figure 7.3: Mod¢le distribué de résistance

7.2.2 Inductances
Les faibles valeurs d’inductance (inférieures a 2 nH) peuvent étre obtenues avec des

trongons de ligne microruban de haute impédance, avec des fils de thermo-compression

ou encore avec des rubans.



—J 7 jlj Jx
Z; = -
F X=2-7, -tan(B- 1)

Figure 7.4: Inductance réalisée avec une ligne microruban

Pour des valeurs plus ¢levées, on utilise des bobines ou des inductances spirales.

M =

Figure 7.5: Inductances spirales

A hautes fréquences, une inductance spirale peut étre représentée par un circuit

¢quivalent a éléments localisés :
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Figure 7.6: Circuit équivalent d’une inductance spirale

7.2.3 Condensateurs
Trois types de condensateurs sont principalement utilisés avec les circuits microruban, les

condensateurs puce céramique multicouche, les condensateurs métal-oxide-métal (mono-

couche) et les condensateurs inter-digitales.



Figure 7.8: Condensateur métal-oxide-métal
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Figure 7.9: Condensateur interdigital




