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Chapitre I

INTRODUCTION

INTRODUCTION
Ce cours intitulé Circuits Radio Télécom (CRT) a pour objectif de présenter les principes fon-

damentaux des fonctions électroniques couramment utilisées dans le domaine des télécommu-
nications. Ces fonctions électroniques peuvent être regroupées en quatre familles distinctes qui
sont :

– L’amplification
– Le mélange
– La génération de signaux
– Le filtrage

Les fonctions électroniques de ce quatres familles constituent les briques de base des parties
analogiques HF des systèmes de télécommunications.
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L’amplification
Concernant l’amplification, on distingue deux types d’amplificateurs :

– Les amplificateurs faible bruit (LNA : Low Noise Amplifier)
Ces amplificateurs sont utilisés à l’entrée des récepteurs. Ils permettent d’amplifier le signal
reçu par une antenne. Ils doivent être trés linéaires et présenter un gain important ainsi
qu’un facteur de bruit minimum.

– Les amplificateurs de puissance (SSPA : Solid State Power Amplifier)
Ces amplificateurs sont placés en sortie des émetteurs et permettent de fournir la puissance
nécessaire à l’antenne d’émission. Ces circuits doivent répondre à des critères de puissance,
de gain, de rendement et de linéarité en fonction de l’application visée.

Le mélange
Basiquement, un mélangeur (mixer) est un circuit permettant de réaliser l’opération de multi-

plication de deux signaux quelconques. Les mélangeurs permettent de réaliser des fonctions de
traitement du signal et trouvent de multiples applications :

– Conversion de fréquence (up-converter et down-converter)
– Modulateur et démodulateur DBLPS (Double Bande Latérale Porteuse Supprimée)
– Modulateur et démodulateur BPSK (Binary Phase Shift Keying)
– Modulateur et démodulateur IQ
– Comparateur de phase
– etc...

On peut les classer en deux grandes familles :

– Les mélangeurs passifs à base de diodes
– Les mélangeurs actifs à base de transistors
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La génération de signaux
Dans le domaine des télécommunications, les fréquences intermédiaires HF et les fréquences

porteuses microondes sont issues de sources sinusoïdales. Les critéres de qualité d’une source
sont entre autre sa stabilité et sa pureté spectrale (bruit de phase). La génération de signaux peut
être réalisée en utilisant divers circuits :

– Oscillateurs fixes (quartz, résonateur, circuit résonant ...)
– Oscillateurs variables (VCO : Voltage Controlled Oscillator)
– Boucle à verrouillage de phase (PLL : Phase Locked Loop)
– Synthétiseurs de fréquence
– Synthèse numérique directe (DDS : Direct Digital Synthesizer)

Le filtrage
On rencontre des filtres de fréquence dans tous les systèmes de télécommunications. Le filtrage

peut être numérique sur les signaux en bande de base (utilisation de DSP1) ou analogique pour
les signaux HF et microondes. Les techniques de filtrage sont multiples et la liste ci-après n’est
pas exhaustive :

– Filtres à quartz
– Filtres à ondes de surface (SAW)
– Filtres à résonateurs diélectrique
– Filtres à cavité résonante (guide d’onde)
– etc...
Dans cette version du cours, seront abordés les amplificateurs de puissance et les mélangeurs.

Ce cours présente des connaissances de base des circuits radio télécom et s’adresse à des étu-
diants de 2° année d’IUT GEII et de Licence Professionnelle Télécommunications.

1Digital Signal Processor
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Les ouvrages [1], [2], [3], [4], [5] permettront d’approfondir les notions de base abordées dans ce
cours et d’en aborder de nouvelles.



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents
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II.1 Introduction

Les transistors utilisés en HF et hyperfréquences sont, comme en basses fréquences, soit des
transistors bipolaires soit des transistors à effet de champ. De façon non exhaustive, voici quelques
repères concernant la technologie de ces composants, leurs applications et leurs domaines de fré-
quence.

Les transistors bipolaires
– Silicium (Si) :

Fréquence maximale d’utilisation : quelques GHz
Applications de puissance (amplificateurs stations de base) et trés fortes puissances (KW)
(radars , fonctionnement en impulsions)

– Arsémiure de Gallium (AsGa ou GaAs) :
Transistors HBT (Hétérojunction Bipolar Transistor), Fréquence maximale d’utilisation de
10 à 20 GHz
Applications de faible et moyenne puissances.
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Les transistors à effet de champ
– Silicium (Si) :

Fréquence maximale d’utilisation : quelques GHz
Applications de puissance (amplificateurs stations de base) et trés fortes puissances (MOS-
FET)

– Arsémiure de Gallium (AsGa) :
Transistors MESFET : 10 à 20 GHz
Transistors HEMT et PHEMT : >10 GHz
Applications de faible et moyenne puissances.

– Matériau grand gap : GaN (Nitrure de Gallium). Applications de puissance , technologies
nouvelles actuellement en développement.

Quelque soit le type de composant utilisé (bipolaire ou TEC), le fonctionnement de base (c.a.d
l’effet transistor fondamental) est identique à celui des composants utilisés dans le domaine des
basses fréquences. Ce qui complique significativement les schémas électriques et par conséquent
l’analyse des circuits en hautes fréquences, ce sont :

– d’une part les éléments parasites intrinsèques au composant qui ne sont plus négligeables
en HF (capacités)

– d’autre part les éléments d’accès parasites (boitier,bondings...) dûs à la connexion de la puce
au boitier.

Par ailleurs, quelque soit le type de composant, on peut distinguer trois représentations d’un
transistor ayant chacune leurs spécificités. Ces différentes représentations permettent toutes de
modéliser le comportement électrique du composant.
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Le Modèle Bôıte noire Avec ce modèle, le transistor est représenté par un quadripôle (boîte
noire) décrit par une matrice. Cela peut être une matrice impédance (Z), admittance (Y), hybride
(h), de répartition (matrice S), chaine (A) etc... Ces matrices décrivent le comportement petit si-
gnal (linéaire) du composant en fonction de la fréquence et ceci pour un point de polarisation
donné. Ces matrices sont souvent issues directement de la mesure.

– Interêt : rapide d’utilisation, modèle indépendant de la structure interne du composant.
– Inconvénient : valable uniquement pour un fonctionnement linéaire, matrice définie pour

un seul point de polarisation.

Le Modèle Petit Signal ou Linéaire Ce modèle "petit signal" est un schéma électrique consti-
tué de résistances, d’inductances, de capacités et de sources commandées. Il reproduit le fonc-
tionnement du transistor en régime linéaire autour d’un point de polarisation. Ce modèle est ob-
tenu en linéarisant le modèle "grand signal" présenté dans le paragraphe suivant.

– Interêt : modélisation de la structure interne du composant.
– Inconvénient : valable uniquement pour un fonctionnement linéaire.

Le Modèle Grand Signal ou Non-Linéaire Ce modèle "grand signal" est lui aussi un schéma
électrique constitué de résistances, d’inductances, de capacités et de sources commandées. Il re-
produit le fonctionnement non-linéaire du transistor. Ce modèle permet de simuler le fonction-
nement de circuits tels que les amplificateurs de puissance, les oscillateurs et les mélangeurs. Les
éléments non-linéaires de ce modèle sont essentiellement des sources de courant commandées,
des diodes et des capacités. Ces éléments sont le plus souvent décrits par des équations non-
linéaires.

– Interêt : modélisation de la structure interne du composant, fonctionnement non-linéaire
quelque soit le point de polarisation.
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– Inconvénient : modèle le plus difficile à réaliser.
On trouve dans l’ouvrage de G. Massobrio et P. Antognetti [3], des descriptions très détaillées

du fonctionnement des transistors (FET, MOSFET, Bipolaire, diode) ainsi que les modèles utilisés
dans les simulateurs de circuits.
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II.2 Le transistor à effet de champ
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II.2.1 Les caractéristiques statiques du FET

Ig
Vds

Vgs

Id

G D

S

FIG. II.2.1 – Symbole du transistor FET

Pour un transistor à effet de champ, les tensions de commande sont : VGS et VDS . Les réponses
sont les courants IG et ID .
Remarque : Il est à noter que le courant IG est à priori nul en continu, seule sa composante à la
fréquence fondamentale est utile pour déterminer la puissance d’entrée.

La caractéristique principale d’un transistor FET1 est le courant de drain qui dépend des deux
tensions de commande : ID = f (VGS ,VDS). C’est une fonction de deux variables qui peut donc être
représentée par deux réseaux :

1Field Effect Transistor
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Les
caractéristiques

statiques du
FET

– Région III : zone d’avalanche

Région III: Zone d’avalanche

Région II: Zone de saturation

Région I: Zone ohmique

Vg s =Vφ

Id

Vd smi n Vd smax

Vd s
Vg s Vg s =Vp

VφVp

Id

Id ss

FIG. II.2.3 – Caractéristiques statiques du FET

La région intéressante pour l’amplification de puissance est la zone de saturation. Elle est
délimitée par :

– une droite verticale à VDS =VDSM I N (VDSM I N : tension de coude ou de déchet)
– une droite verticale à VDS =VDSM AX (VDSM AX : tension d’avalanche)
– la caractéristique à VGS =VΦ
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II.2.2 Le schéma électrique grand signal du FET

Cours :
Schéma petit signal du FET

Le schéma électrique non-linéaire haute fréquence complet du transitor FET est donné figure
II.2.4.

Un tel schéma ne peut être analysé que sur un ordinateur à l’aide de logiciels de CAO2. Pour
effectuer une étude analytique, il est nécessaire de simplifier ce schéma ainsi que les équations
des non-linéarités. Les études analytiques ne reflètent donc qu’un fonctionnement au premier
ordre du transistor. Elles présentent néammoins l’avantage de comprendre les mécanismes élec-
troniques internes du circuit et l’influence des différents éléments intrinsèques sur les perfor-
mances finales.

2Conception Assistée par Ordinateur
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Î précédent section N suivant Ï

ÎÎ 18

Le schéma
électrique

grand signal du
FET

Eléments extrinsèques (fils de bonding, boitier,...)

Ls

Rs

LdRdRgLg

Cpg
Cgs

Cgd

S

DG

Ids

GRILLE

SOURCE

Igs

DRAIN

Cpd

Iaval.

Vds

Cds

Vgs

Effet fondamental  

+ Modèle statique complet
Eléments réactifs
Modèle intrinsèque (puce)

FIG. II.2.4 – Schéma électrique du transistor FET en hautes fréquences
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II.2.3 Le schéma électrique petit signal du FET

Cours :
Schéma grand signal du FET

Le schéma électrique petit signal se déduit du schéma non-linéaire en linéarisant toutes les non-
linéarités autour d’un point de polarisation.

Exemple de la source de courant de drain
En régime non-linéaire, on utilise une équation du type :

ID = f (VGS ,VDS)
En petit signal, on linéarise cette équation autour d’un point de polarisation MO :
ID = gm0 .VGS + gd0 .VDS

gm0 = ∂ID
∂VGS

∣∣∣
M0

: transconductance

gd0 = ∂ID
∂VDS

∣∣∣
M0

: conductance de drain

A titre d’exemple, considérons l’équation suivante pour le courant de drain :

ID = IDSS .

(
1− VGS

VP

)2

(II.2.1)

IDSS représente le courant à Vgs=0 ; VP représente la tension de pincement (Vp<0).



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents
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Le schéma
électrique petit

signal du FET

La linéarisation autour d’un point m0 donne :

gm0 = ∂ID
∂VGS

∣∣∣
M0

= 2IDSS

V 2
P

(VGS0 −VP )

gd0 = ∂ID
∂VDS

∣∣∣
M0

= 0

On écrit alors de façon plus simplifiée une relation linéaire : ID = gm0 .VGS

Cette relation n’est valable que si l’amplitude de VGS (autour de VGS0) reste faible de façon à assi-
miler la fonction ID = f (VGS) à sa tangente (cf figure II.2.5).

La structure du schéma électrique reste identique à celle du modèle non-linéaire. Les non-
linéarités ont été remplacées par des éléments linéaires. Ce modèle n’est valable que pour le point
de polarisation pour lequel la linéarisation a été faite.
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Le schéma
électrique petit

signal du FET

t

t

Id

vg s(t )

Mo

Vp

Id ss

Vg so Vg s

Ido

id(t )

FIG. II.2.5 – Exemple de linéarisation d’une caractéristique non-linéaire
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Les
caractéristiques

statiques du
FET

– Un réseau dans le plan (ID ,VDS) paramétré en VGS

– Un réseau dans le plan (ID ,VGS) paramétré en VDS

Par ailleurs, la jonction grille-source est une diode qui, en fonctionnement normal, est polarisée
en inverse : VGS < 0. La caractéristique (figure II.2.2) IG = f (VGS) est celle d’une diode avec une
tension de seuil VΦ.

Fonctionnement normal Conduction 

0

Ig

Vφ

Vg s

FIG. II.2.2 – Caractéristique de la diode grille-source d’un FET

Sur les réseaux de caractéristiques statiques (figure II.2.3), on distingue trois zones de fonction-
nement :

– Région I : zone ohmique
– Région II : zone de saturation
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Le schéma
électrique petit

signal du FET

Ls

Rs

Cpd

LdRdRgLg

Cpg
Cgs

Cgd

Vgs

Cds

S

DG

Rgs

Rgd

Ids
Gd

Vds

GRILLE DRAIN

SOURCE

FIG. II.2.6 – Modèle petit signal du transistor FET en hautes fréquences
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II.3 Le transistor bipolaire
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II.3.2 Schéma électrique grand signal du BIP . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
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II.3.1 Les caractéristiques statiques du BIP

Vce
C

E

B

Vbe

Ic

Ib

FIG. II.3.7 – Symbole du transistor bipolaire

Pour un transistor bipolaire, les tensions de commande sont : VBE et VC E .
Les réponses sont les courants : IB et IC

La jonction base-émetteur est une diode qui, en fonctionnement normal, est polarisée en
direct. Les relations classiques simplifiées qui régissent le comportement du circuit sont :

IB = IBS

(
e

(
qVBE

K T

)
−1

)
(II.3.1)

IC =β.IB (II.3.2)

IE = IC + IB (II.3.3)
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Les
caractéristiques

statiques du
BIP

La relation II.3.1 correspond au courant de base dû à la jonction base-émetteur. Le gain en
courant β permet de calculer le courant de collecteur avec la relation II.3.2. L’équation II.3.3 veri-
fie la loi des noeuds au niveau du transistor.

Sur le réseau de caractéristiques statiques (cf figure II.3.8), on distingue 3 régions dans le plan
IC = f (VC E ). La région II est celle intéressante pour l’amplification. L’utilisation d’un transistor
bipolaire est plus délicate que pour un transistor FET dans le sens où il existe un courant d’entrée
IB non nul qu’il faut contrôler. En particulier, le point de polarisation sera plus facile à contrôler
en utilisant une polarisation en courant IB0, la polarisation en tension VBE0 étant trop sensible
(caractéristique exponentielle de la diode base-émetteur).
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Les
caractéristiques

statiques du
BIP

Montage Emetteur Commun

Zone pour l’amplification

Vce

Ib

Vφ
Vbeo

Ibo Vceo

Vbe

Ib6

Ib5

Ib4

Ib3

Ib1

Ib0 = 0

Ib2

Ic

Ico

Pente :β

FIG. II.3.8 – Caractéristiques statiques du bipolaire
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II.3.2 Schéma électrique grand signal du BIP

Cours :
Schéma petit signal du bipolaire

Le modèle d’Ebers-Moll Les élements non-linéaires statiques sont les diodes base-émetteur
et base-collecteur et la source de courant IC T .
Equation de la diode base-émetteur :

ICC

βF
= ISCC

(
e

qVBE
K T −1

)
(II.3.4)

Equation de la diode base-collecteur :

IEC

βR
= ISEC

(
e

qVBC
K T −1

)
(II.3.5)

En fonctionnement normal, la diode base-émetteur est polarisée en direct alors que la diode base-
collecteur est en inverse.

Un tel modèle ne peut être utilisé qu’avec un logiciel de CAO. Une étude analytique n’est en-
visageable qu’après une simplification de ce schéma.
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Schéma
électrique

grand signal du
BIP

Lb Rb

Cpb

Cde Cje

Cdc Cjc C

E

Re

Le

Rc

Lc Cpc

Ic

Ie

BIb
Vbc

Vbe
Vce

Emetteur

Base

Collecteur

Effet fondamental  

+ Modèle statique complet
Eléments réactifs
Modèle intrinsèque (puce)
Eléments extrinsèques (fils de bonding, boitier,...)

Ict = Icc − Iec

Icc
β f

Iec
βr

FIG. II.3.9 – Schéma électrique du bipolaire en hautes fréquences
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II.3.3 Schéma électrique petit signal du BIP

Cours :
Schéma grand signal du bipolaire

Ce schéma se déduit du circuit précédent en linéarisant tous les éléments non-linéaires autour
d’un point de polarisation. Le modèle linéaire figure II.3.10 est appelé modèle enΠ.

Les équations principales associées sont :

IC = gmF .VBE − gmR .VBC (II.3.6)

gmF est la transconductance linéaire directe (foward) :

gmF = ∂IC
∂VBE

= q
K T .βF .ISCC .e

(
qVBE

K T

)
gmR est la transconductance linéaire inverse (reverse) :

gmR = ∂IC
∂VBC

= q
K T .βR .ISEC .e

(
qVBC

K T

)
La résistance rBE se détermine en calculant :

1
rBE

= ∂
(

ICC
βF

)
∂VBE

= gmF

βF

Soit : rBE = βF

gmF

De même, la résistance rBC s’exprime par :

1
rBC

= ∂
(

IEC
βR

)
∂VBC

= gmR

βR
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Î précédent section N

ÎÎ 30

Schéma
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FIG. II.3.10 – Modèle petit signal du transistor bipolaire en hautes fréquences

Soit : rBC = βR

gmR

Les capacités CBE et CBC s’expriment par la somme des capacités de jonction et de diffusion
autour du point de polarisation :
CBE =CDE (VBEo)+C JE (VBEo)
CBC =CDC (VBCo)+C JC (VBCo)
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III.1.1 Rappels des unités de gain et de puissance

Considérons une impédance complexe Z quelconque parcourue par un courant i(t) avec à ses
bornes une tension v(t) :

i (t ) = Î .cos
(
ωt −ϕ)

v(t ) = V̂ .cos(ωt )

ϕ représente le déphasage de la tension par rapport au courant, c’est également la phase de l’im-
pédance Z :

Z = |Z | .e jϕ

La puissance moyenne consommée sur une période s’écrit :

P = 1

2
ℜ{

V I∗
}

(III.1.1)

Ou encore :

P = 1
2 V̂ Î cos

(
ϕ

)
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Rappels des
unités de gain

et de puissance

Cette puissance (encore appelée puissance active) est entièrement dissipée (Effet Joule) dans les
éléments résistifs de l’impédance Z. Cette puissance s’exprime en Watts (W). En HF et en hyper-
fréquences, on utilise fréquemment le dBm : le décibel référencé au mW :

PdBm = 10. log

(
PW

1mW

)
(III.1.2)

Soit encore :

PdBm = 10. log(PmW )

Attention :
Pour calculer la somme de deux puissances, on ne peut pas le faire en ajoutant des dBm entre eux.
(PdBm = 10. log(P1 +P2) 6= P1dBm +P2dBm)
Seules les puissances exprimées en Watts s’ajoutent entre elles.

Pour un quadripôle (2 accès), on définit une puissance d’entrée PE et une puissance de sortie PS .
Le gain en puissance GP de ce quadripôle est le rapport entre la puissance de sortie et la puissance
d’entrée :
GP = PS

PE
(puissances exprimées en W ou en mW)

On l’exprime toujours en decibels (dB) :

GPdB = 10. log(GP ) = 10. log
(

PS
PE

)
= PSdBm −PE dBm

L’intérêt des décibels est de "transformer" des produits ou rapports en sommes et soustractions.
On écrira par exemple pour un quadripôle :
PSdBm = PE dBm +GPdB
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Rappels des
unités de gain

et de puissance

A retenir :
→ Multiplier par 2 équivaut en dB à ajouter 3dB
→ Multiplier par 10 équivaut en dB à ajouter 10dB
Exemples :
0.1 mW ⇔ -10 dBm ; 1 mW ⇔ 0 dBm
2 mW ⇔ 3 dBm ; 10 mW ⇔ 10 dBm
100 mW ⇔ 20 dBm
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III.1.2 Caractéristiques de puissance

Cours :
Unités de gain et de puissance

Linéarité d’un amplificateur

Considérons un amplificateur adapté 50Ω en entrée et en sortie.

AmplificateurEG

PE PS

P AL

ZG = 50Ω

ZL = 50Ω

FIG. III.1.1 – Amplificateur

L’adaptation signifie que l’impédance d’entrée de l’amplificateur est égale à 50Ω ainsi que son
impédance de sortie. Le mot amplificateur désigne le transistor (ou les transistors) avec leurs cir-
cuits de polarisation et d’adaptation.
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Caractéristiques
de puissance

Dans les documentations techniques, les constructeurs indiquent généralement les perfor-
mances de l’amplificateur à 1 dB de compression de gain. Ceci correspond à une puissance d’en-
trée telle que :
GP1dB =GPM AX −1dB .
Le gain maximum GPM AX est obtenu en fonctionnement linéaire de l’amplificateur, c.a.d pour de
faibles puissances d’entrée.

Définitions des puissances et rendements

– PE : Puissance d’entrée RF (W ou dBm)

– PS : Puissance de sortie RF (W ou dBm)

– P AJ = PS −PE : Puissance ajoutée RF (W ou dBm)

– P AL = : Puissance d’alimentation DC (W)

– PD I SS =∑
PEntr antes −∑

PSor t antes : Puissance dissipée (Effet Joule) (W)

– ηS = PS/P AL : Rendement de sortie (%)

– ηAJ = P AJ /P AL : Rendement en puissance ajoutée (%)

La caractéristique de puissance PS = f (PE ) peut être tracée en utilisant le Watt comme unité.
Le plus souvent, les puissances sont exprimées en dBm comme indiqué figure III.1.2. Avec cette
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Caractéristiques
de puissance

Zone deZone de 
Compression

1
1

Saturation

Point à 1dB de 
Compression de gain

0

Zone Linéaire

1dB

PS(dBm)

PE (dBm)PE1dB

PS1dB

FIG. III.1.2 – Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée

représentation, la pente de la courbe en zone linéaire est toujours de 1dB par dB quelque soit
l’amplificateur. A l’abscisse PE = 0dBm, la valeur de PS est égale au gain maximum GPM AX .
On distingue trois zones : la zone linéaire, la zone de compression et la zone de saturation. Pour
l’amplification de puissance, c’est dans la zone de compression que l’on obtient en général les
meilleures performances de l’amplificateur en termes de puissance de sortie et de rendement.
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Caractéristiques
de puissance

Saturation
Zone deZone de 

Compression

Point à 1dB de 
Compression de gain

0

1dB

Zone Linéaire

GP (dB)

GPmax

GP1dB

PE (dBm)PE1dB

FIG. III.1.3 – Gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée
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III.1.3 Linéarité des amplificateurs

Cours :
Caractéristiques de puissance

Taux d’harmoniques
Considérons un amplificateur à l’entrée duquel on applique un signal sinusoïdal à la fréquence

fondamentale f0.(Cas monoporteuse)

Cas n°1 : régime linéaire La puissance d’entrée est faible, l’amplificateur fonctionne en ré-
gime petit signal et son gain est donc maximum. La figure III.1.4 représente les spectres de puis-
sance à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. Le circuit, dans ce cas, ne génère pas de fréquences
harmoniques de la fréquence fondamentale f0.

Cas n°2 : régime non-linéaire La puissance d’entrée est plus élevée et se situe par exemple
dans la zone de compression. L’amplificateur fonctionne donc en régime non-linéaire et génère
des fréquences harmoniques n. f0 de la fréquence fondamentale f0. Le spectre associé à la puis-
sance de sortie est indiqué sur la figure III.1.5.

Pour quantifier le niveau de puissance de ces raies aux harmoniques, on définit le Taux d’har-
monique d’ordre N comme étant le rapport entre la puissance de sortie à l’harmoniques de rang



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents
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Linéarité des
amplificateurs

Amplificateur

Spectre

FréquenceFo

Spectre

FréquenceFo

PS

PE

FIG. III.1.4 – Spectres entrée/sortie en régime linéaire

N et la puissance de sortie au fondamental.

TN (dB) = 10. log

(
PSN . f o

PS f o

)
= PSdBm(N . f o)−PSdBm( f o) (III.1.3)

Intermodulation d’ordre trois
L’intermodulation est un phénomène dû à la non-linéarité de l’amplificateur et qui apparaît

lorsque l’on applique à l’entrée deux signaux de fréquences voisines f1 et f2. (Cas biporteuse)

Cas n°1 : régime linéaire Dans ce cas, les puissances d’entrée aux fréquences f1 et f2 sont
faibles, l’amplificateur fonctionne linéairement.

Il n’y a pas de génération de raies supplémentaires en sortie.
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Linéarité des
amplificateurs

Amplificateur

Spectre

FréquenceFo

Spectre

Fo 2Fo 3Fo 4Fo Fréquence

PS f oPE

FIG. III.1.5 – Spectres entrée/sortie en régime non-linéaire

Cas n°2 : régime non-linéaire La puissance d’entrée totale est telle que l’amplificateur fonc-
tionne en zone de compression. La non-linéarité génére dans ce cas une multitude de raies indé-
sirables en sortie.

Les fréquences de ces raies sont des combinaisons linéaires des deux fréquences d’entrée f1

et f2 et sont données par la relation suivante :

±m. f1 ±n. f2(m et n enti er s) (III.1.4)

On appelle Ordre d’intermodulation la quantité : |m|+ |n|.
Les raies générées en BF ( f2 − f1) et les spectres harmoniques peuvent être éliminés par filtrage
de type passe-bande en sortie de l’amplificateur. En revanche les raies d’intermodulation proches
des fréquences porteuses f1 et f2 ne peuvent être éliminées facilement par filtrage (cf figure III.1.8.
Les raies d’ordre élevé (5,7,...) ont souvent des puissances faibles. Les raies les plus gênantes sont
les raies d’ordre trois (2. f1− f2 et 2. f2− f1) qui sont les plus proches des fréquences fondamentales
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Linéarité des
amplificateurs

Amplificateur

Spectre Spectre

FréquenceF1 F2 Fréquence F1 F2

PS

PE

FIG. III.1.6 – Spectres entrée/sortie en régime linéaire

et dont les puissances peuvent être importantes.

Pour quantifier l’IM31, on définit le Rapport d’Intermodulation C /I (Carrier/Intermodulation)
par la relation suivante :

C

I dBc
= 10. log

(
PS

PS3

)
= PSdBm −PS3dBm (III.1.5)

Ce rapport C /I dépend la puissance d’entrée, lorsqu’elle augmente, le rapport C /I diminue.
La figure III.1.9 représente une courbe typique de l’évolution du rapport C /I en fonction de la
puissance d’entrée. Plus la valeur du C /I est importante, plus l’amplificateur est linéaire.

Lorsque l’on donne une valeur de C /I , il faut donc obligatoirement lui associer une valeur de
puissance d’entrée (ou de sortie). Il existe un deuxième paramètre permettant d’évaluer les per-

1Intermodulation d’Ordre Trois
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Linéarité des
amplificateurs

Harmoniques 2

Amplificateur

Spectre Spectre

F1 Fréquence FréquenceF2 F1 F2

BF Fondamentaux

PE
PS

FIG. III.1.7 – Spectres entrée/sortie en régime non-linéaire

formances en linéarité : c’est le Point d’Interception.
Graphiquement, on trace la courbe PS = f (PE ) en dBm correspondant à l’une des deux fréquences
fondamentales ( f1 ou f2) dans le cas d’une excitation biporteuse de mêmes amplitudes. (cf figure
III.1.10). Cette caractéristique se confond dans sa partie linéaire avec une droite de pente unité et
s’infléchit dans les zones de compression puis de saturation.
On trace également, sur le même graphique, la courbe correspondant à la puissance PS3 de l’une
des deux raies d’ordre trois. Dans la zone linéaire, cette courbe se confond avec une droite de
pente trois tant que l’effet de la non-linéarité reste faible. En prolongeant les zones linéaires des
deux courbes par des droites vers le haut du graphique, leur point d’intersection est le Point d’In-
terception. La puissance de sortie correspondante est la Puissance d’Interception PI . L’intérêt du
point d’interception est que sa puissance PI est indépendante de la puissance d’entrée. Plus la
puissance PI est importante, meilleure est la linéarité de l’amplificateur.

Il existe une relation entre la puissance PI et le rapport C /I :
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Linéarité des
amplificateurs
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FIG. III.1.8 – Spectres d’intermodulation autour des fréquences porteuses

C

I dBc
= 2.[PI (dBm)−PS(dBm)] (III.1.6)

Cette relation n’est valable que lorsque l’amplificateur fonctionne en régime faiblement non-
linéaire (c.a.d jusqu’à sa zone de compression) et pour deux porteuses de mêmes amplitudes à
l’entrée.
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Linéarité des
amplificateurs

0 PE (dBm)

C
I

FIG. III.1.9 – Evolution du C/I en fonction de la puissance d’entrée
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Linéarité des
amplificateursPoint d’interception 
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FIG. III.1.10 – Point d’interception
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III.2 Classes de fonctionnement
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III.2.1 Définitions des classes de fonctionnement

Un amplificateur de puissance est un dispositif électronique non-linéaire. Il génére donc des
fréquences harmoniques des courants et tensions à ses accès.
Non-linéarité ⇔ Génération de fréquences harmoniques

Considérons un transistor représenté par un quadripôle (figure III.2.11)

Transistoru(t) v(t)

SortieEntrée

i1(t ) i2(t )

FIG. III.2.11 – Le transistor en tant que quadripôle

Les tensions u(t ) et v(t ) sont les tensions de commande (ou excitations) que l’on impose au
dispositif. La tension d’entrée u(t ) est imposée par le générateur, la tension de sortie v(t ) est im-
posée par l’impédance de charge.
Les courants i1(t ) et i2(t ) sont les réponses du dispositif aux excitations u(t ) et v(t ).
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Définitions des
classes de

fonctionnement

De façon très générale, on peut écrire pour ce quadripôle deux relations temporelles du type :

i1(t ) =GN L (u(t ), v(t )) (III.2.1)

i2(t ) = FN L (u(t ), v(t )) (III.2.2)

Les fonctions GN L et FN L sont des fonctions non-linéaires. En général, on s’intéresse prioritaire-
ment à i2(t ) qui est la non-linéarité fondamentale et qui traduit l’amplification du système.

On définit les classes de fonctionnement uniquement par rapport aux formes temporelles des
tensions de commande u(t ) et v(t ) aux accès du dispositif. Ces signaux périodiques peuvent être
de formes quelconques, carrées ou purement sinusoïdales.
Les classes de fonctionnement les plus utilisées pour l’amplification de puissance en hyperfré-
quence sont les classes sinusoïdales pour lesquelles les commandes u(t ) et v(t ) sont purement
sinusoïdales. Cette famille regroupe les classes A, AB, B et C. Ces classes se différencient entre
elles par le temps d’existence du courant de sortie i2(t ).

– CLASSE A : i2(t ) est sinusoïdal et existe sur toute la période T du signal de commande u(t ).
– CLASSE AB : i2(t ) est nul sur moins d’une demi-période du signal de commande u(t ).
– CLASSE B : i2(t ) est nul sur exactement une demi-période du signal de commande u(t ).
– CLASSE C : i2(t ) est nul sur plus d’une demi-période du signal de commande u(t ).
Pour traduire l’existence de i2(t ) sur une période, on définit l’angle d’ouverture σ. L’angle σ

correspond à la durée t0 pendant laquelle i2(t ) est non nul sur 1/2 période. La référence t = 0 est
prise pour la valeur maximale de i2(t ).
Le tableau III.2.14 récapitule les valeurs de l’angle d’ouverture en fonction de la classe de fonc-

tionnement. Le choix de la classe de fonctionnement se fait par rapport à des critères de puissance,
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de gain, de rendement et de linéarité.
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Définitions des
classes de

fonctionnement

Classe C

tTT/2

Classe AB

tTT/2

Classe A

tTT/2

Classe B

tTT/2

i2(t )i2(t )

i2(t ) i2(t )

FIG. III.2.12 – Formes temporelles de i2(t ) pour les classes sinusoïdales
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t0 T/2 T
t0

i2(t )

σ=ω.t0

FIG. III.2.13 – Angle d’ouverture σ
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fonctionnement

90° 

non nul sur T

nul pendant T/2

nul sur plus de T/2

nul sur moins de T/2

90°

A

AB

B

C

Classe Condition sur i(t)

180° 

<180° 90°< 

Valeur de σ

σ

σ <

FIG. III.2.14 – Tableau récapitulatif des classes sinusoïdales
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III.2.2 Etude simplifiée d’un amplificateur à FET

Présentation du problème Un circuit classique d’amplificateur fonctionnant dans une classe
sinusoïdale est le suivant :

G C
L Rl

Cd

Cd

Lc Lc

Eg

Zg
TEC

Circuits de
Polarisation

Charge RF
Générateur RF

Alimentations DC

D

S

VdsoVgso

FIG. III.2.15 – Schéma d’un amplificateur à FET

Cette topologie électrique est une topologie minimale pour un fonctionnement correct de
l’amplificateur. Elle pourra toujours être améliorée en ajoutant notamment un circuit d’adapta-
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Etude simplifiée
d’un

amplificateur à
FET

tion d’entrée et de sortie.

Rôle des différents éléments

Circuits de polarisation Le circuit de polarisation est constitué de :

– LC : selfs de choc. Leur valeur est élevée de façon à ce que leur impédance à la fréquence
de travail soit la plus grande possible. De façon idéale, cette self est un court-circuit pour le
continu et un circuit ouvert pour la RF. Leur rôle est d’isoler les alimentations de la partie
RF du circuit.

– CD : capacités de liaison. Leur valeur est élevée de façon à ce que leur impédance à la fré-
quence de travail soit la plus faible possible. De façon idéale, cette capacité est un circuit
ouvert pour le continu et un court circuit pour la RF. Leur rôle est d’isoler le générateur et le
circuit de charge des alimentations continues.

Circuit de charge Le circuit de charge est constitué de :

– RL : résistance de charge. C’est à cette résistance que sera fournie toute la puissance RF
délivrée par l’amplificateur. C’est la résistance que doit ’voir’ le transistor pour obtenir les
performances souhaitées de l’amplificateur. Pour une conception complète, il est néces-
saire de concevoir un circuit d’adaptation de sortie qui réalise entre autre la transformation
50Ω⇔ R.

– L et C : Le circuit de charge est un circuit RLC parallèle dont la fréquence de résonance
f0 = 1

2π
p

LC
est ajustée à la valeur de la fréquence de travail. Ce circuit se comporte comme
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un filtre sélectif vis à vis de la tension de sortie VDS(t ).
L’impédance de charge ZL(ω) présentée par le circuit de charge est donc :

– ZL(ω0) = RL à la fréquence fondamentale f0

– ZL(n.ω0) = 0 aux fréquences harmoniques n. f0

Les composantes harmoniques de la tension VDS(t ) sont donc nulles, la tension de sortie
est donc toujours purement sinusoïdale y compris pour un fonctionnement non-linéaire
du transistor. Ce circuit RLC parallèle permet de se placer dans le cadre de la définition des
classes sinusoïdales en imposant la forme sinusoïdale de la tension de sortie. Le courant de
sortie peut en revanche comporter des composantes harmoniques, il est périodique mais
pas sinusoïdal.

Schéma électrique pour l’analyse Pour l’analyse théorique en continu et à la fréquence f0, on
peut simplifier le circuit électrique III.2.16 en considérant les signaux au niveau du transistor.

Cd

TEC
D

S
G

Rl

Id (t )

Vg s (t )

Vd s (t )

FIG. III.2.16 – Schéma réduit pour l’analyse en DC et à la fréquence f0
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En considérant le schéma figure III.2.16, les tensions et courants s’écrivent2 :

VGS(t ) =VGS0 +VGS1.cos(ωt ) (III.2.3)

VDS(t ) =VDS0 +VDS1.cos
(
ωt +ψ1

)
(III.2.4)

IDS(t ) = IDS0 + IDS1.cos
(
ωt +ϕ1

)+ IDS2.cos
(
2ωt +ϕ2

)+ ... (III.2.5)

– VGS0 et VDS0 : Tensions continues (alimentation)
– VGS1 et VDS1 : Amplitudes crêtes des composantes à f0

– IDS0 : Courant continu de drain (alimentation)
– IDS1 : Amplitude crête du courant à f0

Les tensions VGS(t ) et VDS(t ) sont imposées respectivement par le générateur et l’impédance
de charge mais également par les caractéristiques statiques du transistor. Il n’est bien sûr pas
possible d’effectuer des calculs analytiques en utilisant le modèle complet du transistor. Il est
cependant possible de déduire certaines conclusions et tendances sur les performances de l’am-
plificateur en considérant un schéma simplifié du FET (figure III.2.17). Le schéma intrinsèque du
transistor FET est réduit à sa plus simple expression : une source de courant non-linéaire et une
admittance d’entrée.

On obtient donc un schéma extrêmement simplifié de l’amplificateur mais qui représente
néanmoins le fonctionnement fondamental du circuit.

2Par convention, l’indice ’0’ est réservé aux composantes continues, l’indice ’1’ aux composantes fondamentales,
l’indice ’n’ à l’harmonique de rang n.
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S

G D

ID Vd s(t )

Id (t )

Vg s(t ) G I N

FIG. III.2.17 – Modèle equivalent du FET

Source de courant La source de courant est représentée par une fonction non-linéaire du type
IDS = f (VGS ,VDS). La fonction la plus célèbre et la plus couramment utilisée est la fonction qua-
dratique (équation III.2.6) ne dépendant que de la commande VGS . Cette fonction ne dépend pas
de la tension VDS , ceci est équivalent à considérer une conductance de drain nulle et un fonction-
nement du transistor limité à sa zone de saturation.

IDS = IDSS .

(
1− VGS

VP

)2

(III.2.6)

avec :
– IDSS : courant de drain à VGS = 0
– VP : tension de pincement (IDS = 0)

Admittance d’entrée L’expression de l’admittance d’entrée G I N est issue d’un calcul approché
qui fait intervenir la capacité d’entrée CGS et la résistance équivalente d’entrée RI N .

G I N ≈ RI N .C 2
GS .ω2 (III.2.7)
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FETRl

G D Cd

S

Id (t )

Vg s(t ) G I N ID Vd s(t )

FIG. III.2.18 – Schéma réduit de l’amplificateur pour l’analyse en DC et à f0

Il est à noter que cette admittance est proportionnelle au carré de la fréquence, l’impédance d’en-
trée du transistor est donc divisée par 4 chaque fois que la fréquence de travail est doublée.

Etude comparative des classes sinusoïdales

L’étude des classes de fonctionnement sinusoïdales A, AB, B et C est liée à la notion d’angle
d’ouverture déjà présentée. L’étude analytique repose dans un premier temps sur une analyse
graphique du fonctionnement du transistor.

Analyse graphique et analytique Tout se passe au niveau de la source de courant de drain IDS .
C’est donc autour de sa caractéristique que se fait l’analyse graphique.

La figure III.2.19 représente la construction graphique dans un cas général d’excitation grand
signal sinusoïdale et pour une amplitude quelconque de la tension de commande VGS(t ). Cette
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construction graphique montre que le courant IDS(t ) n’est pas sinusoïdal qu’il est contitué de
continu, de fondamental f0 et d’harmoniques n. f0.
Par ailleurs, cette construction permet de préciser les déphasages ψ1 et ϕ1 respectivement de
VDS1(t ) et IDS1(t ). La composante IDS1(t ) au fondamental de IDS(t ) est en phase avec la tension
VGS1(t ), donc ϕ1 = 0.
La relation entre le courant IDS1(t ) et de la tension VDS1(t ) s’écrit :

VDS1(t ) =−RL .IDS1(t ) (III.2.8)

IDS1(t ) est donc en opposition de phase avec VDS1(t ). VDS1(t ) est donc en opposition de phase
avec VGS1(t ), on a donc ψ1 =π.

Les nouvelles expressions des signaux sont :

VGS(t ) =VGS0 +VGS1.cos(ωt ) (III.2.9)

VDS(t ) =VDS0 −VDS1.cos(ωt ) (III.2.10)

IDS(t ) = IDS0 + IDS1.cos(ωt )+ IDS2.cos
(
2ωt +ϕ2

)+ ... (III.2.11)

Dans ce problème, les inconnues à déterminer pour accéder aux performances en DC et RF
de l’amplificateur sont les courants IDS0 et IDS1.

– VGS0 et VDS0 : imposées par l’alimentation DC (choix du point de polarisation)
– VGS1 : imposée par le générateur RF
– VDS1 : imposée par la résistance RL

Les composantes harmoniques du courant peuvent être calculées mais ne sont pas nécessaires
pour évaluer les performances au fondamental.
Le calcul analytique se décompose en trois étapes :
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1 Détermination de l’expression temporelle de IDS(t )
2 Calcul de IDS0 et IDS1 par décomposition en série de Fourier de IDS(t )
3 Calcul des performances de l’amplificateur (puissances, gain ...etc)

Expression du courant de drain Sur la construction graphique (figure III.2.19), apparaît le
temps t0 associé à l’angle d’ouverture σ=ωt0. On peut écrire :

VGS (t0) =VP =VGS0 +VGS1.cos(ωt0) (III.2.12)

Soit :

cos(σ) = VP −VGS0

VGS1
(III.2.13)

On montre que l’expression de IDS(t ) est une équation par morceaux :

IDS(t ) = IM AX .
(cos(σ)−cos(ωt ))2

(cos(σ)−1)2 pend ant l a conducti on (III.2.14)

IDS(t ) = 0 hor s conducti on (III.2.15)

Calcul de IDS0 et IDS1 On utilise les formules des décompositions en séries de Fourier.

IDS0 = 1

T

∫ T

0
IDS(t )d t = 1

π

∫ σ

0
IDS(ωt )dωt (III.2.16)

IDS1 = 2

T

∫ T

0
IDS(t )cos(ωt )d t = 2

π

∫ σ

0
IDS(ωt )cos(ωt )dωt (III.2.17)
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Le calcul de ces intégrales donne :

IDS0 = IM AX

π (cos(σ)−1)2

[
σ+ σ

2
cos(2σ)− 3

4
sin(2σ)

]
(III.2.18)

IDS1 = 2IM AX

π (cos(σ)−1)2

[
3

4
sin(σ)−σcos(σ)− 1

12
sin(3σ)

]
(III.2.19)

Remarque :
Ces expressions sont valables pour la fonction quadratique, si l’on choisit une autre fonction, les
expressions de IDS0 et IDS1 seront différentes.

Pour comparer les classes A, AB, B et C entre elles, on se place dans le cas d’excursions maxi-
males des tensions VGS(t ) et VDS(t ). On prend donc les valeurs maximales possibles pour les am-
plitudes crêtes VGS1 et VDS1, ces valeurs maximales dépendent des caractéristiques statiques du
transistor et des tensions de polarisation choisies.
Pour la tension d’entrée, le maximum admissible correspond à VGS1 =−VGS0 si l’on impose VGS(t ) ≤
0. Le courant IM AX est alors égal à IDSS . Pour la tension VDS(t ), on choisit les valeurs de VDS0 et
VDS1 en fonction du réseau statique de sortie du transistor.

La zone de saturation étant délimitée par les valeurs VDSM I N et VDSM AX , la solution pour
obtenir une tension crête VDS1 maximale est de choisir la tension de polarisation VDS0 au milieu
de la zone de saturation.

En résumé, dans le cas d’excursions maximales, les tensions et courants en continu et au fon-
damental sont :
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VGS0 =−VGS1 =− VP

1−cos(σ)
(III.2.20)

VDS0 = VDSM AX +VDSM I N

2
(III.2.21)

VDS1 = VDSM AX −VDSM I N

2
(III.2.22)

IDS0 = IDSS

π (cos(σ)−1)2

[
σ+ σ

2
cos(2σ)− 3

4
sin(2σ)

]
(III.2.23)

IDS1 = 2IDSS

π (cos(σ)−1)2

[
3

4
sin(σ)−σcos(σ)− 1

12
sin(3σ)

]
(III.2.24)

Le réglage de l’angle d’ouverture σ se fait en réglant la tension de polarisation de grille VGS0.
Toutes les composantes des tensions et des courants étant maintenant déterminées, on peut cal-
culer les performances de l’amplificateur.

Performances de l’amplificateur

Puissance d’entrée

PE = 1

2
V 2

GS1G I N (III.2.25)

Soit :

PE = 1

2

VP

1−cos(σ)

2

G I N (III.2.26)
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Puissance de sortie

PS =−1

2
VDS1IDS1 cos(π) (III.2.27)

Soit :

PS = 1

4
(VDSM AX −VDSM I N )

2IDSS

π (cos(σ)−1)2

[
3

4
sin(σ)−σcos(σ)− 1

12
sin(3σ)

]
(III.2.28)

Puissance ajoutée
P AJ = PS −PE (III.2.29)

Gain en puissance

GP = PS

PE
(III.2.30)

Puissance d’alimentation
P AL =VDS0IDS0 (III.2.31)

Soit :

P AL = (VDSM AX +VDSM I N )

2

IDSS

π (cos(σ)−1)2

[
σ+ σ

2
cos(2σ)− 3

4
sin(2σ)

]
(III.2.32)

Rendement de sortie

ηS = PS

P AL
(III.2.33)

Soit :

ηS = (VDSM AX −VDSM I N )

(VDSM AX +VDSM I N )

[3
4 sin(σ)−σcos(σ)− 1

12 sin(3σ)
][

σ+ σ
2 cos(2σ)− 3

4 sin(2σ)
] (III.2.34)
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Î précédent section N suivant Ï

ÎÎ 66 ÏÏ

Etude simplifiée
d’un

amplificateur à
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Rendement en puissance ajoutée

ηAJ = P AJ

P AL
(III.2.35)

Soit encore :

ηAJ = ηS

(
1− 1

GP

)
(III.2.36)

Résistance de charge

RL = VDS1

IDS1
(III.2.37)

Soit encore :

RL = (VDSM AX −VDSM I N )
IDSS

π(cos(σ)−1)2

[3
4 sin(σ)−σcos(σ)− 1

12 sin(3σ)
] (III.2.38)

Tous les paramètres de l’amplificateur sont exprimés en fonction des caractéristiques propres
au transistor (Vd smi n ,Vd smax ,VP et IDSS) et de la valeur de l’angle d’ouverture σ.
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0

T/2

T

t

to

Vp
Vgs0 T/2 T tto

Imax

Idss
Id(t)Id

Vgso

Angle d’ouverture :σ=ω.to

FIG. III.2.19 – Construction graphique de la forme temporelle de ID (t )
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III.2.3 Comparaison des classes de fonctionnement

Les figures suivantes (III.2.20,III.2.21,III.2.22,III.2.23) représentent les formes temporelles des
tensions et courants au niveau du transistor pour différentes classes de fonctionnement.
Le cycle de charge, dessiné sur le réseau de sortie, est une figure de Lissajou entre le courant Id(t)
et la tension Vds(t) : on représente sur le réseau statique de sortie les points (Id,Vds) à chaque
instant, ceci sur une periode.

Le tableau (figure III.2.24) récapitule l’évolution des performances de l’amplificateur en fonc-
tion de la classe de fonctionnement.

Commentaires :

– Les résultats concernant le rendement de sortie ηS sont optimistes et sont en réalité plus
faibles. Cependant, l’évolution des paramètres entre les différentes classes donne la bonne
tendance.

– Le résultat important est que le courant RF IDS1 reste quasiment constant lorsque l’on passe
de la classe A à la classe C alors que dans le même temps le courant continu d’alimentation
IDS0 diminue. La puissance de sortie diminue nettement moins que la puissance d’alimen-
tation, le rendement augmente lorsque l’on passe de la classe A à la classe C.

– En contre partie, le gain diminue puisqu’il faut une puissance d’entrée plus importante en
classe C qu’en classe A.

– Il est intéressant de noter que la résistance de charge optimale ne change quasi pas en fonc-
tion de la classe de fonctionnement. On peut donc faire fonctionner un amplificateur dans
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Î précédent section N

ÎÎ 69 ÏÏ

Comparaison
des classes de

fonctionnement

l’une des classes sinusoïdale simplement en changeant sa polarisation de grille.
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T

t

T/2

Vdso

T

t

T/2

Vgso

Vgs(t)

T/2 T t

Vds(t)

Cycle de Charge

Id(t)

0

Vd s
Vg s

Vd smi n Vd smax

Id ss

Id Id

Vg s = 0

Vp

FIG. III.2.20 – Fonctionnement en classe A
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Cycle de Charge

T

t

T/2

Vdso

T

t

T/2

Vgso

Vgs(t)

T/2 T t

Vds(t)

Id(t)

Vd s
Vg s

Vd smi n Vd smax

Id ss

Id Id

Vg s = 0

Vp 0

FIG. III.2.21 – Fonctionnement en classe AB
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Cycle de Charge

T

t

T/2

Vgso

T

t

T/2

Vdso

Vgs(t)

T/2 T t

Vds(t)

Id(t)

Vd s
Vg s

Vd smi n Vd smax

Id ss

Id Id

Vg s = 0

0Vp

FIG. III.2.22 – Fonctionnement en classe B
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T

t

T/2

Vgso

T

t

T/2

Vdso

Vgs(t)

T/2 T t

Vds(t)

Id(t)

Cycle de Charge

Vp

Vd s
Vg s

Vd smi n Vd smax

Id ss

Id Id

Vg s = 0

0

FIG. III.2.23 – Fonctionnement en classe C
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0,5.Idss

0,375.Idss 0,314.Idss

0,48.Idss

0,250.Idss

0,42.Idss

0,173.Idss

0,32.Idss

66% 75% 82% 91%

Classe A AB CB

Idso

Ids1

RL

4.Pe A

0,67.Pal A

1,56.RL A

16.Pe A

0,04.Gp A

1,78.Pe A

1,39.ηdA1,25.ηdA1,14.ηdA

1,04.RL A 1,19.RL A

Pal

Gp

Ps

Pe

0,96.PsA 0,84.PsA

0,54.Gp A

0,84.Pal A 0,46.Pal A

0,21.Gp A

0,64.PsA

ηd

σ

Pe A

PsA

Gp A

Pal A

ηdA

RL A

ηdM AX

FIG. III.2.24 – Comparaison de performances des différentes classes
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III.3 Principes d’adaptation d’impédance

III.3.1 Généralités sur l’adaptation d’impédance . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
III.3.2 Adaptation en gain . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79
III.3.3 Adaptation en puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82
III.3.4 Différence entre adaptation en gain et en puissance . . . . . . . . . . 84
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III.3.1 Généralités sur l’adaptation d’impédance

Cours :
Adaptation en gain

Adaptation en puissance

Adaptations : comparaisons

L’amplificateur peut être représenté symboliquement par une association en cascade de trois
quadripôles (figure III.3.25) : le transistor et les deux circuits d’entrée et de sortie.

Adaptation
Réseau Réseau

SortieEntrée Transistor

Adaptation
EG

ZG = 50Ω

DC DC

ZL = 50Ω

RF RF

DC +RF DC +RF

FIG. III.3.25 – Réseaux d’adaptation

Les réseaux d’entrée et de sortie doivent être conçus pour assurer différentes fonctions :
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d’impédance

Assurer l’adaptation d’impédance Ces réseaux doivent permettre d’obtenir une impédance
d’entrée et de sortie égale à 50Ω et présenter au transistor les impédances de charge souhaitées.
Rappel :
Lorsque l’adaptation d’impédance est réalisée, le transfert de puissance du générateur vers la

Générateur Charge

ZLEG

ZG

FIG. III.3.26 – Adaptation d’impédance : Rappel

charge est maximum. La condition d’adaptation d’impédance s’écrit :

ZL = Z∗
G (III.3.1)

En considérant les coefficients de réflexion associés :

ΓL = Γ∗G (III.3.2)

Assurer la polarisation Ces réseaux intègrent les circuits de polarisation (selfs de choc et capa-
cités de liaison).

Assurer l’opération de filtrage Ces réseaux définissent la bande passante de l’amplificateur
ainsi que les impédances présentées au transistor aux fréquences harmoniques.
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Il est important de distinguer deux types d’adaptation RF pour les amplificateurs :
– L’adaptation d’impédance pour obtenir un gain en puissance maximum (adaptation en gain).

Dans ce cas, l’amplificateur fonctionne en régime linéaire.
– L’adaptation d’impédance pour obtenir une puissance de sortie maximale (adaptation en

puissance). L’amplificateur travaille en régime grand signal autour du point à 1dB de com-
pression.
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III.3.2 Adaptation en gain

Cours :
Adaptation d’impédance

Adaptation en puissance

Adaptations : comparaisons

On se place ici dans le cas du fonctionnement petit signal de l’amplificateur. Il est donc pos-
sible d’utiliser les paramètres S pour représenter le fonctionnement du transistor à la fréquence
fondamentale, ceci pour un point de polarisation donné.

Transistor
Entrée

Réseau

Sortie

Réseau

Conditionsd’adaptation

ZG = 50Ω

EG

DC DC

ZL = 50Ω

[Si j ]

ZE = ZG = 50Ω ZS = ZL = 50Ω

ΓE = 0 ΓS = 0

FIG. III.3.27 – Conditions d’adaptation
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Adaptation en
gain

Notons Γg ,Γl ,S
′
11 et S

′
22 les coefficients de réflexion vus aux accès du transistor (Figure III.3.28).

Transistor
Entrée

Réseau

Sortie

Réseau

[Si j ]

EG

DC DC

ZL = 50Ω

ZG = 50Ω

ΓE = 0 S
′
11 ΓG ΓL S

′
22 ΓS = 0

FIG. III.3.28 – Conditions d’adaptation

Le gain maximum Gmax est obtenu lorsque le transfert de puissance est optimal depuis le
générateur jusqu’à la charge. Il est obtenu lorsque l’adaptation d’impédance est réalisée entre
chaque bloc. En particulier, au niveau du transistor, les conditions suivantes doivent être véri-
fiées :

S
′
11 = Γ∗g et S

′
22 = Γ∗l (III.3.3)

S
′
11 et S

′
22 s’expriment en fonction des paramètres Si j du transistor et des coefficients de réflexion

présentés par les circuits d’adaptation Γg et Γl :

S
′
11 = S11 + S12S21Γl

(1−S22Γl )
= Γ∗g (III.3.4)
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Adaptation en
gain

S
′
22 = S22 +

S12S21Γg(
1−S11Γg

) = Γ∗l (III.3.5)

La résolution de ce système d’équations aboutit à deux solutions pour Γg et Γl . La solution
physique est celle pour laquelle

∣∣Γg
∣∣≤ 1 et |Γl | ≤ 1, ce qui correspond à des impédances passives.

Dans ce cas, le gain du montage est maximum et vaut :

Gmax =
(
1−|Γl |2

)(
1− ∣∣Γg

∣∣2
)
|S21|2∣∣(1−S22Γl )

(
1−S11Γg

)−S12S21ΓlΓg
∣∣2 (III.3.6)
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III.3.3 Adaptation en puissance

Cours :
Adaptation d’impédance

Adaptation en gain

Adaptations : comparaisons

On se place ici dans le cas du fonctionnement en puissance, c’est à dire dans la zone de com-
pression. Pour ce fonctionnement, les impédances (et notamment l’impédance de charge) à pré-
senter aux accès du transistor sont différentes de celles utilisées lors de l’adaptation en gain. On
ne peut plus utiliser le formalisme des paramètres S puisque le composant est en régime non-
linéaire.

Les impédances de chage (en entrée et en sortie) à présenter au transistor peuvent être déter-
minées de deux façons :

– soit par simulation en utilisant un modèle non-linéaire
– soit expérimentalement en utilisant un banc de caractérisation en puissance (mesures Load-

Pull)
Quelque soit la mèthode utilisée, l’objectif est de rechercher les impédances de charge per-

mettant d’obtenir le maximum de puissance de sortie (cf études des classes de fonctionnement).
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Adaptation en
puissance

Non−linéaire

Transistor
Entrée

Réseau

Sortie

Réseau

Régime

EG

DC DC

ZL = 50Ω

ZG = 50Ω

ΓE = 0 ΓG ΓL ΓS = 0

FIG. III.3.29 – Adaptation en puissance

Une fois connues les impédances à présenter aux accès du transistor, la structure de l’am-
plificateur reste identique au cas précédent sauf que les coefficients Γg et Γl à synthétiser sont
différents du cas linéaire.
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III.3.4 Différence entre adaptation en gain et en puissance

Cours :
Adaptation d’impédance

Adaptation en gain

Adaptation en puissance

La différence entre ces deux types d’adaptation apparaît clairement en comparant les carac-
téristiques de puissance du même transistor adapté soit en gain, soit en puissance, pour la même
fréquence et le même point de polarisation.

En régime linéaire, l’amplificateur adapté en gain présente un gain supérieur. Dans la zone de
compression, l’amplificateur adapté en puissance délivre une puissance de sortie plus importante
que celui adapté en gain. Typiquement, on observe un écart d’environ 2dB entre les puissances
de sortie prises à 1dB de compression de gain.
Lorsque l’on conçoit un amplificateur de puissance, on réalise toujours une adaptation en puis-
sance.
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Différence
entre

adaptation en
gain et en
puissance

#2dB

0

Compression de gain
Points à 1dB de 

Transistor adapté 
en gain

Transistor adapté 
en puissance

PE (dBm)

PS(dBm)

FIG. III.3.30 – Comparaison Adaptation en puissance/Adaptation en gain
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III.4 Conception des circuits d’adaptation

III.4.1 Les circuits d’adaptation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
III.4.2 Circuits à constantes localisées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
III.4.3 Circuits à constantes distribuées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
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III.4.1 Les circuits d’adaptation

Cours :
Circuits d’adaptation : éléments localisés

Cours :
Circuits d’adaptation : éléments distribués

Ce paragraphe présente succintement les principales techniques utilisées pour réaliser les
réseaux électriques d’adaptation d’entrée et de sortie de l’amplificateur. On traitera séparément
les circuits d’adaptation et les circuits de polarisation.

TEC
D

S

Cd Charge RF
LcLc

Cd

G

Générateur RF

(type passe−bas)
d’adaptation

Circuits 

L

C

L

C

VdsoVgso

50Ω
50Ω

FIG. III.4.31 – Circuits à constantes localisées

Ces circuits sont en général constitués d’éléments réactifs (L et C) pour ne pas introduire de
perte de puissance par effet Joule. Les topologies électriques des circuits d’adaptation sont mul-
tiples et dépendent beaucoup de l’amplificateur à réaliser et de la technologie utilisée.
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Les circuits
d’adaptation

Il existe cependant deux technologies distinctes :
– les circuits à constantes localisées (éléments discrets)(figure III.4.31)
– les circuits à constantes distribuées (éléments distribués)
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III.4.2 Circuits à constantes localisées

Cours :
Circuit d’adaptation : généralités

Cours :
Circuits d’adaptation : éléments distribués

Ces circuits sont constitués d’inductances et de capacités discrètes. Les topologies possibles
sont nombreuses et sont déterminées essentiellement par le filtrage à réaliser. La figure III.4.32
donne quelques topologies simples. La complexité des circuits dépend du gabarit souhaité pour
le filtrage (ordre du filtre). En règle générale, on évite le plus possible l’utilisation d’inductances
car ces éléments sont toujours délicats à réaliser avec précision en hautes fréquences.

Passe-bas Passe-haut Circuit en TCircuit enΠ

FIG. III.4.32 – Exemples de topologies

Après avoir choisi une topologie, on détermine par calcul (ou par simulation) les valeurs des
éléments. Le circuit le plus simple permet de réaliser une impédance à une fréquence donnée
(bande étroite). Les circuits peuvent sensiblement se compliquer si l’on s’intéresse aux impé-
dances ramenées aux fréquences harmoniques ou si l’on recherche une adaptation plus large
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Circuits à
constantes

localisées

bande.
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III.4.3 Circuits à constantes distribuées

Cours :
Circuit d’adaptation : généralités

Cours :
Circuits d’adaptation : éléments localisés

Les circuits à constantes distribuées sont conçus avec des tronçons de lignes. Les méthodes et
outils de calculs nécessaires pour leur conception sont basés sur les lois régissant les phénomènes
de propagation, les paramètres S, l’abaque de Smith.

TEC
D

S

Cd Charge RF
LcLc

Cd

G

Générateur RF

(Eléments distribués)Circuits 
d’adaptation(Ligne+Stub)

VdsoVgso

50Ω
50Ω

FIG. III.4.33 – Circuits à constantes distribuées

Différentes approches peuvent être envisagées :
– Adaptation par stubs
– Circuits à constantes distribuées
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Circuits à
constantes
distribuées

Adaptation par stubs Cette technique consiste à utiliser un tronçon de ligne de longueur
l associée à un stub de longueur d. L’extrémité des stubs peut être soit en court-circuit, soit en
circuit ouvert. Le calcul consiste à déterminer les longueurs des stubs et leur position sur la ligne.
Ceci peut être fait grâce à l’abaque de Smith ou par optimisation avec un logiciel de CAO.
Il est possible de réaliser des adaptations simple stub ou double stub (figure III.4.34).

Substrat diélectrique

Double stub 

Stub en CO

Ligne

Stub en CC

Stub en CO

d
l

Plan de masse

Ligne

Simple stub 

FIG. III.4.34 – Simple et double stubs

Circuits à éléments distribuées Cette approche consiste à réaliser les valeurs des inductances
et capacités localisées avec des tronçons de ligne dont on ajuste l’impédance caractéristique et
la longueur. Considérons le schéma de la figure III.4.35 représentant une ligne de transmission
d’impédance caractéristique ZC et de longueur l chargée par une impédance ZL .

L’impédance ZE ramenée en entrée de la ligne est donnée par la relation III.4.1.

ZE = ZC
ZL + j ZC tan

(
βl

)
ZC + j ZL tan

(
βl

) (III.4.1)
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Circuits à
constantes
distribuéesl ZL

ZE

ZC

FIG. III.4.35 – Ligne de transmission

Pour réaliser une inductance : On choisit une valeur d’impédance caractéristique élevée telle
que : ZC >> ZL .
Dans ce cas, l’impédance ramenée par la ligne est identifiable à l’impédance d’une inductance.

ZE ≈ j ZC tan
(
βl

)⇔ j Lω (III.4.2)

Pour une valeur de ZC donnée, l’inductance équivalente dépend de la longueur de la ligne (cf
équation III.4.3).

L = ZC tan
(
βl

)
ω

(III.4.3)

Pour réaliser une capacité : On choisit une valeur d’impédance caractéristique faible telle
que : ZC << ZL .
Dans ce cas, l’impédance ramenée par la ligne est identifiable à l’impédance d’une capacité.

ZE ≈ ZC

j tan
(
βl

) ⇔ 1

jCω
(III.4.4)
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Circuits à
constantes
distribuées

Pour une valeur de ZC donnée, la capacité équivalente dépend de la longueur de la ligne (cf
équation III.4.3).

C = tan
(
βl

)
ZCω

(III.4.5)

L’impédance caractéristique ZC d’une ligne microruban (ou microstrip) est directement liée
à la largeur de la ligne : pour réduire ZC , il faut augmenter la largeur de la ligne et inversement.

Exemple de circuit : Le figure III.4.36 illustre la réalisation d’un circuit constitué de selfs et de
capacités avec des éléments distribués équivalents.

C2

L1

L2

L3 L4

C1

L1

L2

C1

L3

C2

L4

Eléments discrets Eléments distribués

50Ω

50Ω

50Ω 50Ω

FIG. III.4.36 – Exemple de circuit à éléments distribués
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Î section précédente chapitre N

95

III.5 Conception des circuits de polarisation

III.5.1 Les circuits de polarisation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
III.5.2 Réalisation avec des éléments distribués . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
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III.5.1 Les circuits de polarisation

Cours :
Circuit de polarisation : éléments
distribués

Les circuits de polarisation sont constitués au minimum d’une capacité de liaison et d’une
self de choc. La capacité de liaison est une capacité série de forte valeur, elle est réalisée avec un
composant discret (ou par deux lignes couplées).

RF+DC

Lc

Cd

DC

RF

FIG. III.5.37 – Circuit de polarisation

La figure III.5.37 représente un circuit de polarisation classique. Pour assurer un ’bon’ court-
circuit RF côté alimentation DC, on connecte plusieurs capacités en parallèle (deux ou trois) de
valeurs différentes et couvrant chacune sa gamme de fréquence. On obtient ainsi une impédance



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents

section N suivant Ï

ÎÎ 97

Les circuits de
polarisation

très faible sur une très large bande de fréquence. Ces capacités doivent supporter la tension DC
de polarisation. La self de choc peut être réalisée par une self à air bobinée. La réalisation de ces
selfs étant parfois délicate, on utilise également des selfs spirales imprimées ou des lignes quart
d’onde. Le choix de la technique pour réaliser les selfs de choc dépend de la fréquence de travail
mais également de l’intensité maximale du courant DC de polarisation (la self ne doit pas servir
de fusible ! ! !).
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III.5.2 Réalisation avec des éléments distribués

Cours :
Circuit de polarisation : généralités

Ligne quart d’onde + capacité parallèle
Un transformateur d’impédance (précisement un inverseur d’impédance) peut être obtenu (cf

figure III.5.38) en utilisant une ligne de transmission de longueur λ/4 et d’impédance caractéris-
tique ZC .

l ZL
ZE

ZC

FIG. III.5.38 – Ligne quart d’onde

La valeur de l’impédance ramenée en entrée du transformateur (ligne λ/4) est donnée par la
relation III.5.1.

ZE = Z 2
C

ZL
(III.5.1)
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Réalisation
avec des
éléments

distribués

Capacité bypass

Cd

DC

RF RF+DC

Ligne quart d’onde

FIG. III.5.39 – Circuit de polarisation

Une capacité de forte valeur (capacité bypass) est connectée en parallèle à l’extrémité de la
ligne quart d’onde (cf figure III.5.39). L’impédance de cette capacité à la fréquence de travail est
proche du court-circuit : ZL ≈ 0. L’impédance ramenée par la ligne quart d’onde au niveau de la
ligne principale est donc trés élevée. Cette ligne ne modifie pas le fonctionnement RF du circuit
mais permet en revanche d’alimenter en continu le transistor.

Ligne quart d’onde + stub radial
La capacité du circuit précédent n’est pas toujours facile à réaliser pour différentes raisons tech-

nologiques. La solution pour s’en affranchir consiste à utiliser à la place un stub radial (cf figure
III.5.40). Par un choix approprié du rayon et de l’angle du stub radial, il est possible de ramener
à l’extrémité étroite du stub une impédance très faible à la fréquence de travail sans perturber le
fonctionnement DC du circuit. D’un point de vue électrique, ce montage se comporte de façon
similaire au précédent en DC et à la fréquence de travail. L’intérêt majeur du stub radial réside
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Réalisation
avec des
éléments

distribués

dans sa simplicité de réalisation.

Cd

DC

RF RF+DC

Stub radial

Ligne quart d’onde

FIG. III.5.40 – Utilisation d’un stub radial
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Chapitre IV

LES MELANGEURS

IV.1 Principe de l’opération de mélange . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
IV.2 Spécifications des mélangeurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
IV.3 Exemples de circuits . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123
IV.4 Applications des mélangeurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136
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IV.1 Principe de l’opération de mélange

IV.1.1 Le mélangeur idéal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103
IV.1.2 Le mélangeur réel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents

section N suivant Ï

103 ÏÏ

IV.1.1 Le mélangeur idéal

Cours :
Mélangeur réel

Un mélangeur idéal réalise l’opération mathématique de multiplication de deux signaux. La
représentation d’un mélangeur est donnée figure IV.1.1, le mélangeur comporte trois accès : 2 en-
trées et 1 sortie. Les entrées s’appellent RF (Radio Fréquence) et OL (Oscillateur Local), la sortie
s’appelle FI (Fréquence Intermédiaire). Les noms des accès proviennent de l’utilisation initiale en
transmission radio des mélangeurs en tant que convertisseurs de fréquence. En général, le signal
OL est un signal sinusoïdal de plus forte puissance que le signal RF qui lui peut être modulé. On
appelle parfois le signal OL signal de pompe, lorsqu’il est appliqué, on dit que le mélangeur est
pompé

OL

RF FI VF I (t )

VOL(t )

VRF (t )

FIG. IV.1.1 – Représentation du mélangeur



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents

section N suivant Ï

ÎÎ 104 ÏÏ

Le mélangeur
idéal

Appliquons deux signaux sinusoïdaux VRF (t ) et VOL(t ) ayant des fréquences respectives FRF

et FOL .

VRF (t ) = A.cos(ωRF .t ) (IV.1.1)

VOL(t ) = B.cos(ωOL .t ) (IV.1.2)

En supposant que le mélangeur se comporte comme un multiplicateur idéal, le signal de sor-
tie VF I (t ) s’écrit :

VF I (t ) =VRF (t ).VOL(t ) (IV.1.3)

VF I (t ) = A.cos(ωRF .t ) .B.cos(ωOL .t ) (IV.1.4)

VF I (t ) = A.B

2
.cos(ωOL −ωRF ) .t + A.B

2
.cos(ωOL +ωRF ) .t (IV.1.5)

Le signal de sortie est la somme de deux signaux sinusoïdaux de fréquences FOL − FRF et
FOL +FRF , appelées fréquences intermédiaires. Ces deux fréquences sont également appelées fré-
quences somme et différence, ou encore fréquence intermédiaire inférieure (FF I I N F ) et supérieure
(FF ISU P ).

FF I I N F = FOL −FRF (IV.1.6)

FF ISU P = FOL +FRF (IV.1.7)

La figure IV.1.2 montre les spectres des signaux aux différents accès dans le cas d’un mélangeur
idéal.
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Le mélangeur
idéal

OL

RF FI

f

f

f

FOL −FRF

P

P

FOL

FRF

P

FOL +FRF

FIG. IV.1.2 – Mélangeur idéal : Spectre
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IV.1.2 Le mélangeur réel

Cours :
Mélangeur idéal

L’opération de multiplication, simple mathématiquement, s’avère être plus difficile à réaliser
en électronique analogique où l’on a recours à des composants non-linéaires (diodes ou transis-
tors). Considérons la figure IV.1.3 où l’on applique à l’entrée d’un dispositif non-linéaire un signal
VE (t ) constitué de la somme des deux signaux sinusoïdaux VRF (t ) et VOL(t ).

VE (t ) =VRF cos(ωRF .t )+VOL cos(ωOL .t ) (IV.1.8)

Dispositif
Non−linéaire

VE (t ) VS (t )

FIG. IV.1.3 – Dispositif non-linéaire

La relation non-linéaire reliant le signal de sortie VS(t ) et le signal d’entrée VE (t ) peut s’expri-
mer de façon générale sous la forme d’un polynôme (IV.1.9).

VS(t ) = a.VE (t )+b.V 2
E (t )+ c.V 3

E (t )+ ... (IV.1.9)
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Le mélangeur
réel

Le développement de l’équation IV.1.9 en fonction des fréquences FRF et FOL montre que l’on
obtient, en sortie du mélangeur, ces deux fréquences, leurs harmoniques respectifs et toutes les
fréquences de battement ±n.FRF ±m.FOL (n et m entiers).
L’apparition de toutes ces fréquences est liée aux contributions des différents termes du poly-
nôme.

Le terme a.VE (t ) génère :
VRF cosωRF t+
VOL cosωOL t+

Le terme b.V 2
E (t ) génère :

b
2

(
V 2

RF +V 2
OL

)+
b
2 V 2

RF cos2ωRF t+
b
2 V 2

OL cos2ωOL t+
bVRF VOL cos(ωRF +ωOL) t+
bVRF VOL cos(ωRF −ωOL) t+

Le terme c.V 3
E (t ) génère :(3c

4 V 3
RF + 3c

2 VRF V 2
OL

)
cosωRF t+(3c

4 V 3
OL + 3c

2 VOLV 2
RF

)
cosωOL t+

c
4V 3

RF cos3ωRF t + c
4V 3

OL cos3ωOL t+
3c
4 V 2

RF VOL (cos(2ωRF +ωOL) t +cos(2ωRF −ωOL) t )+
3c
4 V 2

OLVRF (cos(2ωOL +ωRF ) t +cos(2ωOL −ωRF ) t )+

Les fréquences FOL −FRF et FOL +FRF correspondant à l’opération de multiplication idéale
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Le mélangeur
réel

sont générées par le terme d’ordre 2 du polynôme. Il n’existe pas d’élément non-linéaire capable
de générer uniquement les deux fréquences intermédiaires. Néammoins, l’élimination des fré-
quences indésirables peut être intégrée dans la conception du mélangeur :

– par filtrage des harmoniques
– utilisation de topologies équilibrées (suppression harmoniques pairs)
– utilisation de non-linéarités quadratiques (FET)
La figure IV.1.4 montre un exemple de spectre de sortie.

Spectre  de sortie

FOL −FRF FOL +FRF

FOL

FRF

2FOL2FOL −FRF

FIG. IV.1.4 – Mélangeur réel : exemple de spectre de sortie
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Î section précédente chapitre N section suivante Ï

109
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IV.2.1 Pertes/Gain de conversion

Le gain de conversion, noté GC , représente les pertes (ou le gain) entre la sortie FI et l’entrée
RF.

GC = 10.log
(

PFI(FFI)

PRF(FRF)

)
(IV.2.1)

PFI(àFFI) représente la puissance à l’accès FI à la fréquence FI.
PRF(FRF) représente la puissance à l’accès RF à la fréquence RF.
Le gain de conversion est un écart (en dB) entre deux puissances à des fréquences différentes.

Remarque :
Les mélangeurs à diodes présentent des pertes de conversion alors que les mélangeurs à transis-
tors présentent en général un gain de conversion.
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Pertes/Gain de
conversion

OL

RF FI

f

ff

Gain de conversion

P

OL

P (dBm)P (dBm)

RF F I2F I1

FIG. IV.2.5 – Gain de conversion
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IV.2.2 Dynamique

La caractéristique de puissance PF I = f (PRF ), tracée à POL = cst est similaire à la caractéris-
tique de puissance d’un amplificateur (cf figure IV.2.6). On distingue une zone dite linéaire pour
laquelle le gain de conversion GC est quasiment constant. Lorsque le niveau de puissance RF
augmente, la puissance FI augmente jusqu’à l’apparition du phénomène de compression puis
de saturation. Le point à 1dB de compression correspond à une diminution de 1dB du gain de
conversion maximum. Le point de compression à 1dB dépend également du niveau de puissance
sur l’accès OL.

La dynamique d’un mélangeur est la plage de puissance RF sur laquelle le circuit est utilisable,
c’est à dire la plage de puissance où le gain de conversion GC reste constant. Elle est délimitée par
le niveau de bruit minimum (en deçà duquel la puissance FI n’est plus détectable) et le début de
la zone de compression.
Remarque :
La dynamique d’un mélangeur est un paramètre important lorsque le mélangeur est utilisé en
entrée d’un récepteur. Dans ce cas, le signal RF est issu de l’antenne réceptrice et sa puissance
peut varier fortement, il est donc nécessaire d’avoir un maximum de dynamique.
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Î précédent section N suivant Ï

ÎÎ 113

Dynamique

Compression 

Dynamique

Niveau de bruit

Point à 1dB de 

0

1dB

PF I (dBm)

PRF (dBm)

P1dB

FIG. IV.2.6 – Dynamique
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IV.2.3 Facteur de bruit

Cours :
Fréquence image

Le facteur de bruit d’un mélangeur est le rapport S/N1 en entrée divisé par le rapport S/N en
sortie.

OL

RF FI

bruit d’entrée
OL

Niveau de

S
N OU T

P (F I )
P (RF )

Niveau de

S
N I N

bruit de sortie

FIG. IV.2.7 – Facteur de bruit

Il existe deux définitions du facteur de bruit :
– Facteur de bruit SSB (Single Side Band)

Le facteur de bruit en bande latérale unique FSSB ne prend en compte que le bruit présent
en entrée dans la bande RF et qui est converti en sortie sur l’une des deux fréquences FI.

1Signal/Noise
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Facteur de bruit
FSSB = 10.l og

(
S/NI N

S/NOU T

)
= 10.log

(
PRF

PF I

)
+10.log

(
NOU T

NI N

)
(IV.2.2)

FSSB =−GC +10.log

(
NOU T

NI N

)
(IV.2.3)

– Facteur de bruit DSB (Double Side Band)
Le facteur de bruit en double bande latérale FDSB tient compte du bruit présent en entrée
dans la bande RF et IM (fréquence image) et qui est converti en sortie sur l’une des deux fré-
quences FI. Pour un fonctionnement en bande étroite (RF proche de IM) et en supposant
que le gain de conversion est identique à RF et IM, la relation entre les facteurs de bruit FSSB

et FDSB est donc :

FDSB = FSSB −3dB (IV.2.4)

Remarque :
Le facteur de bruit est un paramètre important lorsque le mélangeur est utilisé en entrée d’un
récepteur. Dans ce cas, le signal RF est issu de l’antenne réceptrice, sa puissance est souvent très
faible et proche du niveau de bruit, il est donc nécessaire d’avoir un bon facteur de bruit afin que
le mélangeur n’ajoute pas du bruit supplémentaire au signal reçu.
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IV.2.4 Isolations

Un mélangeur réel ne présente jamais des isolations parfaites entre ses différents accès. Typi-
quement, on observe sur les accès RF et FI des raies à la fréquence OL (cf figure IV.2.8) dûes aux
fuites d’OL.

Isolation OL−RF

OL

RF FI

ff

f
Isolation OL−FI

FOL

FOL +FRF

FOL −FRF

FRF

FOL
FOL

FIG. IV.2.8 – Isolations

On définit généralement deux types d’isolations :
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Isolations– Isolation OL-RF
Elle est définie par la relation suivante :

I sol ati onOL−RF = 10.l og

(
PRF (FOL)

POL(FOL

)
(IV.2.5)

PRF (FOL) représente la puissance à l’accès RF à la fréquence OL.
POL(FOL représente la puissance à l’accès OL à la fréquence OL.

– Isolation OL-FI
Elle est définie par la relation suivante :

I sol ati onOL−F I = 10.l og

(
PF I (FOL)

POL(FOL

)
(IV.2.6)

PF I (FOL) représente la puissance à l’accès FI à la fréquence OL.
POL(FOL représente la puissance à l’accès OL à la fréquence OL.

Remarques :

– Les isolations sont définies avec tous les accès du mélangeur chargés sur 50Ω.
– Toutes les puissances intervenant dans les définitions des isolations sont à la même fré-

quence : la fréquence d’OL.
– L’isolation est un paramètre important pour une application du mélangeur en modulateur

d’amplitude DBLPS. Pour ce type d’application, on définit le taux de réjection de porteuse
qui est directement lié à l’isolation OL-FI.
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IV.2.5 Intermodulation

Comme pour un amplificateur, l’intermodulation intervient lorsque l’on applique deux si-
gnaux de fréquences voisines fRF 1 et fRF 2 à l’accès RF. En sortie du mélangeur, on observe des
raies aux fréquences : ±n. fOL ±m. fRF 1 ±p. fRF 2.
L’intermodulation d’ordre trois fait intervenir les fréquences :
fOL − (2 fRF 1 − fRF 2) et fOL − (2 fRF 2 − fRF 1)

Ces fréquences sont situées de part et d’autre des fréquences intermédiaires FI. (figure IV.2.9)
Les raies d’intermodulation d’ordre trois sont les plus gênantes puisque très proches des si-

gnaux aux fréquences intermédiaires. On définit, de façon similaire à un amplificateur, le rapport
d’intermodulation d’ordre trois C/I (ou IM3) ainsi que le point d’interception.
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Intermodulation

C/I

Spectre  de sortie

FOLFRF 1 FRF 2

FOL +FRFFOL −FRF

FOL − (2FRF 2 −FRF 1) FOL − (2FRF 1 −FRF 2)

FIG. IV.2.9 – Intermodulation d’ordre trois
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IV.2.6 Fréquence image

Cours :
Facteur de bruit

Lorsque un mélangeur est utilisé en entrée d’un récepteur, il convient de prendre quelques
précautions par rapport à la fréquence image : FI M . Pour illustrer ce qu’est une fréquence image,
considérons l’exemple concret de la figure IV.2.10.

11.3GHz 1.1GHz

1.1GHz

Signal utile

Signal parasite

OL

RF FI 1.1GHz

1.1GHz 9.1GHz

FI M = 4.0G H z

FOL = 5.1G H z

FRF = 6.2G H z

F0 = 1.1G H z

FIG. IV.2.10 – Fréquence image : exemple
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Fréquence
image

Le mélangeur est utilisé pour translater une fréquence RF de 6.2GHz (signal utile) vers une
fréquence intermédiaire de 1.1GHz. Pour ce faire, on utilise un OL dont la fréquence est fixée à
5.1GHz. On obtient donc deux fréquences intermédiaires : 1.1GHz et 11.3GHz. Un filtre passe-
bande centré à 1.1 GHz permet d’éliminer la fréquence intermédiaire 11.3GHz.
Supposons maintenant qu’un signal RF à 4GHz, capté par l’antenne, vienne s’additionner au si-
gnal utile à 6.2GHz. Ce signal à 4GHz est converti à 9.1 GHz et à 1.1GHz. Le signal RF à 4GHz,
appelé fréquence image est donc converti à la même fréquence FI que le signal utile, il y a donc
interférence entre ces deux FI à 1.1GHz. La qualité de la réception en sera donc affectée.
Pour éviter ce problème, deux possibilités existent :

– Par filtrage :
On place, avant le mélangeur, un filtre sélectif centré sur la fréquence RF utile et réjectant
la fréquence image. Cette technique permet d’obtenir une bonne réjection de la fréquence
image mais reste limitée aux applications bande étroite.

– Par phasing :
On utilise deux mélangeurs équilibrés associés à des réseaux déphaseurs selon le schéma
de la figure IV.2.11. Cette structure constitue un mélangeur à réjection de fréquence image
(image rejection mixer).
Les combinaisons de phases sont telles que l’on obtient à la fréquence intermédiaire FI sur
une voie de sortie le signal utile et sur l’autre voie le signal dû à la fréquence image. Cette
structure, bien que plus coûteuse que la méthode par filtrage, est très efficace pour des
systèmes large bande.
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Fréquence
image

IM
OL

RF FI

OL

RF FI

OL

Signal FI

Signal  image

3 dB
90 °

3 dB
90 °

RF

0 °
3 dB

FIG. IV.2.11 – Mélangeur à réjection de fréquence image
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IV.3 Exemples de circuits

IV.3.1 Mélangeur simple . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124
IV.3.2 Mélangeur simple équilibré . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126
IV.3.3 Mélangeur double équilibré . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 129
IV.3.4 Mélangeur à transistors . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
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IV.3.1 Mélangeur simple

Cours :
Mélangeur simple équilibré

Cours :
Mélangeur double équilibré

Le mélangeur le plus simple est celui utilisant une diode comme élément non-linéaire asso-
ciée à un filtre FI selectif.

OL RF choke

3 dB

Filtre FI
FIRF

FIG. IV.3.12 – Single ended mixer : Schéma de principe

Ce circuit simple et peu coûteux présente quelques inconvénients :
– pertes de conversion
– mauvaise isolation OL-RF
– faible dynamique
– applications bande étroite
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Mélangeur
simple

accordé à FIOL

RF

Vb

C L Circuit

FIG. IV.3.13 – Single ended mixer : exemple de circuit
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IV.3.2 Mélangeur simple équilibré

Cours :
Mélangeur simple

Cours :
Mélangeur double équilibré

Les mélangeurs simple équilibrés (Single balanced mixer) sont constitués de deux mélangeurs
simples. Ce type de circuit permet notamment de supprimer les harmoniques pairs d’une des
deux fréquences d’entrée, en général l’OL. Ceci permet de simplifier en partie le problème du
filtrage sur la sortie FI.

OL+RF

3 dB

RF

OL

180°

FI

Filtre FI

Filtre FI

OL−RF

FIG. IV.3.14 – Single balanced mixer : Schéma de principe
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Mélangeur
simple équilibré

FI

OL

RF

FIG. IV.3.15 – Single balanced mixer : exemple de circuit

Le niveau de l’OL est tel que les diodes fonctionnent en commutation. Elles sont soit toutes
passantes (VF I = 0), soit toutes bloquées (VF I = VRF ). Ce circuit hache le signal RF au rythme du
signal OL comme le montre la figure IV.3.16

Les principaux avantages par rapport à la version single ended sont :
– Suppression des harmoniques pairs de l’OL à condition que le montage soit bien équilibré.
– Meilleure isolations OL-RF et OL-FI
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Mélangeur
simple équilibré

Signal FI

FIG. IV.3.16 – Single balanced mixer : Signal FI
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IV.3.3 Mélangeur double équilibré

Cours :
Mélangeur simple

Cours :
Mélangeur simple équilibré

Les mélangeurs double équilibrés (double balanced mixer) sont constitués de deux mélan-
geurs simples équilibrés. Ce type de circuit permet d’obtenir une symétrie totale et la suppression
des harmoniques pairs des deux fréquences RF et OL.

Remarque : Les circuits d’accès s’appellent des baluns. Leur structure dépend beaucoup de la
plage de fréquence sur laquelle on travaille. En RF, on utilise des transformateurs, en hyperfré-
quence, on utilise des coupleurs microstrip.

Avantages des mélangeurs double équilibrés :
– Suppression des harmoniques pairs de l’OL et de la RF (et des intermodulations associées).
– Meilleure intermodulation d’ordre trois.
– Applications large bande.
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Mélangeur
double équilibré

balun

OL

RF

FI

balun

FIG. IV.3.17 – Double balanced mixer : Schéma de principe
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Î précédent section N suivant Ï

ÎÎ 131

Mélangeur
double équilibré

OL

FI

RF

FIG. IV.3.18 – Double balanced mixer : exemple de circuit

Signal FI

FIG. IV.3.19 – Double balanced mixer : Signal FI
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IV.3.4 Mélangeur à transistors

Les mélangeurs à transistors (dits mélangeurs actifs) présentent l’intérêt d’avoir un gain de
conversion alors que les mélangeurs à diodes (dits mélangeurs passifs) ont des pertes de conver-
sion. En revanche, les mélangeurs actifs nécessitent une alimentation DC pour la polarisation des
transistors.

Mélangeur à transistor bipolaire Les mélangeurs à transistors bipolaire présentent un gain
de conversion important et un facteur de bruit faible. En contre partie, ils présentent des produits
d’IM3 élevés et une faible dynamique. Comme pour les diodes, il existe des mélangeurs simples,
simples équilibrés et doubles équilibrés.
La figure IV.3.20 représente un mélangeur équilibré à paire différentielle. Ce circuit est très utilisé
en modulateur d’amplitude.

Sa version double équilibrée existe et utilise deux paires différentielles (cellule de Gilbert).

Mélangeur à transistor FET Les transistors FET, de part leur comportement quadratique,
conviennent parfaitement pour réaliser des mélangeurs présentant des dynamiques importantes
et un faible niveau d’intermodulation.
Les structures à paires différentielles existent aussi avec des transistors FET. La figure IV.3.21 est un
exemple de mélangeur simple à FET. Les somme des signaux OL et RF est appliquée sur la grille,
la sortie FI est prise sur le drain après filtrage.

Remarques :
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Mélangeur à
transistors

– Il existe des transistors FET spéciaux bi-grille (dual-gate FET), ces composants possèdent
deux grilles distinctes et un drain unique. Le signal OL est appliqué sur une grille et le signal
RF sur l’autre, la sortie FI est prise sur le drain.

– Il existe des mélangeurs dits à FET froid. Dans ce cas, le transistor n’est pas polarisé (Vdso=0
V). Le principe est basé sur la variation de la conductance de sortie en fonction de la tension
de grille.
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Mélangeur à
transistors

Vcc

RF

FI

Vee

OL

FIG. IV.3.20 – Mélangeur équilibré à paire différentielle à transistors bipolaires
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Mélangeur à
transistors

FI

Vd

RF

OL

Vg

FIG. IV.3.21 – Mélangeur simple à transistor FET
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IV.4 Applications des mélangeurs

IV.4.1 Conversion de fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 137
IV.4.2 Modulateur d’amplitude DBLPS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138
IV.4.3 Modulateur de phase BPSK . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139
IV.4.4 Démodulateur d’amplitude cohérent . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141
IV.4.5 Comparateur de phase . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143
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IV.4.1 Conversion de fréquence

Une des utilisations la plus importante des mélangeurs est la conversion de fréquence. Dans
un système de télécommunication, l’information en bande de base module soit l’amplitude, la
fréquence ou la phase d’une porteuse. Pour les besoins de la transmission et/ou du traitement de
signal, il est nécessaire de changer la fréquence porteuse. Pour cela, on utilise un mélangeur et un
oscillateur local.
La conversion de fréquence peut être montante (up-converter) ou descendante (down-converter).

– Up-converter : La fréquence FI est supérieure à la fréquence RF (Emetteurs).
– Down-converter : La fréquence FI est inférieure à la fréquence RF (Récepteurs)
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IV.4.2 Modulateur d’amplitude DBLPS

Lorsque le mélangeur est utilisé en modulateur DBLPS2, on applique sur l’accès OL la fré-
quence porteuse et sur l’accès RF le signal modulant en bande de base. Pour un signal modulant
sinusoïdal, le spectre du signal FI est constitué de deux fréquences (somme et différence des fré-
quences RF et OL). Ce spectre est celui d’un signal DBLPS.
Considérons un signal modulant m(t) à la pulsationΩ et une porteuse p(t) à la pulsation ωp :

m(t ) = B.cos(Ω.t ) (IV.4.1)

p(t ) = Ap .cos
(
ωp .t

)
(IV.4.2)

L’expression du signal modulé s(t) DBLPS est issu du produit du modulant m(t) par la porteuse
p(t) :

s(t ) = p(t ).m(t ) = Ap .B

2
.cos

(
ωp −Ω)

.t + Ap .B

2
.cos

(
ωp +Ω)

.t (IV.4.3)

2Double Bande Latérale Porteuse Supprimée
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IV.4.3 Modulateur de phase BPSK

Pour une modulation par déplacement de phase à deux états (BPSK3 cohérente, on associe aux
deux symboles à transmettre deux états de phase ϕ de la porteuse : 0 et π.

Symboles 0 1
ϕ(t ) π 0

TAB. IV.1 – Modulation BPSK

La porteuse modulée s’écrit :

x(t ) = A.cos
(
2π f0.t +ϕ(t )+ψ)

(IV.4.4)

Dans le cas d’une modulation cohérente, ψ est une constante déterministe. La figure IV.4.22 re-
présente une modulation BPSK cohérente pour ψ=±π/2 et ψ= 0.

Le signal modulé BPSK s’écrit :

ϕ(t ) = 0 : x(t ) = A.cos
(
2π f0.t +ψ)

(IV.4.5)

ϕ(t ) =π : x(t ) =−A.cos
(
2π f0.t +ψ)

(IV.4.6)

3Binary Phase Shift Keying
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Modulateur de
phase BPSK1101000 1

Horloge

Symboles

Signal BPSK

Signal BPSK

ψ= 0

ψ=±π/2

FIG. IV.4.22 – Modulation à deux états de phase

Il est donc possible d’écrire un signal modulé BPSK sous la forme d’un signal modulé en am-
plitude (±1) à porteuse supprimée. Un modulateur BPSK est donc un modulateur DBLPS.
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IV.4.4 Démodulateur d’amplitude cohérent

Cours :
Comparateur de phase

Considérons une porteuse s(t) modulée en amplitude (DBLPC4) par un signal modulant m(t).

s(t ) = AP .
(
1+β.m(t )

)
.cos(ωP .t ) (IV.4.7)

Avec

AP : Amplitude crête de la porteuse non modulée

ωP : Pulsation de la porteuse

β : Indice de modulation

La démodulation cohérente d’un tel signal consiste à multiplier le signal modulé s(t) par un signal
p(t) sinusoïdal de fréquence égale à celle de la porteuse puis de réaliser un filtrage passe-bas
(figure IV.4.23)

Les signaux p(t), v(t) et u(t) indiqués sur la figure IV.4.23 s’écrivent de façon idéale :

p(t ) = B.cos
(
ωP .t +ψ)

(IV.4.8)

s(t ) = AP .
(
1+β.m(t )

)
.cos(ωP .t ) (IV.4.9)

4Double Bande Latérale Porteuse Conservée
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Démodulateur
d’amplitude

cohérent

p(t)

Passe Bas

u(t)v(t)s(t)

FIG. IV.4.23 – Démodulation cohérente d’amplitude

v(t ) = 1

2
.B.AP .

(
1+β.m(t )

)
.cos(ψ)+ 1

2
.B.AP .

(
1+β.m(t )

)
.cos

(
2ωP .t +ψ)

(IV.4.10)

u(t ) = 1

2
.B.AP .

(
1+β.m(t )

)
.cos(ψ) (IV.4.11)

Il faut bien sûr avoir ψ = 0 pour que u(t) ait une amplitude maximale. Ce démodulateur permet
également de démoduler des signaux BPSK.
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IV.4.5 Comparateur de phase

Cours :
Démodulateur AM cohérent

Le montage précédent du démodulateur cohérent est également utilisé en comparateur de
phase. On obtient en sortie du montage une tension proportionnelle à l’écart de phase entre deux
signaux.

v(t) u(t)

Passe Bas

s(t)

p(t)

FIG. IV.4.24 – Montage comparateur de phase

Expressions des signaux :

p(t ) = B.cos
(
ω.t +ψ)

(IV.4.12)

s(t ) = A.cos(ω.t ) (IV.4.13)

v(t ) = 1

2
.B.A.cos(ψ)+ 1

2
.B.cos

(
2ω.t +ψ)

(IV.4.14)
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Comparateur
de phase

u(t ) = 1

2
.B.A.cos(ψ) (IV.4.15)

La caractéristique u = f (ψ) de ce comparateur de phase est en cosinus (entre 0 et π/2)
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Annexe A

Exercices

A.1 Amplification de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 146
A.2 Adaptation d’impédance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 153
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A.1 Amplification de puissance

A.1.1 Analyse des performances de l’amplificateur FLM3742-14D . . 147
A.1.2 Analyse des performances d’un amplificateur à deux étages . . 148
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Exercice A.1.1 Analyse des performances de l’amplificateur FLM3742-14D

a. Effectuer une lecture détaillée de la documentation technique

b. Calculer au point à 1 dB de compression les paramètres suivants :
– La puissance d’entrée PE

– La puissance ajoutée P AJ

– La puissance d’alimentation P AL

– Le rendement en puissance ajoutée ηAJ

– La puissance dissipée PDi ss

c. Pour une puissance d’entrée de 31 dBm :
– Quelles sont les performances de l’amplificateur ?
– Calculer dans ce cas le courant fourni par l’alimentation

d. Pour un fonctionnement en biporteuse, déterminer :
– La puissance au point d’interception
– Le rapport C /I pour une puissance de sortie sur une porteuse de 34 dBm
– La puissance d’entrée correspondante sur une porteuse
– La puissance de sortie correspondante sur les raies d’ordre 3
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Exercice A.1.2 Analyse des performances d’un amplificateur à deux étages

On souhaite réaliser un amplificateur de puissance fonctionnant dans la bande de fréquences
3.7-4.2 GHz et délivrant une puissance de sortie de 45.5 dBm. Pour ce faire, on adopte une topo-
logie à deux étages utilisant deux circuits FLM3742-14D et un circuit FLM3742-8D.

Ps=45.5 dBm

1er étage Diviseur Combineur Charge2ème étage

1

2

3FLM3742−8D

FLM3742−14D

FLM3742−14D

50 Ohms 

– Déterminer pour chaque amplificateur les puissances d’entrée et de sortie
– Calculer le gain total de l’amplificateur en supposant les circuits inter-étages (combineur et

diviseur) sont sans pertes.
– Déterminer son rendement en puissance ajoutée et la puissance dissipée totale.
– Reprendre cette étude en supposant que les circuits inter-étages présentent 0.5 dB de pertes

chacun par voie.
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Exercice A.1.2
Analyse des

performances
d’un

amplificateur à
deux étages
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Exercice A.1.2
Analyse des

performances
d’un

amplificateur à
deux étages
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Exercice A.1.2
Analyse des

performances
d’un

amplificateur à
deux étages
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Exercice A.1.2
Analyse des

performances
d’un

amplificateur à
deux étages
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A.2 Adaptation d’impédance

A.2.1 Quelques principes de conception de circuits passifs HF . . . . 154
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Exercice A.2.1 Quelques principes de conception de circuits passifs HF

On souhaite réaliser les circuits d’adaptation en puissance sur 50Ω d’un transistor à la fré-
quence de 5 GHz. L’analyse électrique à partir du modèle du transistor a conduit aux valeurs sui-
vantes d’impédance de charge à synthétiser et d’impédance d’entrée présentée :

– Impédance de charge : ZL = 7.5+ j 44.0Ω ; ΓL = 0.844∠96.6deg
– Impédance d’entrée : ZE = 3.2− j 38.0Ω ; ΓE = 0.922∠−105.4deg

a. Adaptation d’impédance par éléments localisés
On choisit la topologie suivante :

Impédance de charge

jX2

jX3

jX4

Impédance d’entrée

TRANSISTOR

jX1

Déterminer les valeurs des quatres éléments (X1, X2, X3, X4) et leur nature.
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Exercice A.2.1
Quelques

principes de
conception de
circuits passifs

HF

b. Adaptation d’impédance par éléments distribués
On utilise un substrat de permittivité εR = 2.55. On réalise les éléments Xi calculés précédem-

ment avec des tronçons de ligne d’impédances caractéristiques 10Ω et 250Ω. Déterminer l’ex-
pression simplifiée d’une inductance et d’une capacité microstrip sachant que l’impédance ra-
menée d’un tronçon de ligne est :

Z = Z
ZL + j Z0 tan(β.L)

Z0 + j ZL tan(β.L)

Calculer les longueurs des éléments distribués dans le cas des montages de type passe-bas.

c. Adaptation d’impédance par simple stub
On réalise maintenant l’adaptation par simples stubs en circuit ouvert.

Déterminer les positions et les longueurs des stubs avec l’abaque de Smith.
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Index des concepts

Adaptation d’impédance, 76, 79, 82, 84
Adaptation en gain, 76, 79, 82, 84
Adaptation en puissance, 76, 79, 82, 84
Adaptations : comparaisons, 76, 79, 82, 84

Caractéristiques de puissance, 36, 40
Caractéristiques statiques du bipolaire, 24
Caractéristiques statiques du FET, 14
Circuit d’adaptation : généralités, 87, 89, 91
Circuit de polarisation : éléments distribués, 96,

98
Circuit de polarisation : généralités, 96, 98
Circuits d’adaptation : éléments distribués, 87,

89, 91
Circuits d’adaptation : éléments localisés, 87, 89,

91
Classes de fonctionnement : Comparaison, 68

Classes de fonctionnement : Définitions, 49
Classes de fonctionnement : Ex. du FET, 55
Comparateur de phase, 141, 143
Conversion de fréquence, 137

Démodulateur AM cohérent, 141, 143
Dynamique d’un mélangeur, 112

Facteur de bruit, 114, 120
Fréquence image, 114, 120

Gain de conversion, 110

Isolations OL/RF - OL/FI, 116

Linéarité d’un amplificateur, 36, 40
Linéarité d’un mélangeur, 118

Mélangeur à transistors, 132



Table des matières
Concepts
Notions

Bibliographie

Exemples
Exercices

Documents

ÎÎ 157

Mélangeur double équilibré, 124, 126, 129
Mélangeur idéal, 103, 106
Mélangeur réel, 103, 106
Mélangeur simple, 124, 126, 129
Mélangeur simple équilibré, 124, 126, 129
Modulateur BPSK, 139
Modulateur DBLPS, 138

Schéma grand signal du bipolaire, 27, 29
Schéma grand signal du FET, 17, 19
Schéma petit signal du bipolaire, 27, 29
Schéma petit signal du FET, 17, 19

Unités de gain et de puissance, 33, 36
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Index des notions

Adaptation d’impédance, 77, 78, 80
Amplificateur, 5, 64, 66, 68
Angle d’ouverture, 50, 60, 62, 64, 66

Circuit baluns, 129
Circuit de charge, 56
Circuit de polarisation, 56, 77, 87
Classe de fonctionnement, 50, 55, 57, 60, 68
Coefficient de réflexion, 80
Comparateur de phase, 143, 144
Compression, 37, 38, 40, 42, 44, 78, 82, 84, 112
Conversion de fréquence, 137
Cycle de charge, 68

Décibel, 34
Démodulateur cohérent, 141, 142
Dynamique, 112, 132

Excitation / Réponse, 49

Facteur de bruit, 114, 115, 132
Filtre, 6
Fonction électronique, 4
Fréquence image, 115, 120, 121
Fréquences intermédiaires, 104

Gain, 34, 37, 51, 65, 68, 78, 80, 84
Gain de conversion, 110, 112, 132

Interception, 44
Intermodulation, 41–43, 118, 132
Isolation, 116, 117

Linéaire, 11, 19, 20, 29, 37, 38, 41, 78, 84

Mélangeur, 5, 103
Modèle boîte noire, 11
Modèle grand signal, 11
Modèle petit signal, 11
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Modulateur d’amplitude, 138
Modulateur de phase, 139, 140

Non-linéaire, 11, 17, 19, 20, 40, 42, 49, 50, 57, 59,
82

Paire différentielle, 132
Paramètres S, 79
Puissance, 33, 34, 37, 40, 50, 64, 65, 68, 78, 82,

84, 87

Réseaux d’adaptation, 76, 87
Rapport signal à bruit, 114
Rendement, 37, 38, 51, 65, 66, 68

Série de Fourier, 62
Schéma simplifié du FET, 58
Source, 6
Stub radial, 99

Tension de commande, 49
Transfert de puissance, 77, 80
Transistor à effet de champ, 14
Transistor bipolaire, 24
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