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CIRCUITS ELECTRONIQUES UTILISES EN
RADIOCOMMUNICATIONS

Le 21°"®siécle sera pour I'électronique le siéclesdos filet dusans contact

Chacun peut le constater dans la vie de tous les:jtéléecommande de nos appareils multimédia,
téléphone mobile ou sans fil, télépéage autorquttiquette électronique (RFID), ouverture
automatique de portes, boucle locale radio (WLANY,

La plupart de ces applications font appel aux trassions par ondes électromagnétiques, que nous
pouvons qualifier deadiocommunicationgau sens large.

Ce document présente les techniques de basemiregpales fonctions utilisées dans les systemes
de radiocommunication. Son objectif est de foulesrinformations nécessaires a la compréhension
des circuits électroniques hautes fréquences (10@0 IMHz) utilisés dans les systémes de
transmission qu'ils soient analogiques ou numésique

La propagation des ondes électromagnétiques spp@sée connue.

Les principaux themes abordés sont:

* Lamodulation opération qui consiste a faire transporter ufi@mation par une onde porteuse
a haute frequence, etdémodulatiorqui est I'opération inverse.

« L'amplification a haute fréquencenotamment le comportement des composants semi
conducteurs

» Le filtrage permettant de sélectionner un signal dans un rgpeadioélectrique de plus en plus
encombreé

» L'adaptation d'impédanceécessaire pour optimiser les transferts d'énergie

» Lechangement de fréquenetles circuits associés,...

On étudiera également quelques fonctions classigfues circuits qui permettent de les réaliser:
» Oscillateurs et générateurs de signaux haute friegue

e Modulateurs et démodulateurs

* Amplificateurs,...
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CHAPITRE |

LA MODULATION

On sait qu'une onde électromagnétique se propagel'dapace libre, a condition qu'elle soit émise

par une antenne dont les dimensions doivent étrapgort avec la longueur d'ondle= C/f .

(C: célérité de la lumiere , f: fréequence). Plu® @ntenne est courte devant la longueur d'onde,
moins elle est efficace.

Un signal dans la bande audio par exemple de frisgue=3kHz correspond a une longueur d'onde

électriqgue de 300 000 /3 000 = 100 km. On ne palorec pas émettre ce signal directement.

On a alors recours a une onde électromagnétigue fréguence, par exemple de fréquence f=100
MHz, ce qui correspond a une longueur d'onde depdum, transporter ce signal.

Cette haute fréquence est appglégeuse(carrier) et I'opération qui consiste a incorpdeesignal
utile a la porteuse s'appellerfeodulation

Considérons un signal sinusoidal haute fréquelfe= & sin(2tt + ¢)

En observant son expression, on voit que I'on faéw varier trois parametres:
e L'amplitude A
e Lafréquencedf
e Laphaseb

En faisant varier un de ces parameétres au rythmsgmhal a transmettre, on obtient un signal haute
fréquence modulé. Nous aurons donc trois typesatiufation:

e La modulation d'amplitude (AM)

* La modulation de fréquence (FM)

e La modulation de phase (PM)

Le signal utile est généralement variable dansrgs. Son spectre, que I'on appbiede de base
s'étend entre les fréquencgg fvoisine de 0) etfax On notera que la fréquenggfdoit étre faible
devant la fréequence de la porteuse.

Dans un but de simplification, nous considéreroas lp suite que le signal a transmettre est
sinusoidal de la forme e(t) = E(t) sipt

fm = wy/2mest la fréquence de modulation

fc = wJ/2mest la fréquence porteuse

fo >>

s(t) = S(t) . sin [Aft) t + ()]

T

AM FM PM

e(t) = E(t) sin[2T fm(0)]
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1 MODULATION D'AMPLITUDE ANALOGIQUE

Le signal de modulation peut étre analogique (guddeo,...) ou impulsionnel (télégraphie, radar,
télécommande,...).

L'expression générale d'un signal modulé en ang@igiécrit:
e(t) = A(1+ m cosont) cot
W = 21ty pulsation de modulation

W = 21t pulsation de la porteuse
m est appeléaux de modulation(0 <m < 1)

vit)}

28 N AT AT
A
A

1.1 SPECTRE D'UN SIGNAL MODULE EN AMPLITUDE

!
~Y

e(t) = A(1+ m coet) cogut
e(t) = Acosat) + mA.cosfont).cos(t)
transformons le produit de cosinus en somme
2.cos a.cos b = cos(a+b) + cos(a-b)
il vient:
e(t) = Acosut) + (MA/2).cos- wm)t + (MA/2).cosut+ wm)t

On voit apparaitre trois termes:
* Une composante a la fréequence de la porteuse f
* Une composante a la frequenge f,
* Une composante a la fréquenge fi,

L'analyse spectrale donne:

mA/2

fc - fm fe fo +
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On peut remarquer que:

* L'onde porteuse ne sert qu'au transport de ['irdition

» Sile taux de modulation est de 100%, la moiti€éateergie est concentrée dans la porteuse

» Lorsque le signal de modulation est variable dan®inps (en amplitude et en fréquence),
ce qui est le cas le plus général, on n'obtiens plleux raies latérales mais debandes
latérales(sidebands) dont la largeur est égale a la baasigapte du signal de modulation et
qui s'étendent de chaque c6té de la porteuse.

Par exemple, la bande passante d'un signal télépleast 300 Hz - 3000 Hz.

Le spectre d'un signal modulé en amplitude parume téléphonique s'étendra 3 kHz de chaque
c6té de la porteuse, soit un encombrement spé¢otedide 6 kHz.

D'une maniere générale la bande passante du sigraaismettre est appelée bande de base.

Porteuse

BLI  BLS f

 L'information utile est contenue dans les banddagrdbes, et elle est redondante.
Une seule bande latérale suffit pour reconstiteeidgnal.

e | HEMISES )
N it A
Titme Domain Frequency Domain —"J—J A EE)

(1 +msinw,t)sinw,t
H ot \HH |||. ! H\ e
‘ ||I | HW' "'”HHH 0w, =10
| A m=0.584
l— overmadulate {0=m=2)

La modulation d'amplitude est tres utilisée. Ontéter notamment:

* La radiodiffusion en petites et grandes ondes (PG@) ainsi qu'en ondes courtes (OC)
avec une bande passante de la modulation limi®&et-&

» Latéléevision analogique diffusée par voie HertaeVHF et UHF)

» Le trafic aéronautique a courte distance (tourateréle, ...) en VHF
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1.2 MODULATION D'AMPLITUDE A BANDE LATERALE UNIQUE (BLU )

Dans le but d'augmenter l'efficacité des systéemanodulation d'amplitude et d'en diminuer
'encombrement spectral, on peut effectuer unemmagint du signal permettant de supprimer la
porteuse et une des bandes latérales. On obtigitai signal dande latérale uniqugSingle Side
Band ou SSB).

Porteuse
AM
f
BLI . BLS
Porteuse supprimée
DSB
f
BLI . BLS
BLI f
BLU
o BLS f

L'utilisation d'unmodulateur équilibrépermet de moduler et de supprimer la porteuseoltent
un signal DSB (Double Side Band). Par filtrage pent supprimer une des bandes latérales.

L'efficacité est considérablement augmentée etderement spectral est divisé par deux, ce qui
permet de mettre plus de canaux de communicatiog léaméme espace.

La BLU est utilisée pour les communications loings en bandes décamétriques (3 - 30 MHz):
communications maritimes, ambassades, ...

Par convention, la bande latérale inférieure (Bdd) utilisée au dessous de 10 MHz et la bande
latérale supérieure au dessus de 10 MHz.
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2 MODULATIONS ANGULAIRES

Soit un signal porteur e(t) = A cosf + ¢o)

En posant  @(t) = wt + ¢o on peut définir une pulsation instantange dd / dt
d'ou o) =J w dt

Si d(t) est rendue variable en fonction d'un signahdeulation f(t), on obtient une modulation
angulaire.

3 MODULATION DE FREQUENCE

On fait varier la pulsation instantanée de la pagdlinéairement en fonction de la modulation.
W (1) = + ka f(t)
On a donc:
P) =] w dt=ox t+do + ko (1) dt
On voit que dans ce cas la phase de la porteuse liaFairement avec l'intégrale du signal de

modulation.
Supposons, dans un but de simplification, quegeadide modulation soit sinusoidal de la forme:

f(t) = a cos(ont)
La pulsation instantanée peut s'écrire : @ (t) = w; + Axrate COSEIMt)  OU  Alxrate €St UNe
constante qui dépend de l'amplitude a du signamddulation et des propriétés du circuit de
modulation. On a toujours Atxrete << 0
®(t) peut se mettre sous la forme:
CD(t) :I(,q dt St +¢0 + (AU)Créte/ Wm ) Sinfmt
Pour simplifier I'expression on peut choisir la gba l'origine nullepo = 0 et poser :
M = Atxrete / Wn = Afcrate / T
Le signal modulé s'écrit donc:
e(t) = A.cosfu: t + m.sin wnt)
* m est indice de modulationll représente I'écart maximal de phase de |leepe¢.
* Afcate €St ladéviation maximale(shift) de la fréquence de la porteuse (par rapgor
sa fréquence en l'absence de modulation)

D'apres la relation trigonométrique cos(a+b) = aassb - sina.sinb , on peut écrire:

e(t) = A[cosut).cos(m.sinomt) - sin(t).sin(m.sinwyt)]
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3.1 MODULATION DE FREQUENCE A BANDE ETROITE

On se place dans le cas ou m®2 (m < 0,2 dans la pratique)

Sim<<1/2 ona: cos(m.snt) =1 et sin(m.simomt) = M.SiNwWmt
d'ou e(t) = A[cogxt) - m.singomt).sin(t)]

d'apres la relation sina.sinb = 1/2 [cos(a-b)s{a®b)] on peut écrire:
e(t) = Acosft) + (MA/2).cost+ wm)t - (MA/2).coS- i)t

Cette relation est tres similaire a celle de la uhation d'amplitude a I'exception de la phase de la
bande latérale inférieure qui est inversée.

AM NBFM

mA/2

fc'fm

fc - fm fC fC + fm fC fC + fm

L'encombrement spectral est identique a celui ageddulation d'amplitude.
La modulation de fréquence a bande étroite (Namawd Frequency Modulation ou NBFM) est

largement utilisée dans les réseaux mobiles owfiisr{Taxis, ambulances, pompier, police, trafic
portuaire, VHF marine...)

3.2 MODULATION DE FREQUENCE A BANDE LARGE (FM)

Nous sommes dans le cas ou m n'est pas petitghalsnodulé s'écrit:
e(t) = A[cos(ut).cos(m.sinumt) - sin(at).sin(m.sinwmt)]

On peut développer les termes cos(musit) et sin(m.siryt) a l'aide des fonctions de Bessel:
cos(m.sinwmt) = h(m) + 23(m)cos(2omt) + hecos(4ont) + ...
sin(m.sinwyt) = 23(mM).sinygt + 2%(m).sin3ont + ...

ou J, représente la fonction de Bessel 8U°ordre.

On a finalement:;

e(t) = 3(m) - J(M)[cosx- wm)t - COSEx+ W)t ] + J(M)[coSx- 20m)t + coSa+ 2wm)t ]
- J(M)[cos - 3um)t - Cosfuct 3wm)t | + J(m)[cosa- 4om)t + cosbact dom)t ] + ...

On obtient un spectre constitué de la frequencéepse et d'une infinité de raies latérales dont
I'amplitude est proportionnelle &d).
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Plus m augmente, plus le spectre est large et jplasda bande passante doit étre importante.

i [ i o FACIGAR]S]
Time Domain Frequency Domain e

cos( w,.t + msin w,t)

|| | I.' '| I“| fi “
||||I||||| A |”||“| 0w, =50
VI YUY ] W, =0.94
1 Im=30

La modulation de fréequence a bande large estésile radiodiffusion (bande FM 88 a 108 MHz),
en télévision par satellite (analogique), danddesxeaux hertziens ,

3.3 LARGEUR DE BANDE D'UN SIGNAL FM

Dans la pratique, le spectre d'un signal FM nemstEpas a l'infini. L'amplitude des raies latérales
devient négligeable a partir d'un certain écartrppport a la porteuse (plus ou moins grand selon
l'indice de modulation).
La bande passante nécessaire pour une réceptian distorsion peut étre déterminée en
comptabilisant le nombre de raies significativear @xemple celles dont I'amplitude est supérieure
a 1% de I'amplitude de la porteuse non modulée).
L'étendue spectrale dépend de l'indice de modulatipqui dépend lui méme de I'amplitude et de
la frequence du signal de modulation:

m = Afcrete/ fm

On notera les deux résultats importants suivants:

. A tres faible indice de modulation (m<0,2) , le &pe ne comporte que deux raies
latérales comme en modulation d'amplitude. La bgradsante nécessaire est égale,a 2f

. A trés fort indice de modulation (m>100) , la bapdessante nécessaire est égale a
2Afcréte-

Pour des communications téléphoniques, on peutetolé taux de distorsion supérieur. La bande
passante necessaire peut alors étre calculédeadiaila relation de Carson:

Dans la réalité, le signal de modulation n'estgiagsoidal et les calculs deviennent vite complexes
Le cas du signal sinusoidal donne néanmoins désairehs précieuses.
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MODULATION INDEX (X)

AMPLITUDE RELATIVE TO UNMODULATED CARRIER

s
N
S

Amplitude relative des raies en fonction de l'iedite modulation

4 MODULATION DE PHASE

Onadanscecas ®(t) =wt +¢o + kf(t)

Kk, est une constante du systeme
f(t) est le signal de modulation

La phase du signal porteur varie linéairement ectfon du signal de modulation.

La modulation de phase, trés voisine de la modwiate fréquence, est rarement utilisée en
analogique.
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CHAPITRE 1l
COMPOSANTS ACTIFS ET PASSIFS EN HAUTES

FREQUENCES

1 EFFET DE PEAU

En courant continu, la densité de courant est tmigodans toute la section d' un conducteur.
En courant alternatif et plus particulierement antke fréquence, ceci n'est plus vrai et le courant
circule dans une couronne d'épaisseanda surface du conducteur.

1
09

10* 10° 10° : 10’ 10° 10°
. Hz

0, appelée épaisseur de peau, représente la proioadaquelle la densité de courant chute a un
facteur 1/e = 37% de sa valeur en surface.

A haute fréquence, le courant circule quasimeatsutface du conducteur.

La courbe suivante montre I'évolution de la dendi&écourant a l'intérieur du conducteur pour
diverses fréquences.
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2 INDUCTANCE EN HAUTE FREQUENCE

En basse fréguence, une inductance (a air) estifgamient définie par ses dimensions géométriques
et son impédance peut étre facilement calculée.

Basse fréquence

En haute fréquence, il faut tenir compte de I'effetpeau qui rend la résistance dépendante de la
fréquence, des capacités parasites entre spires.
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Une inductance réelle pourra donc étre mise sofasri@e d'un des circuits équivalents suivants:
L R L

| C

o4—J—+H-o o Lo

I—é—

Cc
|
|

|
|
Schémas équivalents d'une inductance en hautesfiéqu

3 CONDENSATEUR EN HAUTE FREQUENCE.

En haute fréquence, les éléments parasites (intret@es connexions et des armatures, pertes dans
le diélectrique) deviennent d'une importance aiiiq
Le schéma équivalent d'un condensateur est lerguiva

L C

O

L représente l'inductance des connexions. Elletitaesavec la capacité du condensateur un circuit

résonant série dont la fréquence de résonancemséd par LG =1.
La courbe suivante montre lI'impédance d'un condemsaéramique en fonction de la fréquence au
voisinage de la résonance.

! Ultra stable COG (1B/CG) dielectric

MANNNANAN
NN\ N\,
ANUONLNEN

_
(=}
=

=)

= i 2 S

g 102 \%;\\\\

[2+]

g l\\\\\ ,
E \\

=

o
-

0.01
10 100tk 10k 100k 1M 1OM  100M  1G  10G

Frequency Hz
Les pertes diélectriqgues sont d'une extréme impoetaa haute fréquence. Elles peuvent étre

caractérisée par le facteur de pertesdau de préférence par la résistance série équiealeBR
dont I'évolution en fonction de la fréquence esspntée ci apres.
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Ultra stable COG (1B/CG) dielectric
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Pour les condensateurs utilisés dans les circoitsrdés, le facteur de qualité Q et le coefficoamt
température sont des parametres tres importants.

En haute frequence on utilise essentiellement dedensateurs a diélectrique céramique dont les
principaux types sont:

COG : trés stables, précis et a coefficient de &atpre défini (NPO : coefficient de
température = 0). Gamme de capacité de 1pF a Ifnfoe, classe 1.

X7R : Stable, capacité variable avec la tempérdttk8% dans la gamme -55°C a +125°C).
Gamme de capacité de 100 pF a 1pF, classe 2.

Z5U : usage général, instable dans le temps etrapérature (+22 a -56% dans la gamme
+10 a +85°C). Gamme de capacité de 1nF a 4,7uksdtion en filtrage, découplage.

10000

30pF

82pF
N

100

10
100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000

Frequency MHz

4 DIODES

La conduction dans une diode a jonction PN résdliemécanisme d'injection des porteurs
minoritaires. De ce fait, lorsqu'une diode a jometPN conduit, elle stocke une charge € I¢
gu'il faut évacuer avant de pouvoir la bloguer @&urant dans la diode, durée de vie).
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Ce type de diode se préte mal a une utilisatiol®@uences élevées. On lui préfére donc la diode a
barriere Schottky (ou diode Schottky).

4.1 DIODES SCHOTTKY

Une diode Schottky est formée d'une barriere deentigd crée par un contact métal-
semiconducteur.
Elle est essentiellement caractérisée par:

» un seuil de conduction tres inférieur a celui d'diede a jonction PN classique.

* un temps de commutation extrémement court (quelglizaines de picosecondes) dd a
I'absence de porteurs minoritaires.

* une capacité inverse réduite.

La tenue en tension d'une diode Schottky est nemmathit assez faible, de I'ordre de la dizaine de
volts.

Cependant, différents procédés technologiques daks I'adjonction d'une jonction PN a la
périphérie avec optimisation du profil de gravueeld silice, la protection par oxyde passivé et
contact métallique débordant permettent sur certaiodeles d’atteindre la centaine de volts et
d’améliorer en méme temps la fiabilité.

L'équation du courant dans une diode Schottky es tbrme:
Ie = lo (exp(VE/nV7) - 1)
Ou |y est le courant de saturation et n un coefficiémpethdant de la technologie.

En haute fréquence, la diode lorsqu’elle condudtoseporte comme une résistance, que I'on appelle
résistance dynamiquesRqui dépend du point de polarisation et de la &napire.

b )

(mA)
20
1.8}
Tangent at Q
16— 4 Slope = -
Ta
14
L2k Bias onmt
Ip
1.0 -
. t
ip(t) 08
+ 0.6
val®) (0 04}
+
Vo - 02
_ N |
0 P
7)< 0.55 0.60 0.65 0.70 0.75 0.80 1, (V)
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4.2 DIODES PIN

Une diode PIN est une diode a jonction PN dansdiegune couche de silicium intrinseque (haute
résistivité) a été placée entre les zones P ettinf@nt dopées.

— P+ I N+ [—

Lorsque la diode PIN est en conduction, il y adtign de charges dans la zone intrinséque.

Cette charge, constituée de trous et d'électrmssaule une durée de viéinie (temps moyen pour
gu'un trou et un électron se recombinent).

Si la diode est traversée par un courant contiralafisation) et un courant haute fréquence
superposeé, I'équation du courant s'écrit:

Il = Qg1 + dQy/dt
Par transformation de Laplace, on obtient I'expoesde @ en fonction de la fréquence:
Qs(jo) =jwlrt/ (1 + jor)
Le tracé du diagramme de Bode montre qu'au desofys 1/2ITT la composante haute fréquence
du courant a le méme effet que la composante aanteh la diode PIN se comporte comme une
diode PN. Au dela de f'effet de la composante haute fréquence déapitlement et la diode PIN

se comporte comme une résistance pure dont larvakut étre contrdolée par la composante
continue du courant.

20 Log w)

1 4

6 dB/OCTAVE

P aw wm awn o o a—

Log w

1
T

&
]

Les diodes PIN trouvent de nombreuses applicatiens haute fréquence : interrupteurs,
atténuateurs, limiteurs, ...
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Résistance HF d'une diode PIN en fonction du cdutamolarisation.

5 TRANSISTOR BIPOLAIRE

Le modéle petits signaux du transistor n'est plffisant a fréquence élevée car il ne tient pas
compte de la capacité des jonctions émetteur-tiasslecteur-base.

5.1 MODELE HAUTE FREQUENCE DU TRANSISTOR BIPOLAIRE

On utilise généralement le modéigbrid- Tt qui est le plus commode.

B O 1 Py || Py oc

— i 1
Rbb Cb'c
Rb'e ——Cbe Ro
gm.Vb'e T
E O g > 2 O E

Rop est la résistance d'acces a la base réelle B’
Cpe €St une capacité qui se compose de deux termes:
Une capacité de diffusion proportionnelle au coticenpolarisation
Une capacité de transition qui dépend de la valeW,e
Cy est une capacité de transition (capacité de la derdépletion) qui dépend de la tensign V

Ordres de grandeurs:
Che=1a50 pF
Cphc=0,1a5pF
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5.2 EVOLUTION DU GAIN EN COURANT f (OU hy1) EN FONCTION DE LA
FREQUENCE.

Placons nous dans I'nypothése des petits signauxahsistor est représenté comme un quadripdle.

Tvl Tvz

|1 I2
<

V1= hyain + hiova
i2=Ipris + 2 Vo

Pour mesurer4 on relie (en signal) le collecteur et I'émetteyds=vo = 0 d'ou i = hpy is.
Le schéma équivalent du circuit est alors le suivan
ib
—_— B c
— . | . .
B = I
Rbb

Cb'c ic

Vb Rb'e ——Cb'e Ro

gm.Vb'e

La résistance Ro étant en court circuit, on pesatifgrimer.
Le circuit de sortie se simplifie et I'on a:

g I . <
. 1 .
Cb'c ic
Vb'e
gm.Vb'e
i S
Le courant dans la capacitg&'écrit: 16 = Ve / (j00Cc )™ = jChic.Vire

La loi des nceuds au collecteur donne: ¢ ¥elc = gn Ve
d'ou I'on tire I'expression du courant collecteur:

Ic = (gm - j(LCb'c )Vb'e

Calculons maintenant I'expression du courant base.

B B
¢ L1 ¢
T> Rbb'
Rb'e T Cbh'e —Cb'c Vb'e
E E
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lb = Vie (Rye/! Cyell Cie)

lp = (1/R3'e + jw (Cb'e + Goe )) Vie
Le gain en courant s'écrit donc:

h21 =B = ld/lp = {(9m - j&Cpxc )Vie} / {(1/Rpe + jw (Cpe + Goc)) Ve
h21 = (g”n - ijb'c) / (1/R)'e + jw (Cb'e + Cbc)
Aux fréquences pour lesquelles le modele est vajidest tres grand devantQwo.

L'expression se simplifie donc:
ho1 = gn Rye / {1+ jw Rye (Coe + Coo)}

Posons 3o = gn Rye et wp =1/ Rye (Coe+ Goo}
ha1 =0/ (1 + jwap)
On peut représenter I'évolution dg &n fonction de la fréquence dans le plan de Bode.
Ch210 =B,/ {1 + (wwp)?
Ch210s = 20 log, - 20 log{1 + (ax)?} 2

Pourw=0 = hy1=Bo=0nRoe
Pourw >> ay [hyils = 20 logR, - 20 log (wox)

ce qui correspond a une direction asymptotiqueailesant avec une pente de -6dB/octave (-20dB
par décade)

Choilas

wp wr Log w

5.3 FREQUENCE DE TRANSITION

Soitwr la pulsation correspondanth,;[ys = 0 (c'est a diresh=1)
[h210=Bo / {1 + (wrlap)} =1
(wrlox)? >>1 = Bo=wr/ oy
d'ou wr = Bo wp
wr est appelé produit gain-bande ou pulsation desitian.
En remplacan@, etwy par leur valeur, il vient:
Wr = On Ree | Rye (Cb'e"' Ooc) =0On / (Cb'e"' Ooc)

fr = wr / 2rmest lafréquence de transition
C'est un parametre important qui est spécifié tnotices de transistors.
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Quelgues exemples:

2N2222 Transistor d'usage généralr = 250 MHz
BF199 Transistor RF 1 750MHz
BFR91 Transistor UHF =5 000 MHz

5.4 BANDE PASSANTE D'UN ETAGE AMPLIFICATEUR.

Considérons I'étage amplificateur en émetteur comdaunt le schéma est le suivant:

i B]—{ — E vee

Vs

/L/77 77

La réponse en fréquence d'un tel amplificateur liesitée vers les basses fréquences par les
capacités de liaison;@t G ainsi que par la capacité de découplage d'émefteur
Vers les hautes fréquences, c'est la chute duqgaintervient.
Le gain en tension de I'étage s'écrit:
Ay =-BRs/ avec R=Rc// R
Soit en haute fréquence v) = - BoRs / hya(1+j(w/ o))

I_I

Vg signal

On reconnait une réponse du premier ordre avedégreissance a -6dB/octave.
Le gain de I'amplificateur a donc l'allure suivante

LAvLaB

AVo

-6dB/octave

fL fi Log f

fL est la frequence de coupure basse (a -3dB)
fy est la fréquence de coupure haute (a -3dB)
fy - fL est la bande passante (a -3dB) de I'amplificateur
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5.5 INFLUENCE DU BOITIER ET DES CONNEXIONS

Pour étre utilisable, une puce de transistor doét ise dans un boitier et les différentes éldetso
doivent étre reliées au circuit extérieur par diss €eci introduit une inductance parasite dont on
doit tenir compte en haute fréquence.

Photo interne d’un transistor de puissance RF 28507

Le modele complet du transistor dans son boitiealess le suivant:

gm.Vb'e |:| Rs

%Le

Simplification du modéle
Ce modele peut étre simplifié en appliquant la dfammation de Miller (voir démonstration en
annexe) a la capacitg,€

Cette transformation permet de remplacgg.f@ar deux capacités connectées en dérivationtagéen
et a la sortie du transistor (voir transformatienhiller en annexe).
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Soit Rs la résistance de charge en petits signaux duistans
Nous avons vu que le gain de I'étage estEABRs/ 1 =-gn Rs

La capacité g..peut donc étre remplacée par :

* Alentrée une capacité 1€ Gyc.(1-Av) = Coe.(1+ gn R)
* Ala sortie une capacité G Gy (1- 1/A/) = Goe.(1+1/gn Rs)

La capacité gest beaucoup plus faible que C1 et peut étre sounégligée.
La capacité ¢se trouve en parallele avec la capacyje C
Nous avons donc une capacité équivalente= G+ Cy

Rb'e —CT Ro

gm.Vb'e

E © OE

5.6 IMPEDANCE D'ENTREE

Le modele précédent permet d'établir une expresidimpédance d'entrée du transistor

Zin

Zin=JLpw + Rop + (Rye/ JCrw) / (Rye + 1/jCrw) + jwle
Zin=]J(Lp + L)W + Rop' + Rye/ (1 + jRyCrw)

Enposantk=L.+ Lpona:

Zin= jLtw + Rop + Rye/ (1 + jRyeCrw)
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Ce qui correspond au schéma équivalent suivant:

Zin Rb'e T

E
Cette expression peut se mettre sous la forme série  Zj, = Rs + jXs

ou sous la forme parallele. inZ Ry Il ]Xp

Forme série Forme paralléle

On remarque que la réactance sera soit capacimedes fréequences inférieures a la fréquence de
résonance (donnée pardyuwy,’ = 1) , soit inductive au dessus.

On notera que la valeur de la capacitg¢@nenée a I'entrée par effet Miller dépend denkrge.
Il'y a donc toujours une certaine réaction de faesgur I'entrée par le biais de la capacit&-C

5.7 IMPEDANCE DE SORTIE

Revenons au schéma équivalent hybridd transistor.

— f
— Il
B Rbb' Cbc

Rg Rb'e ——Cbe Ro Zout

E

Cette représentation montre clairement que l'impéelae sortie décroit avec la fréquence et qu'elle
dépend de la résistance Rg de la source (réaaidierirée sur la sortie).

En opérant comme précédemment, on pourra metiredtance de sortie sous forme de résistance
et de réactance série ou paralléle.

D'une maniere générale on obtiendra le 1 oc
circuit équivalent suivant: Lo
—— Co Ro Zout
OE
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5.8 MODELE GENERAL DU TRANSISTOR

Un transistor bipolaire pourra donc étre représeatdme un quadripdle présentant une impédance
d’entrée complexe £ (sous forme série ou paralléle) et dont la s@sieune source de tension ou
de courant dépendant de I'entrée, d'impédance et

Le gain maximal d’'un amplificateur haute fréqueaceansistor ne pourra étre obtenu que s'il y a

adaptation des impédances entre la source et Idammpe d’entrée d’'une part, et entre I'impédance
de sortie et la charge d’autre part.

6 TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP MOS

Le modele du MOSFET utilisé pour I'étude de l'afigaieur en basse fréquence ne tient pas compte des
divers effets capacitifs. Aux fréquences élevéasetfets ne sont plus négligeables et il faut medIé
schéma équivalent en conséquence.

La principale capacité du MOSFET est la capaciliegranal.

Lorsque le MOSFET est utilisé dans sa zone de ifmamoément résistif (zone triode) c'est-a-dire a
tension Drain-Source tres faible, le canal estanmg et la capacité grille-canal s'écrit :

Cg canaF W L Cox
Ou W est la largeur du canal, L sa longueur et i@mapacité grille-substrat par unité de surface.

On modélise généralement cette capacité par dquacités égales connectées entre grille et source et
entre grille et drain.

C.=Cw=;WLC,

Lorsque le MOSFET fonctionne dans sa zone liné&reanal n'est plus uniforme et prend une allure
penchée avec pincement c6té drain.

On démontre alors que la capacité grille-canalatewgale a :

C —§WLCOX

g-canal —

et on la modélise par une seule capacité entile gtisource.

En réalité, la capacité grille-source est un peus ptlevée car la meétallisation de grille recouvre
légérement la source .

De la méme maniére, il existe une capacité grillerddue a ce recouvrement.

La capacité drain-substrat (capacité d'une jondbioguée) peut en général étre négligée en premiere
approximation.
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Il en résulte le schéma équivalent suivant:

T Drain
— m Vas é

Vds

Sour ce
Schéma équivalent du MOSFET a haute fréquence

6.1 FREQUENCE DE TRANSITION

Pour caractériser le fonctionnement a haute frézpiefun transistor on utilise souvent la fréqueiee
transition £ qui est definie comme la fréquence a laquelle gldode du gain en courant, sortie en
court-circuit, devient égale a 1.

En utilisant le modéle haute fréquence on obtiescthéma suivant:

li .
—> cate | Drain &0
h —| i i
Cad
/AN
= g m Vos
- Vags Cgs m Ro

Sour ce

Schéma utilisé pour déterminer la frequence desitian du MOSFET.
lo=0mVgs
Vgs=li/]j(Cgs +Cgd) w
lo/ i = gm/ju(Ggs+ Cga)
pour w=wT =2t ona p/lj=1
fr=gm/ 2n(Ggs+ Cgd)

On note que la fréquence de transition est prapurglle a la transconductance et inversement
proportionnelle aux capacités internes du MOSFET.
fT varie selon la technologie de quelques centaiaddidz a quelques GHz.
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6.2 EFFET MILLER

Lorsqu'un MOSFET est connecté en source-communegyszcite grille-drain §d se trouve connectée
entre I'entrée et la sortie de I'étage.

Par application du théoréme de MILLER (voir annexegtte capacité peut-étre transformée en deux
capacités connectées en paralléle avec I'enttaesettie.

Considérons par exemple un étage amplificateuragte 400 réalisé avec un MOSFET dont la capacité

grille-drain est de 1pF.
Le théoreme de Miller permet de remplacer cettaci#p par une capacitél@onnectée entre grille et

source:
C1=Cgd (1-K)=1(1-(-100)) = 101 pF

et une capacité Lconnectée entre drain et source:
C,=Cgd@1-1/K) = 1(1—%08)
C2=1,01pF qui peut-étre négligée dans la plugestcas.

Cet exemple montre l'influence extréme de la capdentrée-sortie".

Cet effet de multiplication de la capacité entrédis porte le nom dffet Miller .
6.3 REPONSE EN FREQUENCE D'UN AMPLIFICATEUR A MOSFET

Considérons I'amplificateur dont le schéma est danm@pres:

— +VDD
R2 RD
— >
Rg c1 G IF AN
| S RL ‘ Vs
Ve‘ 9 R1 ] RS T C2

Schéma d'un étage amplificateur a MOSFET

On considere que la capacité des condensateyr€Cet C3 est trés grande de maniére & ce que l'on
puisse négliger leur impédance aux fréquences dérgss.
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Le schéma équivalent du circuit est le suivant:

1 i i G_ate 1] i Drai n. i
Rg Cad
N
AN
R1| | R2 = g m Vos Ro||R R Vs
Ve Cgs
-L— Source

Schéma équivalent du circuit amplificateur
En combinant les résistances en parallele :
Rin = R1//R2
Rl = Ro//Rp//RL

on peut simplifier le schéma équivalent

- _ Gate I _ Drain
Rg Cad
/N
N
Rin - 9mVos R'L Vs
Ve Cgs
-L— Sour ce

Schéma équivalent simplifié du circuit amplificateu

Par application du théoreme de Thévenin a |'erdté&ki théoreme de Miller a la capacitgd®n peut
encore simplifier le schéma équivalent .

Si la capacite gd est faible, le courant qui la traverse est trébldadevant la source de courant
controlée ¢n Vgset on peut le negliger.

La tension de sortie §peut alors s'écrire
Vs-gm Vgs RL

En appliquant le théoreme de Miller, on peut rermgilda capacité §d par une capacité equivalente
Cegconnectée entre grille et source :

Ceq=Cgd(1 + anR1)
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Le schéma équivalent devient alors :

Rin/ / Rg Gate Drain

Ve.Rin / (Rin+Rg)
N N
— = g mVos R'L Vs
\ Cgs

Ceq
-r— Sour ce

Schéma équivalent réduit de I'étage amplificateur

On voit que le circuit d'entrée constitue un dilpasse-bas difflordre qui détermine la réponse a haute
fréquence de I'étage.

Soit G]’ = Ceq+ Cgs
Cr=Cgd1+gm R1) + Cgs
Nous avons R' = f/Rin.

La fréquence de coupure haute a - 3dB est alors :

1
f,, = .
2nC.R
_ 1 . . R . .
Si w, = CR est la pulsation de coupure haute, I'expressiomaln a haute fréquence de I'étage
T
s'écrira :
. 1
Njw)=~A——
1+ ) —
Wy

On notera le role trés important joué par la capagiille-drain dans la réponse a haute fréquermce d
I'étage amplificateur, a cause de I'effet Miller.

Pour des fonctionnements a tres haute fréquenceutitisera des configurations spéciales qui

minimisent l'effet Miller, telles que les montages grille commune ou les montages cascodes
(MOSFET double gate).
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CHAPITRE Il

LES CIRCUITS RESONANTS

1 CIRCUIT RESONANT SERIE

Soit le circuit résonant série suivant :
1 o_:._/vm_”_oz

L'impédance £ de ce circuit s'écrit :
Z1,=R +jLw+ 1/jCw

Ou Z,=R+ (1- L&Y)/jCw
L'impédance 2 sera minimale et égale & R pour oy tel que LC oy’ = 1

Soit

1
NIYG
fo est lafréquence de résonance

1.1 COEFFICIENT DE SURTENSION Q

Nous avons :
Z1=R + jLw+ 1/jCw
LCwx’=1
On peut donc écrire :
Z1>= R + jLw + LCux?/jCw
Z15= R+ jL(w - w?/w)
Placons-nous a une fréquense wy + Aw proche de la résonance.

Z1>=R +jL(wn + Aw - wp/(0o + Aw))

Z, =R+ jL(@y +bw -~ ay—L—)
1+=7
“b
On sait que si x est petit 1/(1+x)1- X , d’ou pouAw wy petit
Z1=R + jL[wp + Aw - wo(1- Awwy)]
Z12= R + 2jlLAw = R(1 + 2M\wL/R)
Que I'on peut mettre sous la forme :

Z,= R(1+ iL &_2ij
R &

Pour Aw=0 Z,=R
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Si

R @

le module de 2% vaut 0Z;, [ RV2 et la phase dejZest égale a 45°

Posons Q = Luy/R
Q est appeléacteur de surtension(ou de qualité). Il exprime la qualité du circrésonant.

Pour Aw=wy/2Q  Z>= RV2 expf j45°) ou Z4,=RV2 0+45°

Si I'on applique une tension constante aux bornesiiduit, aw = wpy = wW/2Q, le courant dans le
circuit résonant a chuté d’un facteuv2/par rapport a sa valeur a la résonance, soithuie de
-3dB. La puissance est alors divisée par 2.

On pose B = 2Aw = wy/Q

B est labande passante a —3 dBu circuit résonant.

Bandwidth for Q=10

T

1.0

0.8

o
o)

o
'S

Relative Current

i
(4

/
0.2
Q=50
—-—/
0.0 e Q=100
=20 -10 0 +10 +20

Percent Deviation From
Resonant Frequency

Valeur du courant dans un circuit résonant sérig goverses valeurs de Q
On notera que I'impédanceaflu circuit résonant présente une réactance :

e capacitive pouw < wy (Xs <0)
* inductive poum > wy (Xs >0)
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2 CIRCUIT RESONANT PARALLELE

1 O

2 O

Soit G = 1/R la conductance et12¥ 1/ Z;5 'admittance du circuit.

Y12 =G +1/jLw + jCw

1- jLCa&f
jLw
L’admittance ¥,sera minimale poun = wy tel que LCuy? = 1

Y, =G+

On a alors : Yo(wp) = G soit Za(uy) = R
1

2/ LC

f,=

fo est lafréquence de résonance
2.1 COEFFICIENT DE SURTENSION Q
L’admittance du circuit peut s’écrire :

Y12= G +Cw - w7/ w)
En se plagant a une fréquenee wy + Aw proche de la résonance on a:

Y, =G+ C| @+ Aw-—"2
Aw
1+==
Wy
Que I'on peut écrire : ¥=G +j2QAw
i 20w
Y, :G(“JC_%_j
G w

AlarésonancAw=0 et Y,=G
SiI'on se place a une fréquence telle que :

Ona |[Yi(w)|=GJ/2 etdonc |Zixw)|=RN2

Si on alimente le circuit résonant par une sourealrant, la tension aux bornes du circuit a cette
fréquence chute deviZ par rapport a sa valeur a la résonance, soit —3dB
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La puissance est alors divisée par 2.

On définit le facteur de surtension Q par :

Q = Cwy/G = RQwy
Sachant que &> =1
On en déduit que : Q = RCuy = R/Luy

En comparant ce résultat avec celui du circuit mésb série, on constate qu’il peut y avoir une
ambiguité au niveau de la définition de Q. Onsgila donc de préférence la notation suivante :

* Pour le circuit résonant série

QS = L(J.b/Rsz 1/ RSC(Lb
dans ce cas Jest faible

» Pour le circuit résonant parallele
Qp = RiCuy = Ry/L uy
dans ce casfest forte
La bande passante a —3 dBu circuit résonant paralléle est définie par :

2w =0 = Aw=w/2Q,

B = 2Aw = w/Qp
0
e
)% N
v N

Attenuation (dB)
I
=
w
\\
/
z

Wi

)

=130

=135
10 20 50 100 200 500 1000

Frequency (MHz)

Exemple de réponse en fréquence d’un circuit régqreralléle

3 RECAPITULATION

Résonance série Résonance paralléle
Condition de résonance LCux’= 1 LCuy’=1
Impédance a la résonance Zs=Rs 0O0° Zp=Rp [0O0°
Facteur de surtension Qs = Lay/Rs=1/RsCuy Qp = Rp/Ly = RpCy
Bande passante a —3dB B = w/Qs B = ux/Qp
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4 FACTEUR DE QUALITE EN CHARGE (LOADED Q)

Le facteur de surtension Q d’un circuit résonanesgu parallele peut étre défini comme le rapport
de la fréquence de résonance sur la bande passadti.

Q=wy/B Q est appelé facteur de surtension en charge.

Cette définition est intéresante car dans la puatiqun circuit résonant est toujours relié a une
source et a une charge dont les impédances mddiédacteur de surtension du circuit pris tout
seul.

Le Q en charge représente le facteur de surtedsi@ircuit résonant dans son environnement.

& =< [

Rs : Résistance interne de la source
R, : Résistance de charge
r : Résistance représentant les pertes dans tiadoe

Le Q du circuit résonant tout seul est=QLuy/r
En charge, les résistancesd® R_viennent se rajouter en parallele (Thévenin) etdeat fortement

la valeur de Q.

Supposons pour simplifier que le circuit soit spage, ce qui revient a négliger r et a se ramauer
circuit suivant :

@ § = []n

Qui est équivalent pour le calcul de Q au schénagssous (application du théoréme de Thévenin):

IEREE P

Soit R=Rs//R Rr=RsR./(Rs+ R)

Qr=Rp/Xp
Xp = Ly = 1/Cuy réactance capacitive ou inductive
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On voit que toute diminution depRliminue le Q en charge du circuit.

Exemple

On dispose d’une source sinusoidale de fréquerreesOMHz et de résistance interne R 150,
et d’'une charge résistivg R 100@.

Calculer un circuit résonant paralléle présentan@u= 20 a la résonance a 50 MHz.

Donner la bande passante a —3dB.

La résistance paralléle équivalente est: p=R50 . 1000/(150+1000) = 1Q0

La réactance est donnée par : p R/ Xp = Xp =Re/ Qp
Xp =130/20 =6,
A larésonance on a: pX Luy = 1/Cuy

o= 2rifo = 314.16 rad/s
On en déduit la valeur de l'inductance :

L = Xploy = 6,5/314.16=20,7 nH
et de la capacité :

C = 1/%ptx =106/6,5.314 =490 pF
La bande passante est donnée par :

Qp = wo/By, = fo/By

B = 50.16/20 = 2,5 MHz

5 TRANSFORMATION D’'IMPEDANCE

Nous avons vu que de faibles valeurs deeRR tendent a diminuer le Q du circuit, ce qui a pour
effet d’élargir la bande passante.

0 Pk
/ \\
-5 | v Q=11
Ll M 50-chm source
/] 1 >
-10 S -
= 1 T
2o Ph N
e .|
3 i
E —20 »Z
E o / \ Q=224
i / \ 1000-ohm source
=25 7
2 y \
30 / A\
=25
10 20 50 100 200 500 1000

Frequency (MHz)
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Une solution pour remédier a ce probléeme consisteéar une prise intermédiaire sur le circuit
résonant.

==

C1

L L —_— C
Rs Rs

T

Prise intermédiaire capacitive eiigermédiaire inductive

5.1 PRISE INTERMEDIAIRE CAPACITIVE

C1

Cc2

T —

Nous allons calculer le Q de ce circuit, qui estieglent au circuit représenté a droite.
L’inductance L et la fréquence de résonance satigues dans les deux circuits. Le probleme
revient donc au cas suivant :

o+

Rs —_—c2 Req == Ceq

Calculons 'impédance:Zdu circuit.
1
1 Sicw __1 R
12 = + Iz 127 + ;
jCw R, + 1 jCw 1+ jRC,w
jiCw
_1+ jRsCia + JRCy 7 - 1+ JRCia + JRC,aw
¥ 1+ jRC,w)iC,w ? jcw-RLCC,o’

— 1+ jRSa'(Cl +C2)
Cla)(j - Rsczw)

12
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L’admittance Y,» = 1/Z;, s’écrit donc :

- Cla‘(j ~ Rscza')
T+ jRSw(Cl +Cz)

Multiplions le numérateur et le dénominateur pazdajugué du dénominateur :

— jcla'(1+ szcza')(l_ jRSa'(Cl +C, ))
1+R &’(C +C, )

Yo

_ RSC12 o + jClw(l"' Rscza)2 (Cl + C2 ))
) 1+ R o?(C, +C,)

12

Pour le circuit équivalent, nous avons :

Y12=Gegt+ ] G  avec Gg= 1/Ryq

En identifiant les deux expressions, il vient plaupartie réelle :

_ RCi &’
Geq - 2 2
1+ R of(C, +C,)

Dans la pratique

R (G, +C,f >>1
et donc
2
1 C
Gy =— 1
RS (Cl +C2j
Posons
n= S
C +C,

Geq = FIZ/RS d’Ol\J %q = F%/nz
On remarque que la résistance de source est dipméef. Le circuit se comporte comme un
transformateur de rapport 1/n.
Les deux circuits ayant la méme fréquence de résenat la méme inductance L, la valeur de la
capacité équivalente est égale a C1 en série a¥ec C
Ceq = C]_Cz/(C]_ + Cz)

On obtient un résultat similaire avec une priseermidiaire sur l'inductance L (considérer
'inductance comme un autotransformateur)
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Exemple

Considérons le circuit suivant :

1
| S|

Rs=50 ohm

b [

100MHz
c2

e

Calculer les éléments du circuit pour un Q de 28 @sonance (100MHz) et un transfert maximal
d’énergie (adaptation d'impédance).

Pour gqu’il y ait transfert maximal d’énergie, ilutaque la résistance de la source soit égale a cell
de la charge, c’est a dire que la résistance élgmtearamenée en parallele sur le circuit doit atre
R

Req= R. =2 00@

Req= Rd/ n = RJ(C1+Cy)/ Cl]2
Req = Rs(1+C/Cy)? (1+Co/C1)* = RedRs

Co[Rey & [2000__ .,
G VR C, \| 50

Nous obtenons donc le schéma équivalent suivant :

1

i| 1000 ohm

100MHz @ H Req —— Ceq § L H 2000 ohm E 100MHz @ == Ceq § L

Req= R. =2 00 Req// R =1 00

On désire un Q en charge de 20

Qr = R/Xp Xp = Re/Qp = 1000/20 = 50
A la résonance = Loy = 1/Ceqo
d’ou L = X/un = 50/21100.16 = 79,6 nH

Ceq = 1/ %uy = 1/ 50. 3t100.16 = 31,8 pF
Nous avons par ailleurs :
Ceq = C1C2/(C1 + Cz) =31,8 pF

C, =5,32G
La résolution de ce systeme donne :

C.= 26,7 pF

C, =142 pF
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Le circuit final est donc le suivant :

1
Rs=50 ohm 2000 ohm

100MHz
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CHAPITRE IV

ADAPTATION D'IMPEDANCE

1 PUISSANCE MAXIMALE FOURNIE PAR UN GENERATEUR RELIE A UNE
CHARGE QUELCONQUE.

Soit un générateur de F.EIM E et de résistancenmt& = R; + jXq, relié a une charge
d'impédance 2= R, + jX..
Le courant traversant le circuit a pour valeur :
| = E/(Z4 + Zp) = E{(R1 + Ry) + j(X1+X2)}
dont le module est :

1= =
JR+R)?+(X, + X,)?

La puissance utile recue par la charge& donc :

P=R,I%= szz 2
(R+R)™+(X; +X;)

On voit que la puissance P sera maximale;si X, = 0, c’est a direX,; = - X;
Les deux réactances doivent &eesigne contraire, I'impédance totale du circaitaors purement
résistive.
On aalors:
__RFE’
(R+R)’

Calculons la valeur de;Ryui rend P maximale :

dP _ E{(Rﬁ R)’ —2R,(R + Rz)} 0

dR, (R+R)*
dP _ E{(Ri +R)(R - Rz)} ~0
dR, (R*+R)’
D'ou R,=R;
La puissance recue par la chargeeZ donc maximale si : Z,=Ry-jX1

C’est a dire sfimpédance de la charge est conjuguée de celle dénérateur.
On dit que les impédances sont adaptées.

La puissance maximale recue par la charge est:alors Pmay = E/4R;
Elle est égale a celle dissipée dans le générateur.
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2 CIRCUITS D’ADAPTATION D’'IMPEDANCE

Nous avons vu que le transfert de puissance engsaurce et une charge est maximal lorsque
impédance de la charge est complexe conjuguéeliie de la source.

Z|_ = ZS*

Etant donné une source et une charge d'impédaneésogqgues, le probleme est d’obtenir le
transfert maximal de puissance.

On utilise pour cela un réseau d’adaptation d’ingpée, dont le but est de transformer I'impédance
de la charge de maniére a ce que I'impédance uwul@ paurce soit sa conjuguée.

[}  —
LT 1 1
Zs Zs
Réseau d'adaptation JRE— Zs*
E ZL E
d'impédance _

Il existe une infinité de solutions a ce probléiree plus simple fait appel au réseau en L.

3 CIRCUIT D’ADAPTATION EN L

Ce circuit se compose de deux réactances congtlesabranches d’un L.
La branche shunt doit toujours étre en parallele agc I'impédance la plus forte.

3.1 TRANSFORMATION D’'UNE RESISTANCE PURE

On désire transformer une résistang&R résistance Ren utilisant un circuit en L.

—0O o
X2
R1 H R1---> X1 R2 H
—e! o

On suppose que 1R R,

Soitntel que R=Ry/n avec n>1
» L'impédance du circuit vue de;R’écrit : R= X1/l (Rz +j X2)
R = IXy(R + jX,)

R+ (X, +X;)
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Séparons partie réelle et partie imaginaire.
On multiplie numérateur et dénominateur par R2¢2 jt X2)

jX1(R2 + sz)(Rz _ j(xl + Xz))

BT R+ 00+ X)), — (%, + X))
R = R2X12 i R22x1 + X, X,(X;, + X,)
R+ (X, +X,)? R+ (X, + X,)’

R, étant réelle, on a

RZX, + X, X, (X, + X,)=0

Soit R? = -Xo(X1+X5) 1)
» Considérons maintenant I'impédance du circuit veidR@a :
Ro=(Ri/I X1) + X

_RX,* X,(R X,)
R+ X,

R,

- X1X2 + jR1(X1 + Xz)
R+ X,

R,

- X X, + R(X, + X))R — iX,)
Riz + X12

oo

R = RX RO X,) £ X0X)
R12 + le

Or R, est réelle :

R(X,+ X,) + X°X, =0

D’ou I'équation (2) :

R12 - _ X12X2
X+ X,
L’expression de Rs’écrit donc :
R = RX;
R +X{
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On en déduit la valeur de; X

2
X12 = RZRi
R -R
Xl ziRl L
R -R
Ou encore
1
X, =%F
1 =FR 1
Avec n=R/R; et n>1 n est le rapport de transformation deud.

Nous avons établi les relations suivantes (1) et (2

R22 = -Xz(x 1+X2)

R12 - _ X12X2
x1 + XZ
Effectuons le produit BR,? , il vient : (RR2)? = (X1X2)?

R: et R étant réelles, le produit;R, est toujours positif. Il n’y a donc qu’une seubdusion
Ri1R> = - X1X5 (X1 et X; sont de signes contraires), d'ou :

RiR, = -X1 X5 et R]_/X]_ = -Xz/Rz
On en déduit la valeur de, X X5=-R1Ro/X1
Soit en remplacant ppar sa valeur :
X,=F RR
R R,
R-R
X, =FR(R -R)
Ou encore :
X, =FR,vn-1
Le circuit final est donc le suivant: .
T LT
xX2
Branche shunt Branche série

Page 46



3.2 FACTEUR DE QUALITE DU CIRCUIT

Le facteur de qualité de la branche sérieest: s=Q = XJ/R;

Et celui de la branche shunt est p L=Ry/X1
On a montré précédemment que : 1MMR=-XIR;
| Qsl = | Qpl

Ceci n'est valable qu’a la fréquence pour laquiélea adaptation.

= :_M:_\/ﬁ_l
Q=Q, =+ ) + R

Soit d’'une maniére générale :

Exemple

Soit une charge de 1 0QG4 adapter a une source de @0®la fréquencey= 100MHz.

| —
L
Zs=100

Réseau d'adaptation
100MHz

1

:| ZL=1000
d'impédance

La branche shunt du circuit en L est toujours amlfide avec I'impédance la plus forte. Le circuit
est donc le suivant :

Rs Xs
I L T
100
Rp
100MHz X H 1000
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QS:Qp:¢ &_1:$'\/n_1
\ R
_ [0 |
(?S'_(?P =+ _EERS_ 1.—'+\/§.—'+3

Qs = Xs/Rs = Xs=QRs
Xs=%3.100 =+300Q
Qp = R/Xp = Xp=RdQp
Xp=21000/3 =£33X2
Xs et Xp doivent étre de signe contraire, il y a donc dgoigtions :
X51 =300 Xp1: -33312
X52 =-300 XP2= 3332

Solution 1 : circuit passe bas.

Rs L1
L

477nH

100
4 Rp
f\J 100MHz —| C1 1000
4,8pF

L; = Xsi/21fo = 300/6,28.100.10= 477.10° H = 477nH
C1 = 1/2nfoXp1 = 1/21100.16.333 = 4,8.10° F = 4,8 pF

Solution 2 :circuit passe haut

Rs c2
— || o
100 5,3 pF
Rp
100MHz L2 1000
525 nH

C, = 1/2nfoX s, = 1/2100.16.300 = 5,3 pF
L, = XpA 21 = 333/21100.16 = 530.10° H = 530 nH
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3.3 CAS OU LES RESISTANCES TERMINALES NE SONT PAS DES HESISTANCES
PURES

On peut se ramener au cas précédent en intégrardaldance dans le réseau d’adaptation
(absorption) ou en I'annulant par une réactanceiglee opposé (résonance).

Exemple

On désire adapter une charge de®@h paralléle avec 40 pF a une source d'impédad@ees de
fréequence 75 MHz. On veut que le circuit ne lajzae passer le courant continu.

Cette derniere condition impose d’avoir un condengaen série, c’est a dire de choisir le circuit e

L de type passe haut.

Pour annuler la composante réactive de la charg@lace en parallele une réactance égale et de
signe opposé.

Ici la charge est capacitive, on place donc uneidgtahce L en parallele de maniére a ce que
'ensemble forme un circuit résonant paralléle aVitiz.

Le schéma du circuit est alors le suivant :

Rs Cs
— I
50 Xs
Lp 1 Rp
75MHz Xp —-| C1 600
L1 | 40pF
Adaptation Annulation de la réactance

* Calcul de L,
La condition de résonance donne :  1Claf’ =1
L1 = 1/C(21fo)? = 1/(275.10)%.40.10% = 112,6 nH
» Calcul du réseau d’adaptation

Nous devons calculer un réseau en L passe hauegiannhde passer de GG 60@.

QS:QP:$ &—1:1,“1_1
V Rs
_o. = |800_; _
Qs_Qp_ 50 1 332

Xs=QsRs = 3,32.50 = 168
D'oll : CS = 1/%w0 = 1/X21fp = 1/2.75.10.166 = 12,8 pF
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Xp = Re/Qp = 600/3,32 = 180
Lp = Xp/21fp = 181/2175.16 = 384 nH

» Calcul de l'inductance équivalente

Nous avons deux inductances, L1 et LP, en paralléle
L’inductance équivalente est :

Leq = L]_Lp/(L]_"‘Lp)
Leq= 112,6 x 384/(112,6+384) = 87 nH

Le circuit final est donc le suivant :

Rs Cs
— |
L 1
50 12,8 pF
Leq C1 Rp
75MHz -1
87nH 40 pF 600

3.4 BANDE PASSANTE ET FACTEUR DE QUALITE

Le circuit en L procure une adaptation d'impédaada fréequencepf

Dés que 'on s’écarte de cette fréquence, I'adaptat’est plus parfaite, comme nous allons le voir
sur un exemple.

Reprenons le circuit étudié précédemment :

Rs L1
| IS |
100 477nH
4 Rp
100MHz —| C1 1000
4,8pF
Qs= Q=3

L’adaptation est calculée poyr# 100 MHz.
Calculons I'impédance vue par la source a f = 95zMHf = 105 MHz.

Page 50



Z =jLw+ R

" 1+CRw
Af=95MHzona:
Zin=109,6 —j 27,4 ce qui correspond a une edax capacitive
Af=105MHzon a:
Zin=91,5+j26,6 ce qui correspond a une réaetamductive.

Le facteur de qualité Q du circuit a une importacaesidérable sur la bande passante.

Plus le facteur de qualité Q du circuit est élevéglus la bande passante est étroite.
Pour un circuit en L, il nexiste qu’une seule valar de Q permettant I'adaptation.

La bande passante est donc fixée par le rapparadsformation n.
Le choix de Q ne peut s’effectuer que si I'on gélun circuit a trois (ou plus) réactances.
Les réseaux les plus utilisés sont les résealisartractances et T ou En

4 RESEAUX D’ADAPTATION EN TE OU EN PI

Les réseaux d'adaptation en Té ou en Pi permetgentealisation de circuits d’adaptation
d'impédance dont le facteur de qualité Q peut premimporte quelle valeur a condition qu’elle
soit supérieur@ celle du réseau en L assurant la méme fonction.

4.1 CIRCUIT D’ADAPTATION D'IMPEDANCE EN PI

Le réseau effil peut étre décomposé en deux réseaux en L montéaseade et procurant une
adaptation a une résistance virtuelledRuée entre les deux.

Rs X2 Rs Xs1 Xs2

C — 1 1

= = [J" = [ S e ] e[|

Du fait de la configuration des circuits en L, ésistance virtuelle doit étre inférieure a®RR..
Dans la pratique on peut considérer que le Q dearésst donné par la cellule située du cété de la
résistance la plus forte :

:&—1
*TVR

Ry : La plus grande des deux résistancesiRR
Ry : Résistance virtuelle
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Exemple

Calculer un réseau en Pi permettant d’adapter ones de 10Q a une charge de 1 0QGavec un
Q en charge de 15.

Cet exemple a été traité précédemment dans lewcassdau en L. Le facteur de qualité du circuit
en L étant de 3, le circuit en Pi avec Q de 15asable.

_ Ry
Q= [—*F-1
R/
IciRL>Rs, donc R =R.
_ R
Q= -—+-1
R/

Rv = R/(Q%*+1) = 1000/(15+1) = 4,47)
e Calculons le circuit en L coté charge.
Xp2= Re/Qp = R/Q =1000/15 = 662
Xs2= QRs= QR, = 15.4,42 = 66Q
» Calculons maintenant le circuit en L coté source.

Il s’agit de passer ded R,.

Q' :\/&—1:\/@—1:4’6
R, 442

Xp1= R/Q’ = RJQ’
La résistance de sources Rst considérée ici comme une résistance shunglleaise trouve en
parallele avec ¥; (Thévenin).

Xp1=100/4,6 = 21,@

Xs1= Q'Rsgrie= QR/
La résistance Rest considérée comme résistance série puisqell@ouve connectée en seérie
avec X1

Xs1=4,6.4,42=20Q

Le circuit final aura donc I'allure suivante :

100 20,3 66,3

= el ]
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Comme il y a deux solutions pour chaque circuit gpasse haut et passe bas), nous aurons quatre

solutions en tout :

Solution 1

P Y Y Y\
j20,3 j66,3

T -j21,7

T -j66,7

C1=74 pF
Solution 2
. [l [
[ [
-20,3 66,3
j21,7 66,7
L1=34 nH
Solution 3
-j20,3 66,3
j21,7 -j66,7 ——
L1=34 nH
Solution 4
Y H .
j20,3 66,3
T 217 66,7
Cl1l=74 pF

D

L=138 nH

C=18 pF

D

L2=73 nH

D

C2=35 pF

Calcul de la valeur des éléments (a F =100 MHz):

j21,7Q - T4pF 21,70
j66,7Q - 24pF 66,7
[j86,6Q - 18pF j86,80
j46Q - 35pF 460

- 34 nH
- 106 nH
- 138 nH
- 73 nH
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CHAPITRE V

CHANGEMENT DE FREQUENCE

Le changement (ou transposition) de fréquence esé wpération fondamentale en
radiocommunications. Elle consiste a translateplectre d'un signal, soit vers une fréquence plus
basse afin de le traiter plus facilement (down eosion), soit vers un fréquence plus élevée afin de
le transmettre par voie hertzienne (up conversion).

Cette opération fait appel a un oscillateur loadlftke la valeur de la translation en fréquenca et
un dispositif mélangeur (mixer) qui fonctionne setbeux grands principes: multiplication linéaire
et commutation.

1 MELANGEUR MULTIPLICATIF

Considérons deux signaux sinusoidaux de fréqudnets.
Ces deux signaux sont appliqués aux entrées daposiitif multiplicateur.

f1 X fs
|

f2

ei(t) = Asinut
e(t) = Assinupt

es(t) = e(t).ex(t) = ArAzsinugt.sinopt
d’apres la relation trigonométrique sina.sinb [ ¢ds(a-b)-cos(a+b)] ona:
es(t) = (AdAz/2)costo-un)t - (AA/2)cosforton)t
battement inférieur battement supérieur

On constate que le signal de sortie se composesabe t@rmes; dont les fréquences sarft, fet
f1+f,, que I'on pourra séparer par filtrage.

Si I'on sélectionne le battement infériewfff, on obtient un changement de fréquence infradyne

(downconversion). Dans le cas contraire, le chamgende fréquence est dit supradyne
(upconversion).
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Exemple d’application : Récepteur radio FM

Le schéma synoptique d’'un récepteur de radioddfusiM est le suivant :

haut parleur
fl band 2
Bande FM >< trio?gﬁﬂs& é’_b_ démodulateur ﬂ
88 - 108 MHz

VA

Oscilateur local

Le signal capté par I'antenne est filtré, puis apm a un mélangeur relié a un oscillateur locaitdo
on peut ajuster la fréequence. La sortie du mélangasse a travers un filtre passe bande centré sur
10,7 MHz et dont la bande passante est de queltipames de kHz. Aprés amplification, le signal
est démodulé puis appliqué a un haut parleur.

On désire par exemple recevoir une station dofmétpuence porteuse est= 100MHz.
L'oscillateur local est réglé sugf = 89,3 MHz.
Le mélangeur (multiplicateur) fournit en sortie gesignaux de fréquences :

f]_ = fRF' fo|_ =100-89,3=10,7 MHz
fo = fre+ foL = 100 + 89,3 = 189,3 MHz

Le filtre passe bande calé sur 10,7MHz éliminera&# le battement supérieur.
Apres amplification, le battement inférieur appilguence intermédiaire Fl est démodulé et le
signal audio amplifié est restitué par I'intermédial’un haut parleur.

On notera qu'un signal incident de frequengggef = for — fintermediaire dONNera également un
battement dans la bande passante du filtre :
fimage: 89,3 - 10,7 = 78,6 MHZ

Cette fréquence est appelfééquence imageet doit étre éliminée par filtrage avant le changst
de fréquence.
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2 MELANGEUR A COMMUTATION

+1
. |
RF INPUT %& IF OUTPUT
————-‘. l
I
-1 :
SWITCH, fLo

Le signal RF d'entrée est séparé en deux compasditge en phase et l'autre en opposition de
phase. Un commutateur électronique sélectionnenatigement I'une ou l'autre voie a la fréequence
de l'oscillateur local.

Nous obtenons en sortie le produit du signal ddeng&g(t) = A.sinure par un signal rectangulaire
symétrique d'amplitude unitaire et de fréquenee f

Ce dernier peut étre décomposé en série de Faurrier

Sio(t) = (4ft)[sinw ot - (1/3).sinv ot + (1/5)sinBo ot - ... ]

Le signal de sortie§t) = Skt).S.o(t) s'écrit alors:
Si(t) = (AAMT)[sinwLot.Sinwret - (1/3).SiN30 ot.Sinwret + (1/5)sinBo ot.Sinuke - ...]

Sr(t) = (AT )[cos(rr - WLo)t - Cosforr + wWLo)t -(1/3)(COSErF - 3WLo)t - COShrr + 3wLo)t) +
(1/5)(cosrr - SwLo)t - COSErr + Swio)t) + ...]

Le coefficient 2ftmontre que le mélange s'effectue avec une péntedion de :
20 log(2f) = 3,92dB

INPUTS AND OUTPUT FOR IDEAL SWITCHING MIXER
FOR frr = 11MHz, f o = 10MHz

AT AR AT p R
UL T T T
RE T

I
| A
VN VYUY VYV UV Ty vy

—

LO Horizontal:
200ns/div.

On remarque l'apparition de battements entre gunéce d'entréexr et les harmoniques impairs
de la fréquence de l'oscillateur locab .
Le spectre du signal de sortie est alors le suivant
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OUTPUT SPECTRUM FOR SWITCHING MIXER
FOR fgg = 11MHz AND f|_ o = 10MHz

0.8
LINEAR
AMPLITUDE

0.637 = -3.9dB

061 0.637 0.637 0.212 = -13.5dB

: 0.127 = -17.9dB

0.090 = -20.9dB

WANTED IF
AT 1MHz SUM AT

.4— 21MH
0.4 / / 2

0.2_] 0.212 0.212
0.127 0.127
I 0.09 I
1 i 1 1 : : TI

0 10 20 30 40 50 60
FREQUENCY (MHz)

Le circuit mélangeur doit étre suivi d'un filtrerpeettant d'éliminer les raies indésirables.

2.1 MELANGEUR A DIODES

La réalisation d'un mélangeur a commutation pefiiestuer simplement a l'aide du circuit suivant:

TR DL
B N
%
VRE )
o2
X R

1 N
l rapport 1:1

osc. local

La tension de l'oscillateur local ¥ est supposée tres grande devant celle du sigmaték \i-et
d'amplitude suffisante pour provoquer la conductiea diodes.
L'oscillateur local rend alternativement condu@sites diodes D1 et D2. Quand D1 conduit, D2 est

bloquée et vice versa.
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Considérons une alternance positive dg:V
La diode D1 conduit et la diode D2 est bloquée sEpposant que les diodes sont idéales on a le
schéma équivalent suivant:

2

ok 3 ILTRL I-
I

La tension de sortie Vo est égale a la somme tinkion incidente Vi et de la tensiongV
Vo=V.o +Vi

Sur une alternance négative de l'oscillateur larala le schéma suivant (D2 conductrice, D1

bloguée):
R
VRF \AT l\ﬁ /I\Vo
5 | +
l
VLO

d'ou I'expression de la tension de sortigs 2W o - Vi

On obtient donc bien en sortie le signal d'ent&ghdsé alternativement de 0° a 180° au rythme de
l'oscillateur local .

En définissant une fonction P(t) = 1 siov>0 et P(t) = -1 si Wo<0
et en posant Vi= Vi P(t), on peut obtenir une expression de ihsiten de sortie:

Vo=Vio+ VI*
Si Vi = Vsinwrg , Vo peut s'écrire:

Vo =Vio + (2VT)[COSRrE - WLo)t - COSERrE + WLo)t -(1/3)(CoS(orE - 3wLo)t - COSEorE + 3wLo)t) +
(1/5)(costrr - SwLo)t - COSErr + Swio)t) + ...
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On note la présence dans le signal de sortie dapagantes suivantes:

* V,o: tension de l'oscillateur local (M >> Vi par hypothése, ce qui risque de saturer teges
suivants)

* (2VIT)cos(rr - wo)t : C'est le signal utile (cas d'un battementadjmne)
* (2VIm)cosrr + o)t : : C'est le signal utile dans le cas d'un Ipa¢tet supradyne
*  (2VIM[-(1/3)(costrr - 3wLo)t - COS(rr + 3wLo)t)
+ (1/5)(cos(urr - 5w o)t - costurr + 5wy o)t) +...] : Harmoniques indésirables qu'il faut élimar
par filtrage.

La composante \ peut étre éliminée par l'utilisation d'un doublecgit équilibré (Double-
Balanced Mixer), dont le plus connu est le mélangauanneau (Ring Mixer).

2.2 MELANGEUR EN ANNEAU

On utilise un circuit a quatre diodes.

RS TRL TR
* * D4 DL * *
VRF r VLO
D3 D2 *
1 1
- [ R -

Le fonctionnement est le suivant:

Considérons une alternance positive de l'osciltdtaal.
Les diodes D1 et D2 sont rendues conductricess gloe les diodes D3 et D4 sont bloquées.
Le circuit est alors le suivant:

D1

VRE VLO

D2

I — I

Ce qui est équivalent a:
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TR2

»—@ % vL? 1 : % ¥TV|_D VLO

— vy Vo

Dans la maille du haut, on peut écrire: [ o\¢ -Vi+ Vo
Et dans celle du bas: Y =-Vi+ Vo
D'ou Vo = Vi

Pour une alternance négative de Vles diodes D3 et D4 sont conductrices et ledeid1 et D2
sont bloquées. On obtient de la méme maniere Bssn: \6 = -Vi

Le signal de sortie s'écrit donc finalement:
Vo(t) = Vi' = Vi P(1) avec P(t) = -1 si\ >0 et P(t) = 1 si Vo<0
Si Vi(t) = Vsinurgt , Vo peut s'écrire:

Vo = - (2V/ )[cos(rr - wio)t - costrr + wio)t -(1/3)(Costrr - 3wio)t - COSbrr + 3wiolt) +
(1/5)(cosrr - SwLo)t - COSErr + Swio)t) + ...

On constate que par rapport au circuit précédenerine Vo a disparu.
Isolation entre ports

Si le circuit est parfaitement symétrique, le mgkur en anneau présente une trés grande réjection
de la fréquence de l'oscillateur local.

Dans la pratique l'isolation entre lpsrts (terme générique pour désigner les entrées osolties

d'un multipble) LO et IF est d'environ 40 dB.

On montre de la méme maniére que le mélangeur eeaanprésente également une trés bonne
isolation entre les ports LO et RF, ce qui évitgpddurber les étages précédant le mélangeur.

Perte de conversion

L'impédance d'entrée du mélangeur, vue du portdREgale a R
Le circuit étant en général adapté et I'on @ =R_(50Q le plus souvent).
Ce qui implique que ¥= 2Vi
A la fréquence intermédiair = wrr - W.o I'amplitude maximale du signal de sortie Vo estié&ga
a VdJ/Tt, ce qui correspond a une puissance disponiblg ldanésistance R
Po = VSZ/TIZRL

La puissance incidente parvenant au port RF s'écrit
Pi= VR, = V&R

Le gain de conversion est alors G &M = 4@ = 0,4

soit en décibel g = 10.logG= -4dB

Ce qui correspond a umperte de conversiode 4 dB.
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Le signal incident a la fréquenagre subit donc une translation en fréquence wg qui
s'accompagne d'un affaiblissement de 4dB (valetoritjue ne tenant pas compte de la résistance
dynamique des diodes. Dans la pratique la pertodeersion est de I'ordre de 6dB).

2.3 MELANGEUR ACTIF

Les mélangeurs passifs présentent quelques incmignnécessité d'un fort niveau d'oscillateur
local, perte de conversion, ... mais surtout, ilps&ent mal a une intégration monolithique du fait
de la présence de transformateurs.

Pour pallier ces difficultés, on peut avoir recoarsn mélangeur actif dont le principe est présenté
sur la figure suivante.

«~—— IFOUTPUT ——
Q3 Q4 Q5 Q6
LO
INPUT

o)
1 ¢

O Q1 Q2
RF N
INPUT 7
O—
leg

Schéma de principe d'un mélangeur actif classique.

Le circuit se compose d'un amplificateur différeh{Q1-Q2), recevant le signal d'entrée (RF), dont
les collecteurs sont commutés au rythme de I'aseill local.

Lorsque les transistors Q3 et Q6 conduisent, &ssistors Q4 et Q5 sont bloqués et vice versa.

Les collecteurs de I'amplificateur différentiel salonc alternativement connectés directement aux
sorties, puis croisees et ainsi de suite.

Le signal amplifié, présent a la sortie est domerahtivement en phase ou en opposition de phase
selon la polarité de l'oscillateur local.

Ce principe est utilisé depuis de nombreuses anp@gsréaliser des mélangeurs intégrés dont le
plus connu est le MC1496 créeé il y a plus de 30pamdviotorola.

Les progres de la technologie et la demande cruissie circuits mélangeurs hautes fréquences
(notamment pour la téléphonie mobile) ont permismizse sur le marché de circuits intégrés
mélangeurs fonctionnant jusqu'a des fréquencesudeprs GHz.
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2.4 MELANGEURS A REJECTION DE LA FREQUENCE IMAGE

Dans un récepteur superhétérodyne classique, talsigcident est amplifié dans un étage HF
généralement accordé, ce qui procure un premigadge, puis mélangé avec un oscillateur a
fréquence variable afin de délivrer un signal gdience intermédiaire fixe.

Si la sélectivité de I'étage HF est faible et/oladréquence intermédiaire est faible, la réjecte

la fréquence image sera insuffisante et la récepisoue d'étre perturbée.

Prenons I'exemple d'un récepteur de téléphone en@M fonctionnant dans la bande 935-960
MHz, dont la fréquence intermédiaire est 70MHz stitbateur local couvrira donc la bande 865-
890 MHz. La fréquence image se situera donc 140 kllHdessous de la bande utile, soit entre 795
et 820 MHz.

GSM
RF = 935 to 960 MHz
image filter IF = 70 MHz
T X |
LO = 885 10 890 MHz
IF after filter imagebend  LO desired band
—— tH >
70 795 820 865 890 935 060 frequency (MHz) (3%

La fréquence image doit étre éliminée par filtragequi n'est pas toujours aisé a haute fréquence.
Une autre solution consiste a utiliser un mélangedjection de la fréquence image.

Le principe du circuit consiste a utiliser une paile mélangeurs attaqués en quadrature de phase
par l'oscillateur local. La sortie I(t) est sommaéda sortie Q(t) déphasée de 90° pour donner le
signal de sortie S(t) .
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I >9 It)

LO

RE QD&
-90°

Qa(t)

Q)

-90°

Soit Vi = V sinwt I'expression du signal RF incident alo\& sinw ot) celle de l'oscillateur local.
On supposeray > w o, Soit (W-w o) >0.

Le signal incident est appliqué simultanément aaxxdnélangeurs | et Q.

Le signal de sortie du mélangeur | s'écrit:

I(t) = Vsinwt . sinw ot = (V/2)[cos(a-wLo)t - CosS(a+wLo)t |

Le signal de sortie du mélangeur Q s'écrit:

Q(t) = Vsinwt . sin(yot - 90°) = (V/2)[cos {3 - w.o)t + 90°} - cos {+wLo)t - 90°}]
Q(t) = (V/2)[-sin @ - wo)t - cos {(+wLo)t - 90°}]

Le signal Q(t) subit ensuite un déphasage de -80f gonner:

Qd(t) = (V/2)[-sin {(@ - o)t - 90°} - cos {(w+wo)t - 180° }]
Qd(t) = (V/2)[cos (- o)t + cos (+wo)t ]

Les signaux I(t) et Qd(t) sont ensuite sommeés :

S(t) = (Vi2)[cos @-wio)t - cos (+wio)t] + (V/2)[cos (i - o)t + cos (i+wio)t ]
S(t) =V cos (-wy o)t

On constate qu'il y a annulation du battement slypra.

Supposons maintenant que soit la fréquence image. On@+w.o) < 0

Le signal de sortie du mélangeur | s'écrit mainténa

I(t) = Vsinwt . sinw ot = (V/2)[cos (u-wLo)t - cos (u+wo)t ]
I(t) = (V/2)[cos Lo~ W)t - cos (B+w o)t ] puisque cos(a) = cos(-a)

Et celui de Q:
Q) = (V/2)[cos {@ - wio)t +90°} - cos {(a+wo)t - 90°}]
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Q(t) = (V/I2)[sin Lo- w )t - cos {(+wLo)t - 90°}]

Apres déphasage de -90° on a:

Qd(t) = (V/2)[sin {(wLo - w)t - 90°} - cos {W+wo)t - 180° }]
Qd(t) = (V/2)[- cos (.o - w )t + cos (a+wo)t]

Ce qui donne en sortie:

S(t) = (V/I2)[cos (o - w)t - cos (u+wio)t | + (V/2)[- cos (o -w )t + cos (u+wio)t ]
S(H) =0

Il'y a annulation de la fréquence image en sortie.

Ce type de mélangeur, qui peut étre totalemengiétéest trés largement utilisé, notamment dans
les téléphones mobiles.
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CHAPITRE VI

LES OSCILLATEURS

GENERALITES

1.1 DEFINITIONS

Un oscillateur sinusoidal est un systemeonomequi, a partir d'une source de tension
continue , délivre un signal sinusoidal aussi pue Qossible (c’est-a-dire sans harmonique), de
fréequence et d’'amplitude fixes (ou ajustables paitisateur):

Vs(t) = Vssin ot
La fréquencdy =wy/211 est la fréquence des oscillations.

1.2 PERFORMANCES D’'UN OSCILLATEUR

1.2.1 Puretéspectrale

Idéalement, le signal de sortie est une sinusoide. En réalité, c’est un signal
périodique que I'on peut décomposer en série deiérou

Vs(t) = Vasin ot + Vo sin Zuot + ...+ Vy Sin rot + ...

La pureté spectrale dg(¥) est mesurée par taux de distorsion harmonique

100)V2 +V7 +..+V?2

THD(%) = v
1

Il est parfois exprimé en décibels: TDHgyg =20 log TDH.

1.2.2 Stabilitéen fréquence

La fréquencd, d’'un oscillateur doit rester stable. En réalilée earie autour de fo d’un écart
Af

La stabilité en fréequence d'un oscillateur s'expripar le rappordf/fy souvent exprimé en
parties parmillion (ppm).

Les causes de la dérive en fréquence peuvent étre
* le vieillissement des composants
* les variations de la température

» les perturbations électromagnétiques
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1.2.3 Stabilité en amplitude

L’amplitude du signal de sortie doit rester aussistante que possible. Mais des variations
de la tension d’alimentation, le vieillissement desmposants, ou des variations de la
température sont susceptibles de modifier 'amgétdes oscillations.

1.2.4 Bruit de phase

Le bruit de phase (phase noise) décrit les fluainataléatoires a cour terme d'un oscillateur. En
effet, le signal théoriquement pur produit pardibbgteur est modulé par du bruit ce qui donne

naissance a un spectre comportant des bandesldatata bruit (noise sidebands) que l'on

caractérise en dBc/Hz (amplitude correspondant & l@nde passante de 1Hz, référencée a
I'amplitude de I'onde pure, appelée porteuse @auri

"

L ‘ > —~— Offset from
4 I Y Carrier
I

V. N
Frequency

Spectre du signal délivré par un oscillateur manitkas bandes latérales de bruit.

PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT D'UN OSCILLATEUR

2.1 Structure d’'un oscillateur

Un oscillateur comporte toujours un élément ad#oaié a un circuit passif qui détermine la
fréquence des oscillations.
L’élément actif peut étre un transistor bipolaire, TEC ou un amplificateur opérationnel.

La structure d’'un oscillateur est celle d'un citcbouclé I'amplificateur A (élément actif)

est bouclé par un circuit de réaction positive EBrtéent passif), le rebouclage permettant
I'auto-entretien des oscillations.
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Le schéma de principe d’'un oscillateur est le sutiva

Amplificateul

~

Hy >—>T— Sortie

~ Vs

2.2 Condition d’oscillation

SoitHa(j @) la fonction de transfert de 'amplificateur A, H#(j cdcelle du circuit de réaction
B. Le schéma ci-dessus nous conduit a écrire:

Vs=Ha Hg Vs
D’ou on déduit la condition d’oscillation:

HA(J(A))HB(J(A)) =1

Cette condition portant sur des nombres complexlssse décompose en une condition sur
les phases et une condition sur les modules:

. condition de phasearg Ha(jw) + arg H(jw) = O.
La condition de phase impose généralement la fréspud oscillation.
. condition de module: HA(w)O.OHe(jw) 0 =1

La condition de module est la condition d’entretits oscillations.

2.3 Classification des oscillateurs

On peut classer les oscillateurs en fonction dedare des éléments du circuit de
réaction. On obtient alors trois classes d'os@las:

» les oscillateurs a circuit RC, utilisés pour lesdss fréquences (quelques centaines de
kHz au plus);

» les oscillateurs a circuit LC;

» les oscillateurs a quartz ou a résonateur céramique

Ces derniers permettent d'atteindre des fréquereeglevées (au dela du GHz).
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2.4 Condition de démarrage de l'oscillateur

Les oscillations prennent naissanda &veur du bruit de fond qui existe dans tout taga
électronique (bruit dG a I'agitation thermique).

Supposons qu’apres mise sous tension du montagdension de bruit (apparue
spontanément) soit de 10 pV a I'entrée de I'arptiiur. Appelons Ae gain de I'amplificateur et
B I'atténuation du circuit de réaction: A=[Ha(jw)O B =0Hg(jw)l

Si A et B vérifient les conditions d’oscillationsn n’obtiendra, en sortie de l'oscillateur,
gue le signal fourni par le bruit, donc un sign&ntplitude trop faible pour étre utilisable.
Supposons donc que: A = 9 et=Bl/3,la tension de bruit & sortie de 'amplificateur sera de 90
uV. Le circuit de réaction l'atténue d’'un facteure& c’est donc une tension de 30 pV qui est
appliguée a lI'entrée de I'amplificateur. A sa smrta tension est de 270 pV, et passe a 90 pV a la
sortie du circuit de réaction. Et ainsi de suite...

L’amplitude du signal de sortie croit donc rapidemgusqu’a atteindre les limites de
linéarité de I'amplificateur (tensions de saturafid_e signal est alors écrété.

Si, pour une raison extérieure (variation de I'aitation ou de la température), le gain
diminue jusqu’a une valeur inférieure a 1ABors I'amplitude des oscillations va décroitregjuia
la disparition des oscillations.

En résumé, la naissance des oscillations se pradiaitfaveur du bruit de fond du montage et a
condition que le gain A soit supérieur a I'atténuatl/B.

3 OSCILLATEURS HAUTES FREQUENCES

On utilise un quadripdle amplificateur (transidbguolaire ou FET) dans la configuration suivante.

Quadripole amplificateur

ZL
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3.1 OSCILLATEUR COLPITTS A TRANSISTOR BIPOLAIRE

L'élément actif est un transistor bipolairg,e Z> sont deux condensateurs & G, l'impédance de
charge £ est supposée purement résistive.

On peut établir un schéma équivalent du circuitremplacant le quadripble (ici un transistor
bipolaire) par son schéma équivalent (simplifi€):

Base [>—— Collecteur

[ hi1 h211b

Emetteur [> 3 <] Emetteur

Le schéma du circuit est alors le suivant.

Base Collecteur
>

| b

i
N —a [ " h2t ib

[ R
Vi
Emetteur
—

Schéma équivalent de l'oscillateur Colpitts
Nous allons montrer que l'impédance d'entrée Ziadeircuit est négative.
On a par définition Zi = Vi / li
Vi = (Zcy I hy)li + (i + Blb) Zc,
Avec : Z1= 1/jGw Zco= 1/1Gw

Vi=[Zcrhi/ (Zer+ hg) + Zeo ] i+ B Ib Zeo (1)
Soit V¢ la tension aux bornes dg.C

Ver=hilb=[Zcrhia/ (Zeo + hua)] i
D'ol Ib=[Z1/ (Zc1+ )] i
En portant dans I'équation (1), il vient:

Vi=[Zcrhia/ (Zea+ hw) + Zeo ] i+ [B Zeo Zea [ (Zea + hua)] i

On en déduit la valeur de I'impédance d'entrée:
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Zi = Zca + (Zerhn + B Zea Zer ) (Zea + )

Zi = [my(Zea+ Zeo) + B +1)Zer.Ze2] 1 (Zea + o)
Si Zcy<<hy etsi >>1 ona:

Zi = [h11(Zc1+ Zco) + B.Zc1.Zc2 ]/ hia

Zi=Zci+ Zco+ Zc1.ZcoB [ g

OrB/hmi=gn transconductance (ou pente) du transistor, dona finalement en remplacant:Z
et Zc, par leur valeur:

Zi = - gn /IC1Cou? - j(1/ICGw + 1/IGWw)
On constate que la partie réelle Ri de I'impédateetrée Zi est négative:
Ri = -Om ICiCx2 <0

Si l'on connecte a ce circuit une inductance L atgefur de qualité Q =W/R , on obtient une
oscillation entretenue si la résistance négativepamse les pertes du circuit oscillant.

: Q
-]
CL
s
R
_|_ (o2
La condition d'oscillation s'écrit donc:
R= On /C;|_C2(JL)2

Le circuit est alors sans perte et I'on a:
JLw-j(1/Cw + 1/Gw) =0
j(Lw- (C1l + C2)lCiCy) =0

Le circuit oscille a la fréquence :
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3.2 Oscillateur Hartley

Les impédances;£&t Z sont maintenant deux inductancesel L.

Schéma de principe de l'oscillateur Hartley

On montre de la méme maniere que le circuit osaileefréquence :

_ 1

“T et L)

4 OSCILLATEURS A QUARTZ

Les oscillateurs a quartz sont particulieremenptiadans les applications nécessitant des

signaux de haute précision, trés stables en fréguenémetteurs radiofréequences, Horloges
électroniques, pilote de référence...

4.1 L 'effet piézo-électrique

» Effet piézoélectrique directtorsqu’'une force mécanique est appliquée sur legsfad’'un

matériau piézoélectrique, il apparait spontanénmmt ces faces des charges électriques
convertibles en courant ou en tension électrique.

» Effet piézoélectrique inversénversement, lorsqu’une tension électrique estigp@é sur les

faces du matériau, les dimensions géométriques dtériau sont modifiées. Le matériau

piézoélectriqgue devient un résonateur mécanique viuie a la fréquence de la tension
appliquée.

C’est cet effet qui est exploité dans les oscillea quartz. Les fréequences de vibrations d’un
guartz sont comprises entre 50 kHz et 150 MHz.

Le cristal de quartz a la forme d’'un prisme. Cesttaillant les faces du cristal que I'on définit
sa fréequence d’oscillation.

Le cristal est monté entre deux électrodes métmglans un boitier fermé hermétiquement .
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4.2 Schéma équivalent d’'un quartz

Entre ses deux électrodes, le quartz se compartppiht de vue électrique, comme un dipdle
constitué de deux branches paralleles:

RL Cl L1
o= -

8

» l'une comporte la capacité statigGgdont la valeur est liée aux électrodes et au lyoitie

» lautre comporte le circuit RLi, Ci, qui est lié aux caractéristiques mécaniques duzjuar
L, représente la masse vibrante du quartze@résente I'élasticité du quartz etrBprésente les
pertes.

Dans un quartz, on a;oCG> G

Si I'on néglige la résistance R'impédance du quartz est une réactance

N 1-L,C,e°
(C, +C, - Llcoclwz)

Cette expression s'annule poy€CLu? = 1 ce qui correspond a la résonance du ciréui $;-C;.

1
2, /L.C,

A cette fréquence le quartz présente une impéedanéeriquement) nulle.

La fréquencef = est appelée fréequence de résonance série.

Le dénominateur s'annule pour une fréquefhce

Cette fréquence est appelée fréquence de résoparaile du quartz.
A cette fréquence, I'impédance du quartz est (ipgéement) infinie.
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Area of usual
Impedance Parallel

Resonance —»

Anti-resonance

/ fa

Dans la bande de fréquence comprise entre fs & fuartz est inductif, sa réactance varie trés
rapidement de zéro a une valeur tres élevée : pmstquoi le quartz est utilisé pour stabiliser la
fréequence des oscillateurs.

La relation liant les deux fréquences de résonastdonnée par:

C
fo=fg /1+C_cl>

C
f,Of.@Q+—
p U fs( 2

Comme G >> C; on peut écrire:

)

0
4.3 Caractéristiquesles cristaux de quartz
Coefficient de Qualité:
On définit le coefficient de qualité d’un quartz parapport

Lw

R

Q:

ou w est la pulsation de résonance série du quartz.

Le quartz a un coefficient de qualité Q tres élgoavant atteindre 100 000
Par comparaison, le facteurdun circuitLC dépasse rarement 100.
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Stabilité en fréquence

La stabilité en fréquence d’'un quartz s'exprimepem (10°) dans la gamme de température
spécifiée.

La fréquence nominale est généralement donnée@a&&Sc une certaine tolérance.

Dans le cas ou une fréquence trés précise et bk ®st nécessaire on a souvent recours a un
oscillateur a quartz compensé en température (TGXO3 un oscillateur placé dans une enceinte
thermostatée (OCXO).

Quelques ordres de grandeur pour des quartz colipAdoitier HC25/U:

fréequence G Cy R1 Q
2,5a5 MHz 4a7pF 10fF <2@D > 100 000
5a10 MHz 5a7pF 20fF 10 a4 100 > 50 000

Capacité de charge

Lorsqu'un quartz est placé dans un circuit oseiligtcelui ci raméne une capacité parasite qus dan
le cas ou l'on utilise la résonance parallelepstaja la capacitéq&t tend a diminuer la fréquence
des oscillations. La fréequence de résonance pkra#t donc toujours donnée pour une capacité de
charge spécifiée (de I'ordre de 30 pF).

On peut mettre a profit cette propriété pour ajupt@cisément la frequence de l'oscillateur en
placant un condensateur ajustable en parallélerfaérie) avec le quartz.

Quelques oscillateurs a quartz classiques

Oscillateur PIERCE Oscillateur CLAPP
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3 OSCILLATEURS COMMANDES EN TENSION

Dans de nombreuses applications, on a besoin dtillateur a fréquence variable (VFO).

Le principe d'un tel oscillateur consiste a ren¢ligable un des parametres du circuit oscillant qui
détermine la fréquence: soit le condensateur)'swtictance.

On peut utiliser des condensateurs variables a @meinmécanique ou des inductances a noyau
plongeur, mais ces composants ne sont gaamandableslectriquement ce qui limite leur
utilisation.

5.1 Diode varicap

Dans les circuits modernes, on utilise la capatiiée diode polarisée en inverse dont I'expression
est de la forme:

K
(Ve +V)"

Ou Vd est lié a la barriere de potentiel, V estdasion inverse appliquée a la diode et n un
coefficient dépendant de la technologie de la digde 0,33 pour une jonction graduelle, n=0,5
pour une jonction abrupte, n=0,75 pour une jonctigoer abrupte)

La capacité maximale que I'on peut obtenir s'étenduelques pF a quelques centaines de pF, avec
des rapports Cmax/Cmin allant de 5 a 15.

Le schéma suivant montre l'utilisation classiquené' diode varicap. La diode Varicap est
connectée en paralléle avec le circuit oscillamqgpal L-Cs par l'intermédiaire d'une capacité série
Cs qui permet d'ajuster la plage de variation. Lasitem de commande est appliquée a la diode a
travers une résistance de forte valeur (pour nepestir le circuit oscillant).

g L | RB
_ +
O D tension de commande

? VARICAPTOO o

Lorsque le niveau d'oscillation est élevé, la diodeicap peut étre mise en conduction sur les
alternances positives. Il s'établit alors un counapulsionnel générateur d’harmoniques.
Pour pallier ce défaut, on utilise souvent le dirsuivant:

< o1
g L E = |
P ? o2 tension de commande
[ee]
&,

Deux diodes sont montées en série et en sens én\ergjui permet un niveau plus élevé de tension
HF aux bornes du circuit oscillant.
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4 BOUCLE A VERROUILLAGE DE PHASE (PLL)

Une boucle a verrouillage de phase (Phase Lockeg)Lest un systeme bouclé capable de délivrer
un signal dont la fréquence est asservie a un lsiignaeférence.

Elle se compose des éléments suivants:
* Un détecteur de phase
* Unfiltre passe bas
* Un oscillateur commandé en tension (VCO)

_ Détecteur , | Filtre de —»
Signal de phase boucle _
d'entrée 2 Tension de

commande
« vco [*

Signal de sortie

Soit Ve=E sin(dt + ¢¢) I'expression du signal d'entrée et Vs= Eswint ¢s) celle du signal de
sortie.
Le comparateur de phase compare la phase du sigmfée avec celle du signal délivré par le
VCO, et génére un signal d'erreur qui est filtréampliqué a lI'entrée de commande de l'oscillateur
(VCO).
Lorsque la boucle est verrouillée (locked), laé&hiénce de phase instantanée est constante:

Ve = E sinfudt + ¢e) = E sinbe(t)

Vs= Es sin@d + ¢s) = Es sids(t)

ds(t) - Pe(t) = constante

dds(t)/dt - dbe(t)/dt =0 dol Ws=wx

La fréquence du VCO est égale a celle du signatrd'e.

6.1  Principe de fonctionnement

En l'absence de signal d'entrée, le VCO délivretansion sinusoidale de fréquence likyéfifee
running frequency).

Supposons que I'on utilise un multiplieur analogigomme détecteur de phase.

Si I'on injecte a I'entrée un signal sinusoidafrdguence fe voisine dg,fle comparateur délivre un

signal e(t):

Ve(t) = Assinde(t)
Vo(t) = Aosinds(t)

e(t) = Ve(t)Vo(t) = AdAosinde(t)sinds(t)
d’aprés la relation trigonométrique sina.sinb Hds(a-b)-cos(a+b)] ona:

e(t) = (AAd/2)cosfbe(t)-®s(t)] - (AA/2)costbe(t)+Ps(t)]
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Le signal d'erreur comporte des composanteiea follet fe + § .
Le filtre passe bas ne laissera passer que la cangwa basse fréquentb=[fe - f[1 qui est
appliguée a I'entrée de commande du VCO.
Il en résulte une modulation de la fréquence du V@DAf qui devient ainsi une fonction du
temps.
On montre que le systeme converge \&frs O si I'écart fe - § se situe a l'intérieur d'un certain
domaine appeléalage de captur¢ou d'acquisition).
Lorsque la boucle est verrouillée, fs = fe et lenparateur de phase ne délivre qu'une tension
continue Vc proportionnelle a I'écart de phaseeeles signaux d'entrée et de sortie.

Vc = KA®

Le temps nécessaire pour obtenir le verrouillage ues parameétre important qui dépend des
caractéristiques du filtre de boucle.

6.2 Etude de la boucle verrouillée

Lorsque la boucle a verrouillage de phase (PLL)vestouillée, elle peut s'étudier comme un
systéme asservi linéaire.

Le schéma block du systéme peut étre représent feome de fonctions de transfert comme
indiqué ci apres.

Détecteur > Filtre de R
. ] de phase boucle
Signal d'entré: Tension de

A
commande
Ve(t)

A

< VCO
Signal de sortie

Schéma bloc de la boucle a verrouillage de phase) (P

0}
e(p) TN R VI/<Dd L ey
w ra

dosc(p)

Wosc Ko \Vc
1/p Rad/sec/V [+

Représentation en fonction de transfert

On notera que la variable d'entrée n'est pas dauéréce fe, mais la phage(t).
we = dbe/dt d'ou:

®, = ,(t=0)+ [ w,(t)dt
Soit en transformée de Laplace, en considérantagplease a I'origine est nulle:

Pe = (1/p) w(p)
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On suppose que la fréequence du VCO est proportilenéaéa tension d'erreur Vc.
WOSC =y + KoV
ou uy est la fréquence d'oscillation libre du VCO.

La sortie du VCO doit étre exprimée en phase paidqudétecteur est sensible a la différence de
phase entre le signal d'entrée et la sortie du VCO:

q)OSC = cl)OSC(t = O) + '[; a)OSC(t)dt

On constate que le VCO fonctionne comme un intégratUn échelon de tension d'erreur Vc
correspond a un échelon de pulsatigizc et a une rampe de phase.

Ceci se traduit sur la fonction de transfert palte 1/p.

Nous avons:

®osc (pP) =wosc/ p = KoVe(p) / p
Ve(p) = [®e (p) -Posc (p)]-Ko.F(p).A

On en déduit I'expression:
V. _  pKFA
©, T KA
Qui traduit la caractéristiqyghase — tensiondu systéme.
En utilisant la relation®, = (1/p) w«(p) , on obtient la fonction de transférquence-tensiondu
systeme:

Ve KyFA
w, p+tKK;FA
En posant K= KoKpA , il vient:
Ve _ KL F(p)
@, K, [p+K.F(p)]
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Ou, pour la fonction de transfdéréequence d'entrée. fréquence de sortie

Ws _ F(p)
w, "[p+K F(p)]

Cette fonction de transfert dépend de la fonctietrdnsfert F(p) du filtre passe bas.
6.3 Filtre de boucle

Le filtre de boucle est de type passe bas.
Examinons le cas ou I'on utilise un simple ciréuiC;.

Rl
C 1

O

1.
1

(o O

La fonction de transfert de ce circuit s'écrit:
F(p) =1/ (1+ RCip) =1/ (1+ pdy)

Avec w=1/RiC; pulsation de coupure du filtre.
En remplagant F(p) par son expression dans laitonde transfert, on obtient:

1
1+ P .
Y p+ L = p?+p+K,
1+£ 1
a)l

Nous sommes en présence d'une fonction de tradlsfesecond ordre.

Ws _ w K,

w, p*+wptwkK,

Qui admet deux poles:

pL p2 = —ﬂ[li - ]
2 ,

En identifiant & la forme canonique:

K
H(p)=—
Lz+2—£p+1
), w,

Page 79



on obtient ;

a)n: a’!LKL
f:l ﬁ
2\ K,

Wy, est lapulsation naturellest & estl'amortissement
Si & >1 la réponse est amortie £sk1 la réponse est oscillatoire.

Dans la pratique, on désire souvent une large plageerrouillage de maniére a pouvoir suivre de

grandes variations de la fréquence d'entrée, ebande passante faible afin de rejeter les signaux
hors bande.

Ces contraintes sont relativement bien satisfatestilisant un filtre & avance de phase dont la

fonction de transfert est:

1+
a)Z

F(p) =
1+£
al

Avec = 1/(R+R)C; et wp=1/RC; wp>>wy

On montre alors que :

Ce filtre permet de conserver un gain de bouclgéékt une bande passante étroite sans que le
systéme soit sous amorti.
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6.4 Comparateur de phase

Le comparateur de phase peut étre analogique ffielti ou mélangeur a commutation), mais on
utilise plus fréquemment des comparateurs numésigles faciles a implémenter:

¢ OU exclusif

Input Signal 1 .
[o] 1
Input Signal 2 utput Signal

() EXOR GATE input Signat 1 _I
Input Signal 2 5 L
J | I Output l | | | l I l |

Phase Difference

Dans le cas d'un OU exclusif, le rapport cycliquesignal de sortie dépend de la différence de
phase des signaux d'entrée. Lorsque ce signaitégté, on obtient une tension continue en relation

avec la difference de phase.
On notera que ce détecteur ne fonctionne correctemuee si les deux signaux d'entrée ont un

rapport cyclique de 50%

* bascule RS.

Y Input Signal 1 | | I |
Input Signal 1 m Output Signal
Input Signal 2 . it Signal2 I—-I _L

(a) R-S FLIP-FLOP ’ Output J

(b) R-S FLIP-FLOP INPUT AND OUTPUT SIGNALS

Phase Difference

(c) R-8 FLIP-FLOP TYPE PHASE DETECTOR OUTPUT CHARACTERISTIC
(OUTPUT SIGNAL SMOOTHED BY AN INTEGRATOR)

Ce circuit ne prend en compte que les fronts maositdes signaux d'entrée, qui peuvent donc avoir
un rapport cyclique quelconque.
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» Comparateur phase-fréquence

Ce circuit est I'un des plus utilisés.

Input
. Signel 1
[+] Ql
Input — Output .
T aowm TLTLTL
u
Input—] @ ————VoH
Signel 2 Output
\ y / \ y / . 3
. Phase Detector Charge Pump l__ VoL

(a) 3-STATE PHASE FREQUENCY DETECTOR
(b) PHASE FREQUENCY DETECTOR

INPUT AND OUTPUT SIGNALS

VoH ——A-—
Output
Voitage
Level
VoL" e T 0 22

(¢) PHASE FREQUENCY DETECTOR OUTPUT CHARACTERISTIC

Lorsque le signal 2 est en retard sur le signda kortie D passe a 1 depuis le front montant du
premier signal jusqu'au front montant du secondadjg'est a dire pendant la durée correspondant a
la différence de phase des deux signaux.

Durant cette période, la sortie U reste a 0.

Si le signal 2 est en avance de phase par rappargaal 1, les roles de D et U sont inversés.
Si les deux signaux sont en phase, D et U restént a
Les sorties D et U commandent une pompe de chamgitée des transistors MOS € Q. Le
signal de sortie peut donc prendre trois étajig Vo, ou haute impédance.

Si D=1 et U=0: Q1 conduit, Q2 est ouvert et lgisovaut \pp.

Si D=0 et U=1: Q1 est ouvert et Q2 Conduit, lgisaoraut Vb,

Si D=0 et U=0: Q1 et Q2 sont ouverts et la saléeient haute impédance.

On constate que la valeur moyenne du signal deesest proportionnelle a la différence de phase
des deux signaux d'entrée.
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5 SYNTHETISEUR DE FREQUENCE

Signal de
référence 4 i
Détecteur > Filtre de
+ de phase boucle
A
v Signal de
sortie
< —

1/N VCO

Schéma de principe d'un synthétiseur de fréqueiid_a
Un synthétiseur de fréquence se compose d'unedau@rrouillage de phase dans laquelle:
* le signal d'entrée est une fréguence de référaabiest précise

* On a introduit un diviseur de fréquence, générafgnpgogrammable, entre le VCO et le
comparateur de phase.

Le détecteur de phase compare le signal du VCO lddnéquence est divisée par N au signal de
référence. Lorsque la boucle est verrouillée on a:

Fvco = N Frer
Si N est programmable, la fréquence de sortie @eatrendue variable par bond de#

Exemple:

On désire réaliser un oscillateur pilote pour uretteur de radiodiffusion dans la bande FM (88 -
108 MHz), sachant que les canaux doivent étre éspe 100 kHz .

On utilise un synthétiseur de fréquence avec uféradce de 100 kHz (obtenue par exemple a
partir d'un oscillateur a quartz de 10 MHz suivirddiviseur de fréquence par 100).

Pour obtenir 88 MHz il faut diviser par N = 880 petur 108 MHz par N = 1080.
Il suffira donc d'implanter un diviseur programnebbpable de diviser par 880<N<1080.
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5.1  Cas des fréquences €leveées.

Dans l'état actuel de la technologie, il est dif#ficde réaliser des diviseurs programmables
fonctionnant au dela d'une centaine de MHz. Oroesakecours a un pré-diviseur (prescaler) fixe
par P.

Signal de
référenc . .
Détecteur > Filtre de
4 de phase boucle
A_
Signal de
sortie
N[ 1/P vco [~

Programmatio

Schéma de principe d'un synthétiseur de fréqueiid_aavec prédiviseur.

La fréquence de sortie est donnée par:

Fvco = N.P.ker

Sil'on incrémente N d'une unité, la fréquenceattesdevient:
Fvco = (N+1)P.lrer= N.P.Frer + PFrer
Fvco(N+1) = Frco (N) + Prer
On constate que le pas du synthétiseur est maligar P, ce qui est génant pour l'obtention de pas

fins car la fréquence de comparaison peut devegsrfaible (temps de réaction plus long, bruit de
phase plus élevé, ...).

Exemple

Reprenons I'exemple précédent, avec un prédivisaur=10.

Pour obtenir un pas de 100 kHz en sortie, il faatmenant une fréquence de référence de 10kHz.
Le diviseur programmable devra toujours couvrim@&me intervalle 880-1080, mais il fonctionnera
a une frégquence 10 fois plus faible (8,8 - 10,8 MHz

8.2  Synthétiseur a division fractionnaire (fractional N).

Le schéma synoptique de ce type de synthétisedioese ci apres.

La sortie du VCO est tout d'abord envoyée dansivisadir de fréquence capable de diviser par P
ou par P+1 selon la commande qu'il recoit.

La sortie de ce diviseur a deux modules (dual meajulest envoyée a deux compteurs
programmables M et A.
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Le débordement du compteur A commande la divisaomPpou P+1.
La sortie du compteur M attaque le comparateur@ese.
Le débordement du compteur M commande la remiseade I'ensemble.

] ® Filtre »| VCO >
Fréquence de Sortie
référence

A VL
P/P+1
A
«— M > A
y 4
T Reset r

Schéma de principe d'un synthétiseur a divisioctifsanaire

Soit To =1/ fyco la période du signal de sortie.

Au début du cycle, le prédiviseur divise par P+1.

Les compteurs A et M recoivent une horloge a lgdeice Jco / (P+1)

Au bout d'un temps A(P+1)Tle compteur A déborde et force le prédiviseurvdsdr par P pour le
reste du cycle.

Le compteur M déborde aprés un temps [A(P+1) + (®{A = (MP+A)T, et remet le systeme a
zéro.

Le comparateur de phase recoit donc une fréqueggs=f1/(MP+A)To.

Lorsque la boucle est verrouillégf, = frer

frer = (MP+A)To = Fvco / (MP+A)
D'ou:
fvco = frer (MP+A)
Toute incrémentation d'une unité du compteur A pgoe un saut de fréquence égal a la fréquence
de référence.

Toute incrémentation d'une unité du compteur M pgue un saut de fréquence égal a MP fois la
fréquence de référence.

On notera que A doit toujours étre inférieur a M.

Le compteur A doit pouvoir compter au minimum d& B-1.
Anmin=0 Amnax= P-1
M>A - Mmin = P

Il en résulte que le facteur de division minimdt es
Dmin = Mmin (P + Amin) =P(P+0) = P2

Ce systeme permet l'utilisation d'un prédivisemssaodifier le pas du synthétiseur.

Exemple:

Si l'on utilise un synthétiseur a division fracti@ire avec un prédiviseur par 10/11 dans l'exemple
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précédent, on utilisera une fréequence de référdadd®OkHz.
Pour 88 MHz on aura :

88 000 = 100 (10M + A= M=88 et A=0
Pour 88,1 MHz on aura: M=88 et A=1
On pourra utiliser pour A un compteur 4 bits capat# compter de 0 a 15.
Pour 89,3 MHz par exemple, on voit qu'il y auraxdsalutions:
M=88,A=13 et M=89,A=3
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CHAPITRE VI

LA DEMODULATION

La démodulation est I'opération qui consiste apécer I'information utile contenue dans un signal
modulé. C'est I'opération inverse de la modulation.

1 DEMODULATION D'AMPLITUDE

Un signal modulé en amplitude comporte une singsbilte fréquence dont I'enveloppe varie au
rythme de la modulation (dont la fréquence estaang tres faible devant celle de la porteuse).
L'utilisation d'un circuit redresseur associé diltre passe bas permet d'extraire la modulation.

f.'(t)

Rectified
output f '(t) t

f.(t) l
(a)

Input f_(t) Ry

fe(t)

—

f (1) C.L7 Output

(b)

Dans la pratique, la réponse de la diode n'estlipaaire, ce qui va introduire une certaine
distorsion.
A faible niveau, la réponse de la diode peut éedtisé selon une loi quadratique:

iy = Ko +hvy +kVg
Si I'on considére que la résistance de chargeadséf la majorité de la tension d'entrée se regou
aux bornes de la diode.
On a donc une tension de la forme:
vy = A[1+ m.s(t)]cosfc )
L'équation du courant dans la diode est alors:
i, =k, + k AL+ ms(t)]cosf. (t) + k, AL+ ms(t)[ co f. ()

qui fait apparaitre la distorsion.
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Parabolic Parabolic
7R,

/NN
Output /
i current — \
4 envelope | \
Linear Output

current

Linear . Average
current
N\ (X2)
Vg t—s
-8
PO N
L= —
/(_-___ —
%—- *ﬁ\}\lnputvoltage
— ] /
\\;:/;— Input envelope
—
NI
=

4

2 DEMODULATION DE FREQUENCE

Discriminator
Transformer

Audio

g Output

Q)]

Deviation

Limits

]

|

|

| E
@ | E
£+- .8
= L1 1 1
= O + B
g‘ Frequency ) ( )
E -

:

Fig 15.15—A discriminator (A) converts an angle-modulated signal’s deviation
into an amplitude variation (B) and envelope-detects the resulting AM signal. For
undistorted demodulation, the discriminator’s amplitude-versus-frequency
characteristic must be linear across the input signal’s deviation. A crystal
discriminator uses a crystal as part of its frequency-selective circuitry.
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Double—Balanced

Mixer Low—Pass Filter

Angle—Modulqted 0° RF IF ~ Varying
Input Power k Dc
Splitter
Lo
Time
Delay
Delay = 90°

at Carrier Frequency

Démodulateur FM en quadrature

2 2
Asin(7it). Asin 27 (t + d) = % cos@rid) - % cos@.271t + 27fd)

Le terme a deux fois la fréquence peut étre fa@lnéliminé par un filtre passe bas. On obtient

donc:
2
Asin(274t).Asin27f (t +d) = % cos@rfd)

Supposons que le retard d soit de 90° a la fréqudada porteuse. Les deux signaux sont alors en
guadrature. En remarquant qu'un retardau@eest égal a 1/4 de la période, on peut écriret/df
Si I'on suppose que le signal incident modulé éguence est f Af ou Af est la valeur du shift, on

obtient:
Asin27(f + Af )t.Asin 2n((f + AF)(t +’—27)

Asin27(f + Af )t.Asin 2n((f + AF)(t +’—27)

Asin27(f +Af )t.AsinZH((f + AF)(t +’ET)

A2 1
=—cos2m(f + Af)—
2 7 )4f

SiAf = 0 (porteuse non modulée), la sortie est nulle.

Si Af est faible devant f, ce qui est le cas

d'un digradulé en fréquence, on peut assimiler le sinus

a son argument. La sortie est alors proportionrzee
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ANNEXES

Conversion série — paralléele d'impédance
Théoreme de Miller
Le Bruit

La Distorsion
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CONVERSION SERIE — PARALLELE D'IMPEDANCE

1 CONVERSION PARALLELE - SERIE

Etant donné une résistance & parallele avec une réactance #n cherche l'impédance série

équivalente
1

Zp=Ro Il jXp Zs=Rs+ jXs
_ R X,
p .
Re + X5
ReXp _ ReXp + jREX,
R, + jX, RZ+ X,

p—

ZP: RP 2+j
1+(RP]
X

En identifiant 4 et Z, on obtient :

o

— RP Xo=—n —*%
Re=—7"3 s 2
“[3) +)

En combinant ces deux relations, il vient :
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2 CONVERSION SERIE —» PARALLELE

Il s’agit du probléme inverse du précédent.

or

Rs

2

_ 1 Re- Xy
S .
Ro+jXs R+ XS

En divisant numérateur et dénominateur pgr. R

Yp: 1/R3 - j/Xp

En identifiant, il vient :

b

D’ou en combinant ces deux relations :
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3 FACTEUR DE QUALITE

Posons

On retrouve ici les définitions du facteur de giégliour une impédance série ou paralléle.
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THEOREME DE MILLER

Considérons le quadripdle de la fig. 1 a

= — s &
o———/—F+—o0
/N Y N\ N\ /N
Vil ' v2 V1 ' Y1 Y2 Vo
o— T —0 o———1 0
(a) (b)

Figure 1 - Transformation de MILLER
Une admittance Y est connectée entre les noeudsébact de sortie.

Ce quadripole est équivalent a celui de la fig. dabs lequel I'admittance Y a été remplacée pax deu
admittances Y et Y2 reliées au point commun.

soit K =V2/V1 le gain en tension de ce quadripdle.

Le courantl 1 entrant par le noeud 1 s'écrit
V2
1= Y(Y- ) = YWL-15) = YY(1- K)
1
dans le quadrip6le équivalent nous avéps Y1 V1 , en identifiant il vient :

Y1=Y (1 -K)

En opérant de la méme maniéere pour le noeud die,somnta :
V. 1
L, =YV, =V) =YV,(1- =) =YV, (1-=)
V, K
en identifiant avecd = Y2 V2, il vient :
1
Y,=Y(1-—
= Y(1-3)

Le théoreme de Miller permet de transformer une adritance connectée entre deux points d'un
circuit en deux admittances connectées en deérivatientre ces points et la masse.
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LE BRUIT

Le bruit est une perturbation ayant diverses ogginagitation thermique, phénomenes naturels ou

géneérés par l'activité humaine.

Le bruit peut altérer fortement l'intégrité d'ugrgl faible et le rendre inexploitable.

On distinguera deux types de bruits selon I'étemiduleur spectre et leur durée:

* le bruit blanc d'origine naturelle (thermique) dnspectre est continu

» les bruits impulsionnels a spectre limité et/oucdarte durée tels que les parasites industriels,
les phénomenes atmosphériques, les interféreneetsaghagnétiques, ...

Si les bruits impulsionnels peuvent étre asseeiaant éliminés, le bruit propre d'un systeme de

réception constitue une limite au dessous de l&uel signal ne pourra pas étre correctement

traité.

Bruit d'un quadripdle.

Le bruit a large spectre provient de plusieurs ph&nes tels que l'agitation thermique, le bruit de
grenaille, la recombinaison des paires électron-ttans les semiconducteurs, I'avalanche dans les
jonctions PN, ...

L'analyse du bruit est basée sur le concept desgauig disponible.

Considérons une source d'impédanggjRs connectée a une charge dimpédancgR .

On sait que la puissance maximale que peut déli@reource est obtenue lorsque lI'impédance de la
charge est complexe conjuguée de celle de la s¢adegtation d'impédance).

Adaptation d'impédance R R Xs=-X.

Dans ces conditions, la moitié de la puissancedssipée dans la source et l'autre moitié est
transmise a la charge.

Si Vs est la fem de la source et Va tension aux bornes de la charge la puissanoaéga la
charge s'écrit:

P_ = V&/4R, = V&I4Rs c'est la puissance disponible (available power).
Bruit d'origine thermique

Le bruit thermique est généré par les vibratior&ataires des électrons assurant la conduction
électrigue. Il augmente avec la température eeptésun spectre continu.

On peut représenter le bruit thermique comme urmitéh de générateurs élémentaires de
fréquence, d'amplitude et de phase aléatoires.

Si I'on couple ce générateur de bruit a un filtasge bande d'impédance adaptée, on obtient une
certaine puissance de bruit dans la bande pasBante

Pw =KkTB
Avec k: constante de Boltzmann = 1,3830/°K
T: température absolue
B: Bande passante équivalente de bruit
En élargissant la bande passante B du filtre omauate la puissance de bruit disponible.

Par exemple, la puissance de bruit thermique diborm T = 17°C (290°K) dans une bande
passante de 1Hz est de 4?10v.
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Cette puissance peut s'exprimer en dB par rapportrdveau de référence fixé a 1Imw:

Paem = 10 log( P/1mW)
Soit -174 dBm

Gain en puissance d'un quadripble

Le gain en puissance disponible d'un quadripbledésini comme le rapport de la puissance
disponible en sortie sur la puissance disponibleadeurce.

Le gain en puissance d'un quadripble est égal ayamnen puissance disponible s'il est adapté en
entrée et en sortie.

Facteur de bruit

Le facteur de bruit permet de quantifier le brpiparté par un quadripdle.

Par définition on suppose que la température e20aeK.

Le quadripble est remplacé par le schéma équivaaivant, faisant intervenir un quadripdle
supposé sans bruit de gain disponible Ga et uneeale bruit équivalente ramenée a l'entrée.

Noiseless Pout
Two-Port A
Network Sou=SinGa

(Nu+kToB)Ga
KToBGs

Ne=(F-1)kToB

>f

L'entrée est composée d'une source de signal Bus(gdal pour simplifier) a laquelle s'ajoute le
bruit thermique Nin = k{gB.
Si le quadripble était sans bruit, la sortie selamisomme du signal amplifié et du bruit amplifié
€galement:

Sout = Sin.Ga Nout = Nin.Ga = Ga
Pour tenir compte du bruit apporté par le quadepbl méme, on doit ajouter une source de bruit
Na = (F-1)kTB.
F est appelé figure de bruit du quadripdle (naigeré).

Dans ces conditions, le bruit en sortie devient:
Nout = (Nin + Na)Ga = [k{B + (F-1)kToB]Ga = FKkT:BGa

Si la température est différente dg=2Z90°K, il suffit de remplacerglpar la température réelle dans
I'équation.

Calculons le rapport signal/bruit en entrée eta@tiesa la température,¥290°K:

Sin/Nin = Sin/kB
Sout/Nout = Sout/FkiBGa =GaSin/Fk{BGa
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De ces deux équations on tire: F = (Sin/Nin) / (Bdout) = Nout/GaNin = (Nin + Na)/Nin

On constate que le rapport signal/bruit est dégpatiée passage dans le quadripdle.
La figure de bruit F permet de quantifier cetterdégtion.

Pin Noisy Pout
A Two-Port A
Network Sou=SinGs
Sin
} Sout/Nout
Sln/Nln FkToBGa
kToBGa
kToB
>f >f

On définit le facteur de bruit NF exprimé en dB:
NF = 10log(F) = 10log[(Sin/Nin) / (Sout/Nout)] = b@(Sin/Nin) - 10log(Sout/Nout)

Ou:  Sin est la puissance du signal d'entrée,
Nin la puissance de bruit thermique a I'entrée,
Sout la puissance du signal de sortie,
Nout la puissance de bruit en sortie.

On notera que le facteur de bruit est indépendanticeau de signal et de la bande passante. En
revanche, il est définit 2o¥290°K et dépend de la température ambiante.

Exemple:
Considérons un amplificateur dont le gain est d#B1ét le facteur de bruit 5dB, recevant un signal

d'entrée d'amplitude -70dBm et un bruit thermiqgaeaDdBm.
Le rapport signal/bruit en entrée est donc de 20dB.

Noisy
Pin Two-Port Pout
dBm Network dBm
A\ AN -60
-70
SW‘/NW'
Sin/Nin -75
-80
-90 Gain=10dB
S NF=5dB

En sortie le signal est amplifié jusqu'a -60dBml'@nplificateur était sans bruit, le bruit en sort
serait de -80dBm et le rapport signal /bruit enis@erait égal a celui d'entrée.

En réalité, le facteur de bruit de I'amplificateer retranche du rapport signal /bruit d'entrééoat |
a

rapport signal /bruit en sortie = 20dB - 5 dB = B5d

Cet amplificateur apporte donc un gain de 10dB nhaiégrade le rapport signal/bruit de 5dB. Cet
exemple montre l'intérét d'utiliser un amplificatéLfaible bruit.
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Facteur de bruit d'une chaine d'amplification a plwsieurs étages.

Un systeme est souvent composé de plusieurs étag@es en cascade. On se propose de calculer
le facteur de bruit total du systeme a partir duefar de bruit de chaque étage.
Considérons le systeme suivant composé de deugsttag

Noiseless Noiseless
Two-Port Two-Port
Network 1 Network 2
Noutr=F1kToBGa1 Nouw=(F1Ga1+F2-1)kToBGa2

Sour=SinGa1Ga2

La puissance de bruit disponible en sortie s'écrit:
Nout; = F]_kToBGal
Nout = Ga(Nout; +N&) = Gg[F1kToBGa, + (F-1)kToB]
Nout = [RGa + - 1)kToBGa, = [F1 + (R - 1)/GalkTBGaGa
La figure de bruit totale est donnée par I'expmssi
Fr = Nout/GaNin ou Ga = GaGg est le gain total du systeme.

En combinant ces deux équations il vient:
Fr=F+(R-1)/Ga

On peut généraliser cette expression a un systanaages:
Fr=F+ (Rr1)/Ga + (R-1)/GaGa + .... + (Rr1)/GaGa...Ga1

Cette équation montre que le facteur de bruit iasystéme dépend essentiellement des premiers
étages (front end).
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Bruit de phase

Le bruit de phase (phase noise) décrit les flumnataléatoires a court terme d'un oscillateur. En
effet, le signal théoriquement pur produit pardibbateur est modulé par du bruit ce qui donne
naissance a un spectre comportant des bandesldat&ta bruit (noise sidebands) que l'on
caractérise en dBc/Hz (amplitude correspondant & lende passante de 1Hz, référencée a

I'amplitude de I'onde pure, appelée porteuse @raurri

"

L ‘ > —~— Offset from
4 I Y Carrier
I

V. N
Frequency

Spectre du signal délivré par un oscillateur manitkes bandes latérales de bruit.
Limitations dues au bruit de phase dans les mélanges.

Dans un convertisseur réel, le mélangeur recaitgieal de I'oscillateur local (LO) avec son brwt d
phase que l'on retrouvera a la sortie du mélangeur.

A RF A Mixer A A
fq i RF IF 4
e LO-f

-Id
IF LO

Supposons que I'entrée du mélangeur recoive ualdigible de fréquence fd, proche d'un signal fu
perturbateur beaucoup plus fort. En sortie du ng&anon retrouve les termes

LO-fu et LO-fd. On voit sur la figure que le bruie phase du signal indésirable LO-fu peut
masquer le signal utile LO-fd .

Cet exemple montre que le bruit de phase de llasailr local est un parameétre crucial dans les
systemes de réception.
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La distorsion

Un dispositif électronique n'est linéaire que dane certaine plage de fonctionnement ou lorsque
les signaux sont suffisamment faibles.

Par linéaire, on entend que la réponse a une satersignaux pondérés est la somme des réponses
aux différents signaux avec les mémes coefficidatpondération.

Si cette hypothése n'est pas vérifiée, les sigrsmmt dégradés, le dispositif introduit alors de la
distorsion

— —>
X(1) Y(t)

Considérons un circuit dont la réponse n'est pesire.
La fonction de transfert peut se mettre sous laéod'un polynéme:

Y (1) = kax(t) + kox2(t) + kg X3(t) + ...

Distorsion harmonique

Si I'on applique a lI'entrée un signal sinusoidgl=x(Acosuxt , on obtient en sortie un signal :
Y(t) = ka[Acoswt] + ko [Acosut]? +ks[Acosuwt]® + ...

D'apres les relations trigonométriques:

Cos?2a = (1+cos2a)/2 Cas= (3cosa + cos3a)/4 il vient:

Y(t) = ksAcosut + (koA2/2)[cosaut+1] + (ksA%/4)[3cosat + cosat] + ...

On voit apparaitre des termes de pulsati@h €e sont les harmoniques du signal d'entrée.
D'une maniere générale la sortie pourra s'écrire:

V(t) = Vo + Vicost + Vocos2at + Vcosrt + ...

On définit alors le taux de distorsion harmoniqae g relation:

%G
THD=100""2

1
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Distorsion d'intermodulation

Supposons que le signal x(t) soit composé de degnagx sinusoidauxixet % de fréquences
relativement proches de maniere a pouvoir congidgre la fonction de transfert est la méme pour
les deux signaux.

X(t) = Ajcosot + Acopt

Y(t) = ka[A 1cot + Acont] + ko[A1coIt + A,COTnt]? +ka[A 1coTt + AcoIpt]® + ...
En développant et d'apres les relations trigonaquéts:
Cos?2a = (1+cos2a)/2 Cas= (3cosa + cos3a)/4 2.cos a.cos b = copfatbs(a-b)

Il vient en se limitant au troisiéme ordre:

Y(t) = k1[Aicosmt + ACont]
+ Ko [(A12/2)(1 +cos@t) + (A22)(1 +cos2ot) + AjAo (COoSErtup)t + coso-uxp)t )]
+ ks {A ](3cost + cosdumt)/4 + A (3cosmt + cosIut)/4
+ A12A5[1,5 cosfwt) + 0,75 cos(@y+up)t + 0,75 cos(@n-up)t |
+ A22A1[1,5 cosfmt) + 0,75 cos(@y+un)t + 0,75 cos(@y-mn)t |} (2)

On constate que le signal de sortie comprend des$ede pulsations:
W, Wy, 20, 20, W+0y , W0y, 300, 30y, 201+0y , 2000y, 261-0y , 26p-0y

D'une maniére générale, si I'on injecte a un gpatinon linéaire deux signaux de pulsatian®t
w, le signal de sortie comporte des termes de la foMwa, + Nw, ou M et N sont deux nombres
entiers [0,1,2,...].

Ces termes sont appel@®duits d'intermodulation du (M+N) ieme ordre.

Exemple

Supposons qu'a lI'entrée d'un récepteur FM on reg@®ux signaux de frequencesfOOMHz et $
= 101MHz
Les produits d'intermodulation du second ordre:sont

2f; = 200MHz 2§ = 202MHz
f1 + f, = 201MHz p-f1 = IMHZ
Les produits d'intermodulation du troisieme ordrats
3f; = 300MHz 3f = 303MHz
2f1 - fz = 99MHz ZE-fl =102MHz
2f; + f, = 301MHz 2§+f; = 302MHz

On remargue que les produits d'intermodulationrdisieme ordre (2f- f, et 2b-f1) donnent des
composantes dont la fréquence est proche des frégsi@tiles fet £,. Leur élimination par filtrage
peut s'avérer impossible.
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Spectre des signaux dus a
I'intermodulation
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Compression du gain

D'apres I'équation (1), on voit que I'expressiorsidmal utile s'écrit:

[kaA1 + ks (0,75A° + 1,5 AAZ?) Jcogut

Dans la majorité des cas, &st négatif.

Soit X le signal utile de faible amplitude et vn signal perturbateur d'amplitude plus élevée.

On remarque que la forte amplitude @du signal x peut conduire une réduction notable du signal
utile xq .

Le gain du circuit est donc réduit. Pour éviter effiet decompression du gainil faut rendre le
coefficient k le plus petit possible.

On constate également que I'amplitude du signia dépend de I'amplitude du signal perturbateur.
Ce phénomene appdl@nsmodulationest trés génant avec des signaux modulés en adwelitu

Point de compression a -1dB

Considérons le cas d'un signal unique d'amplitugee&ent a I'entrée du circuit.
L'expression du signal utile en sortie est:

[KiA + k3 (0,75~ cosut

Si le circuit était parfaitement linéaire on auiai.

Le rapport de ces deux termes est appelé factecwrdpression du gain.

facteur de compression du gain 5 0,75 k A’)/k,

La figure suivante montre la déviation du gain iquport a courbe idéale (linéaire).

Le point pour le lequel le gain en puissance cletd& dB par rapport a la courbe idéale est appelé
point de compression a -1dB. C'est une caracguistiondamentale de tout amplificateur.
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P, dB
Point de compression a -1 dB

Amplitude des produits d'intermodulation

D'aprés I'équation (1), on voit que les produitstefmodulation du troisieme ordre les plus génants
sont donnés par:

k3A12A5[0,75 cos(2y-wp)t |+ k3A22A1[0,75 cos(By-un)t |
alors que le signal utile est:
[k1A1 + ks (0,75A° + 1,5 AA2 Jcosot

Supposons pour simplifier que les amplitude®eA; soient égales a A.

Nous observons que I'amplitude des produits dtimelulation du troisiéme ordre croit comm& A
alors que celle du signal utile croit comme A.

De méme, I'amplitude des produits d'intermodulatiorsecond ordre croit commé A

Les produits d'intermodulation du troisieme ordreissent 3 fois plus vite (en dB) que le signal
utile lorsqu'on augmente le niveau de puissanaeeet du second ordre deux fois plus vite.

Points d'interception du second et du troisieme one IP2 et IP3

Dans le diagramme Psortie = f(Pentrée) , si lageéetla courbe dans sa partie linéaire est a, les
produits d'intermodulation du second ordre suivinemé droite de pente 2a et ceux du troisieme
ordre une droite de pente 3a.

Le point d'intersection des droites de pente aae¢2 appelé point d'interception du second ordre
IP2.

Le point d'intersection des droites de pente aatsd appelé point d'interception du troisiemeerdr
IP3.

Ces points sont des points théoriques, car ils sdnés au dessus de la saturation, mais ils
caractérisent bien la linéarité du circuit. Plusvaleurs de IP2 et IP3 sont élevées, meilleurtaest
linéarité du circuit.
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Dans une chaine de transmission les éléments Usscpitigues sont souvent les amplificateurs
(notamment de puissance) et les mélangeurs.

Pour les amplificateurs, la distorsion d'intermadioin est mesurée a l'aide de deux signaux de
fréequences F1 et F2 relativement proches et sitdaes la bande passante de I'amplificateur. On
reléve le niveau du signal (F1 ou F2) et des ptsdilintermodulation du troisieme ordre (2F1-F2
ou 2F2-F1). On en déduit le point d'interceptioB ffar simple construction graphique.

Pour les mélangeurs, on caractérise souvent hiraeéulation entre le signal RF et l'oscillateur loca

LO. On reléve alors les niveaux du sigheRF-LOO et des produits d'intermodulation du troisieme
ordre 2RF-LO ou RF-2LO.
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