Technique appliquée

Calcul et realisation

d’un amplificateur
425 MHz

Le rapport prix/performances est un des premiers critéres a considerer lorsque
I'on veut reéaliser un ampilificateur fonctionnant en UHF. Le compromis entre les
performances et le colit des composants est souvent difficile : 'un des moyens
de réussir est d'utiliser des composants courants et peu chers et un transistor
de bonnes performances de prix non excessif.
Cet article montre comment calculer directement un étage amplificateur
d’usage général équipé d’un transistor HXTR-3101, fonctionnant entre 375 et
475 MHz. Cet amplificateur peut s’utiliser comme premier ou second étage dans
une chaine d’amplification pour laquelle la constance du gain dans la plage de
fréquence considérée, les variations de retard de groupe et I'adaptation entrée-
sortie ont une grande importance.

Le transistor

Le transistor utilisé est le HXTR-
3101, transistor UHF bipolaire au sili-
cium d'usage général. Ce transistor
est fabriqué selon des techniques
qui permettent d’obtenir une trés
grande régularité de fabrication. Le
HXTR-3101 est fourni en boftier mé-
tal-céramique robuste et herméti-
que HPAC-100X. A 500 MHz son
gain (|S;e[?) est de 20 dB et son fac-
teur de bruit de 1,6 dB (), Le HXTR-
3101 convient dans tous les cas ou
'on a besoin d'un transistor de
grand gain, de faible facteur de bruit
et peu coliteux.

Réalisation de I'amplificateur

Objectifs

Les spécifications de I'étage amplifi-
cateur ant été choisies pour corres-
pondre au gain habituel des étages
d'un amplificateur UHF courant. Les
amplificateurs de ce type peuvent
servir de premier ou deuxiéme
étage d’amplification sur un amplifi-
cateur a trois étages. Les données
initiales sont les suivantes :

Gamme de fréquence 375 a 475 MHz
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Gain > 12 dB

Variation maximale du gain tolérée
dans la bande de fréquences
< 05dB

T.0.S. Entrée-Sortie < 1,5/1

Variation du retard de groupe
< 0,02 ns/MHz

Point de repos choisi Vg = 10 V,
|c = 10 mA

D’autres impératifs ui sont assignés
en particulier la facilité de mise en
cascade et la simplicité du circuit.

Caractéristique du HXTR-3101

Les paramétres S; servent a la fois &
caractériser le HXTR-3101 et a cal-
culer les parameétres de gaini? (fac-
teur K, G nax, Tms et Tis). Le tableau
1 donne les paramétres S d'un
HXTR-3101 typique dans les condi-
tions de polarisation et de fré-
quence désirés.

Pour K > 1 les paramétres de gain
Tms et Ty correspondent & des im-
pédances eéquivalentes réalisables
qui placées respectivement a l'en-
trée et a la sortie du transistor per-
mettent d‘obtenir les performances
en gain maximales. Lorsque K < 1
de telles impédances peuvent ne

pas exister ; en ce cas le montage
n‘est que conditionnellement stable
et peut présenter une impédance
d'entrée a partie réelle négative. Si

+180°
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Fig. 1. — Valeur de T’pg (impédance
équivalente de source du réseau consti-
tué par le transistor et sa résistance
série de base en fonction de la résistance
de base.
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Fig. 2. - Schéma de 'am-
plificateur RF.
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Fig. 3b. — Réseau simplifié
L,C R

'on essaie d’adapter le montage
pour le gain maximal lorsque K < 1
il peut se mettre & osciller.

Typiquement, pour beaucoup de
transistors UHF a fort gain, K est
inférieur 8 1 aux fréquences infé-
rieures a 1 GHz. C'est le cas du
HXTR-3101. L'un des moyens d’ob-
tenir un montage stable est alors de
compenser lI'impédance réelle néga-
tive par un élément a pertes comme
une résistance placée en série dans
la base du transistor. Comme e
montre I'exemple qui suit, ceci se
concrétise par un circuit d’adapta-
tion d’'une particuliere simplicité, de
faible colt, ayant une large bande
passante et des performances en
gain bien adaptées. Pour obtenir un
dispositif ayant un facteur de bruit
plus faible, une adaptation classique
sans pertes peut étre employée en
prenant garde aux conditions de
stabilité {(ou K < 1) et en admettant
certains compromis sur les autres
spécifications de I'amplificateur.

Etude du réseau d’adaptation

Réseau d’adaptation d'entrée

En choisissant une valeur appro-
priée de la résistance de base on a
étudié la variation de I'yg (équiva-

lant & I'impédance de source du ré-
seau constitué par le transistor et sa
résistance de basse} 3 400 MHz en
fonction de {a valeur de la résistance
de base. ["ys se déplagait sur une
courbe & réactance constante sur
I'abaque de Smith {figure 1). Par la
suite on s’apergut qu’avec une résis-
tance de 44 Q, I'entrée était adaptée
sur une valeur trés proche de 50 Q.
Cette condition d‘adaptation avait
donc éliminé la nécessité d'élé-
ments d‘adaptation complémen-
taires et avait préservé la structure
treés simple du réseau d'adaptation.

Réseau d’adaptation de sortie

Ce circuit d'adaptation constitué
d’une bobine en parsalléle et d'une
capacité en série avait été détermi-
né de fagon classique en utilisant
I'abaque de Smith {voir annexe 1
pour les détails de calcul du réseau).

Le schéma de l'amplificateur est
donné figure 2.

Le gain et I'adaptation en sortie ont
ensuite été optimisés au moyen
d’'un programme de CAO (Concep-
tion Assistée par Ordinateur). La va-
riation du gain était de 2,2 dB dans
la gamme 375 a 475 MHz. Vouloir
obtenir une bande passante plus
plate par optimisation & l'aide du

calculateur amenait une dégrada-
tion du TOS. La technique de com-
pensation du gain donne une ap-
proche qui permet d’améliorer la
stabilité du gain tout en conservant
un bon TOS.

Compensation du gain

Les réseaux de compensation de
gain s'utilisent en général sur les
amplificateurs a large bande, pour
compenser la chute de gain de
60 dB par octave normale du dispo-
sitif. 1l existe deux types de base de
réseau de compensation :

— Les réseaux sans perte ou ré-
seaux réactifs purs.

— Les réseaux & pertes donc dissi-
pateurs de puissance. Les réssaux 3
pertes peuvent servir & rendre le
gain plus plat, a limiter les variations
de retard de groupe et a adapter les
caractéristiques 3,

Un mode de compensation dissi-
pant de ia puissance, qui permet
d'obtenir un gain plus constant et
d'adapter la sortie, utilise un réseau
constitué par une cellule passe haut
en série sur la sortie du transistor et
une cellule passe bas fermée sur
50 Q (figure 3a). Le circuit le plus
simple utilise le circuit L,C,R, de la
figure 3b. Pour calculer ce réseau se
reporter & I'annexe |l. En choisissant
{es valeurs d'éléments convenables,
le réseau d'adaptation aura toujours
une impédance d'entrée de 50 Q si
chaque sortie se termine sur 50 £ (4,
5).

Comment fonctionne le réseau
d’adaptation ?

Ce circuit a la propriété d’avoir des
pertes de transfert qui croissent ou
décroissent en fonction de la fré-
quence suivant que l'on contrdle
I'une ou l'autre des branches du ré-
seau. La fréquence de recoupement
correspond a la fréquence pour la-
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Fig. 4. — Performances gain/fréquence.
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quelle les pertes d’insertion de la
cellule passe haut et de la cellule
passe bas sont égales. A cette fré-
quence le réseau a deux cellules
améne une perte de 3 dB. C'est
pourquoi cette fréquence peut étre
choisie pour regler le gain et la
courbe de réponse.

Comment le réseau d’adaptation
compense-t-il le gain de
I'amplificateur ?

Une fois connecté a I'amplificateur
et la fréquence de recoupement ju-
dicieusement choisie, le réseau
compense le gain de I'amplificateur
en agissant comme un atténuateur
variable en fonction de la fréquence.
Aux fréquences hautes (f > f,} ses
pertes d’'insertion sont assez impor-
tantes et réduisent le gain de fagon
substantielle. La fréquence de re-
couvrement utilisée dans le mon-
tage était de 400 MHz, le meilleur
compromis gain/bande passante
avait lieu a cette fréquence.

Performances

Une fois I'amplificateur calculé, des
valeurs de résistances et de conden-
sateurs normalisées proches des va-
leurs théorigues ont servi 3 réaliser
le montage. Les performances défi-
nitives de {"amplificateur sont indi-
qguées figures 4 et 5. La figure 4
donne la courbe de gain avant et
aprés mise en ceuvre du réseau de
correction. Le gain maximal final de
I'amplificateur est de 13,3 dB avec
une variation qui ne dépasse pas 0,5
dB dans la bande passante. La fi-
gure b donne les caractéristiques
d’adaptation et l'isolement en in-
verse de |I'amplificateur. Les TOS 3
I'entrée et a la sortie sont meilleurs
que 1,5 sur toute la bande. La varia-
tion du retard de groupe est infé-
rieure a3 0,01 ns/MHz. Bien que la
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Fig. 5. — Performances de Famplifica-
teur : coefficient de réflexion a I’entrée
avec sortie adaptée (S11), coefficient de
réflexion en sortie avec sortie adaptée
(522) et coefficient de transmission in-
versé (S12) en fonction de la fréquence.
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Fig. 6. — schéma définitif
de Pamplificateur complet
(MF et alimentation).
VALEUR DES COMPQOSANTS
RESISTANCES A COUCHE DE CARBONE
Rg=47,7Q1/40 Ry = 1kQ1/40
Rr=51201/40 Ry= 68kQ1/4 0
R =68kQ1/4 0 Ry =900 Qldo
CONDENSATEURS - céramique - ERIE
Cp = 1000 pF 8101 - 100 - ZSU - 102k
Ci= 33pF 8101 - 100 - COGO - 330C
iINDUCTANCES
Bobinées 4 1a main avec du fil argenté de & = 0,33 mm
Li{=280H @ =239 mm Ly = 17aH O = 2,39 mm
L = 7,62 mm L = 5,08 mm
Annexe 1

Le réseau d'adaptation en sortie est
une adaptation conjuguée a 400
MHz. La figure 9 indigue Vimpe-
dance de charge [y eéquivalente du
transistor HXTR- 3101 avec une résis.
tance de 44 () dans sa base, relevée
sur un abague de Smith. Le calcul de
"y a été reéalisé 3 {"aide d'un calcu-
lateur 2. Le premier élément, G,
proche de la charge 50 {2 est déter-
minée en se déplagant dans la partie
capacitive du cercle unite (résis-
tance constante} jusgu’au point Zi,
sélectionné parce que Vadmittance
carrespondante Y, est située sur le
méme cercle a  conductance
constante que Yy (admittance cor-
respondant & ['yy). La réactance
normalisée du point Z; est égale &
1,08. La valeur de la capacitée Cy 2
400 MH est donc de 1,08 x 50 ({Q2) =
X, =540
1

i = O w X,
La valeur de L, se détermine en no-
tant que la susceptance normalisée
entre les paints Y, et Yy est de
0,745

= 7.4 pF

puissance de sortie n’ait pas une im-
portance fondamentale elle est de
+ 12 dBm 3 425 MHz (puissance a 1
dB de compression).

Montage

Le schéma complet de |'amplifi-
cateur {valable en CC et en HF) est
donné figure 6. Les résistances et
condensateurs ont des valeurs nor-
malisées, car ce sont des valeurs

Y; = 1,08 x 20 (mu) = 14,9 mu
1
wxY

La valeur des composants de I'am-
plificateur avant de lui ajouter le ré-
seau d’adaptation étzit respective-
ment de 6,8 pF et 25 nH.

L} = = 26,7 nH

courantes. Les inductances ont été
réalisées manuellement en fil rigide
argenté de 0,33 mm de diamétre. Le
réseau de polarisation utilise une
contre-réaction en tension et la
base est alimentée a courant
constant. Le réseau de polarisation
{passif} permet de limiter efficace-
ment les variations du point de re-
pos dues aux variations de tempéra-
ture. En ajustant les valeurs de R, et
de R, ce dispositif permet de s’'adap-
ter a une valeur quelconque de hge
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Annexe 2

Le réeseau d'adaptation simpie utilisé
dans le circuit est une forme élé-
mentaire ou dégenérée d'un filtre de
Butterworth {a ondulation minimale)
utilisant un seul élément par section.
En conséquence, l'impédance pré-
sentée par la capacité est égale en
module a celle présentée par l'induc-
tance 2 la frequence de résonance
f.e- Sif'on désire utiliser des vateurs
standards de composants il faut
choisir une valeur de capacité aussi
proche que possible de 1a valeur the-
orique de 7,97 pF trouvée dans les
tables ¥, soit 6,8 pF. Pour calculer
'inductance nous avons simplement
recherché fa valeur de cette derniere
pour une résonance a 400 MHz avec
un condensateur de 6,8 pF.

_ 1
T 02,C

La valeur réelle de l'inductance est
légérement inférieure a Ia valeur cal-
culeée car il faut tenir compte des in-
ductances parasites des conduc-
teurs. Avec une valeur de 17 nH les
pertes sont de 3 dB 2 la fréquence
de résonance de 400 MHz. La mise
en place du réseau d’adaptation
nous a amené a regrouper les deux
condensateurs en 1 seul. La valeur
de deux capacites de 6,8 pF en série
de 3,4 pF, que nous avons remplacée
par un seul condensateur de 3,3 pF
{vateur normalisee).

= 233 nH

(B). Le calcul de la valeur de ces ré-
sistances est indiqué Annexe ill.

L'amplificateur est cablé sur un cir-
cuit imprimé double face de 0,8 mm
d'épaisseur en epoxy charge de
verre dont la constante diélectrique
relative E, est de 4,95. Le schéma du
circuit final est indiqué figure 7a
{recto) et 7b (verso) avec I'implanta-
tion des composants. Nous avons
ajouté des rivets {avantageusement
remplacés par des trous métallisés

Annexe 3

Le calcul des resistances de polari-
sation commence par la définition
des caractéristiques de ['alimenta-
tion. Ensuite de quol on deétermine
les conditions de fonctionnement
ainsi que les parameétres en CC (hge
et Vpg). La tension d’alimentation est
de + 20 V. Les conditions de polari-
sation du transistor sont les sui-

vantes :

Ve = 10V le = 10 mA
Blheg) = 110 Vge = 0.8V
Commencgons par calculer ie courant
de base I

Ig {mMA) = 1 (MA}/110 = 90,9 uA

En supposant gue la tension Vgg,
soit de 1,33 V pour réaliser la source
a courant constant de la base, nous
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%‘ 67.160 (2.26)

Fig. 7a. = Circuit imprimé et implantation des composants vue du dessus.

DAMENSIONS IN MILLIMETERS AND {INCHES)
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Fig. 7b. — Verso du circuit imprimé.

dans le montage de série) qui tra-
versent la carte aux points de sou-
dure de I'émetteur pour réduire !'in-
ductance parasite de I'émetteur.
Leur diamétre est de 0,5 mm.

L'ampiificateur est placé dans un
boitier métallique dont les dimen-
sions approximatives sont de 32 x
63 x 25 mm. L'entrée et la sortie du
signal se font par connecteurs co-
axiaux SMA et l‘alimentation au
moyen de bornes a souder.

calculons la valeur des resistances
Ry, Rz, Rz et Ry

_ Vi, — Ve _133-108
Ri = = Re = 90910-6
— 467 Q = 5,78 kQ
ou 6,8 k2
En posant [gg = 1 mA.
Vio 1,33
Ry = o T10-3 = 1,33 kQ ou
1kQ
R; = Vee = Vob _ 795 102 ou 680
lgg + g
Re = —es = Yoo _ 909 (2 oy 900 O

t; + lgg + I
Pour plus de détails sur I'étude et les
calculs du réseau de polarisation

consulter la note d’applications HP
944-1.

Conclusions

Cet article a présenté le HXTR-3101
dans le contexte d'un amplificateur
d'usage général. Cet amplificateur
est économique car il n'utilise que
des éléments standards donc peu
colteux et un réseau d’adaptation
facile a réaliser.
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