
Dans la première partie de cette étude, nous 
avons examiné les problèmes relatifs à l'amplifica-
tion haute-fréquence de puissance : le choix des 
transistors en fonction de la fréquence d'utilisation, 
les classes de fonctionnement, la détermination des 
conditions de travail et l'évaluation des performan-
ces. 

Le présent article traitera des circuits de cou-
plage à insérer entre la sortie d'un étage et son impé-
dance de charge. Des applications numériques illus-
treront les procédés de calcul exposés. 

Les circuits de couplage 
pour étages H.F. de puissance 

Le rôle des circuits 
de couplage 

1) Adaptation des impédances 

On sait que la puissance utile qu'un 
quadripêle actif (auquel nous pouvons—
assimiler un transistor amplificateur) 
peut fournir à une impédance d'utilisa-
tion, sera maximum quand (fig. 1): 

d'une part, son impédance d'entrée 
est adaptée à celle de la source d'exci-
tation (un étage préamplificateui-, ou 
un oscillateur), 

— et quand, d'autre part, la charge est 
adaptée à l'impédance de sortie. 

L'impédance d'entrée d'un étage 
quelconque dans une chaîne d'amplifi-
cation doit donc être considérée 
comme étant l'impédance de charge 
de l'étage précédent, et son impédance 
de sortie fera office d'impédance de 
source pour l'étage suivant. 

Comme nous l'avons montré dans la 
première partie de cette étude (formu-
les 18 et 19), la condition d'adaptation 
peut s'exprimer par les deux relations 
suivantes : 

Xc = XL 
Re  = RL 

OU 
R0 = R in 
X0 	Xi n  

ceci, en considérant des réseaux série 
de la forme (R + jX). 

Une adaptation incorrecte se traduit 
inévitablement par : 
— une réduction de la•puissance utile 
effectivement fournie à la charge, 

—des phénomènes de réflexion, don-
nant lieu à l'apparition d'ondes station-
naires dont' l'effet 'peut être désastreux 
pour les transistors. 

2) Atténuation des harmoniques 
Comme les étagés de puiSsance 

fonctionnent le plus souvent en classe 
B ou en classe C, le courant de collec-
teur des transistors comporte des 
composantes harmoniques relative-
ment importantes. • , 

L'idéal serait de ne trouver aux bo re 
 'nes du circuit sélectif d'accord que la 

seule composante à la fréquence por-
teuse désirée. 

Les circuits de couplage devront 
donc être du type « passe bas » afin 
d'assurer une .bonne suppression des 
harmoniques. (:1 

(1 b) 

ELECTRONIQUE APPLICATIONS N° 7 — PAGE 39 



Fig. 1. - Les circuits de couplage Tt et T2 doivent assurer l'adaptation entre le générateur d'impédance 
ZG et l'entrée Zip du transistor, resp. entre la sortie Zc du transistor et l'impédance d'utilisation 21. 

Fig. 2. - Réseaux de couplage en L (a et b), en T (a 
et en Pi (d). 

Fig. 4. - L'adaptation entre les impédances de 
source Ci et 22 peut se faire à l'aide de circuits en 
L à capacité en tête (a) ou à capacité à le base (b), 
de circuits en T (c) ou en Pi (dl. 

Fig. 5. - Tout circuit jXs-R5  série peut être trans-
formé en son équivalent parallèle jXp/ I Rp, et 
inversement. 

Les différents 
circuits de couplage 

Comme nous venons de le voir, un 
réseau d'adaptation doit : 
— adapter les parties réelles (ohmi-
ques) des impédances 
— et compenser lus réactances, 
ce qui peut encore s'exprimer en disant 
que l'impédance d'utilisation doit être 
le conjugué complexe de d'impédance 
interne de source. 

La configuration du circuit de cou-
plage sera déterminée par les considé-
rations suivantes : 
— les valeurs des impédances à adap-
ter (qui peuvent être fort différentes 
dans certains cas) 

Fig. 3. - Les différentes configurations des impé 
dances de source Zi ot des impédances de charge 
Z2 d'un circuit de couplage adaptateur d'impé-
dance. 

— la fréquence de travail 
— la puissance mise en jeu. 

Les réseaux d'adaptation à éléments 
résistifs sont évidemment à exclure, 
étant donné qu'ils seraient le siège 
d'une dissipation de puissance joule 
inadmissible. 

Le circuit de couplage devra possé-
der au moins deux éléments réactifs 
(ajustables) afin d'assurer aussi bien 
l'adaptation des résistances que la 
compensation des réactances des cir-
cuits en présence. 

1. Les réseaux en L 
à deux réactances 

Nous pouvons distinguer deux cas : 
1) Circuit en L à réactance de cou- 

Fig. 6. - Le facteur de qualité en charge CIL d'un cir-
cuit LCR est déterminé par la composante résistive 
RL de l'impédance de charge. 

plage Xb en tête (fig. 2 a). 
2) Circuit à réactance de couplage 

Xb à la base (fig. 2 la). 

2. Les réseaux en T et en rc 
à trois réactances 
(fig. 2 c et 2 d) 

La configuration des 
impédances à adapter 

Les impédances Z1 et Z2 à adapter 
peuvent se présenter sous l'aspect 
d'un circuit parallèle, composé d'une 
résistance R p  shuntée par une réac-
tance jXp , ou sous la forme d'un circuit 
série, constitué d'une composante 
ohmique R, en série avec une réac-
tance jX9. 
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La figure 3 montre les différé-lites 
combinaisons possibles. 

Dans la pratique, la partie réactive de 
22:sera souvent nulle (cas d'une charge 
purement ohmique) dans une plage de 
fréquences plus ou moins grande. 

D'autre part, si Z1 constitue la 
charge d'un étage de puissance, cette 
impédance pourra être constituée par 
une bobine accordée sur la fréquence 
de travail par l'ensemble des capacités 
du circuit, et à cette fréquence, la 
charge sera alors purement ohmique. 

En combinant les schémas des figu-
res 2 et 3, on obtient les circuits de la 
figure 4, dans lesquels Z1 représente 
chaque fois l'impédance de source et 
Z2 la charge. 

Le calcul de ces réseaux fera inter-
venir la transformation d'une ou de 
plusieurs branches série er. circuits 
équivalents parallèles, ou vice versa. 

La transformation 
série-parallèle et 
parallèle-série 

Tout circuit comprenant une résis-
tance R 5  en série avec une réactance 
jX, peut se transformer en un circuit 
parallèle équivalent Rp/ ijXp. 

Les circuits de la figure 5 sont équi-
valents si Zs  = Z„, soit encore si 

	

R.' jx, 	jRP  X° 
Rp + j Xp 

En multipliant le second membre de 
cette égalité par le conjugué complexe 
du dénominateur et en identifiant les 
parties réelle et imaginaire, on trouve 

X2 , 

	

= R . 	 (2) 

	

P 	x2 
P 	P 

0.t 

. RP 	(3) 

	

Xe = Xp . 	P ‘,2 	x  
p  -r 	p =  

De même, le circuit parallèle RpX, 
admet le schéma équivalent série R 5X 5 

 tel que : 

	

R25 	X25  Rp 	R s 	 (4) 

et 

R 2 5 + X 2 , 	R 	R, X = 	 = P . 	 (5) 

	

Xs 	 Xs 

Le rendement d'un 
circuit de couplage 

Considérons un circuit LCR (fig. 6) 
qui présente à sa fréquence de réso-
nance une impédance purement ohmi-
que R. 

Un tel circuit parallèle pourra tou-
jours se transformer en un circuit série 
équivalent. 

Le circuit LCR se trouve shunté par 
la résistance de charge R L , ce qui réduit 
la résistance totale à la résonance à 
une valeur R' telle que 

, 	R RL R = R + R L  
Pour une tension alternative de 

valeur efficace U, ce circuit sera le 
siège d'une puissance dissipée totale : 

U 2  
Plot — R' 
et la puissance utile dans la charge RL 
sera : 

U2 
PL = 

Le rendement du circuit 

PL 	R' — 	= 	R 	 (6) Peut 	RL 	R + R L . 
 

Appelons 0.°  le facteur de qualité 
propre du circuit LCR, soit : 

00 = 	L 	 (7) 

Le facteur de qualité Q'L du circuit en 
charge s'exprime par la relation : 

Q I L = C410 L 

en remarquant que RL = R - 
et en introduisant les valeurs 	R et de 
R' tirées des relations (7) et (8) dans 
l'expression (6), on trouve 

CIO  
CIO 	 Q0-  

Remarquons aussi que si R 	R L , on 
peut pratiquement remplacer Q'L par : 

Q
R L  

L 

d'où 
• 

aL = — 	 (10) 
Qo 

Un bon rendement exige donc le 
choix d'un facteur de qualité Q L  en 
charge petit par rapport à O. Une fai-
ble valeur de Q L  diminuera cependant 
la sélectivité du circuit, et donc aussi 
l'atténuation des harmoniques. 

Comme nous le verrons plus loin, la 
valeur de QL sera généralement com-
prise entre 5 et 15. 

Méthode générale de calcul 
des réseaux d'adaptation 

Quelle que soit la configuration ini-
tiale des impédances à adapter et du 
circuit de couplage, le principe du cal-
cul sera toujours le même : 
- ou bien, on transforme le réseau en 
un circuit qui ne comprend plus que 
des éléments résistifs et réactifs en 
série, ou bien, 
- on transforme le réseau en un circuit 
qui ne comprend plus que des élée  

ments réactifs et résistifs en parallèle, 
Pour la configuration en série 

(fig. 7 e) la condition d'adaptation 
s'écrit : 
Ris = R25 
et 
jX, = j (Xi, + X2, + 	= 0 

(Les réactances X 5 , Xis, X25, etc., étant 
prises avec leur signe propre : positif 
pour une inductance (jw1J, négatif pour 
une réactance capacitive (-- ji wC). 

Pour la configuration en parallèle 
(fig. 7 b) la condition d'adaptation 
devient : 

R1 = R2p 
et 

1 	1 
= 	

+ 	+ 	0  
jXp 	jX1i, 	iX2p 

1. Les circuits de couplage en L 
e) Couplage par réactance (capaci-
tive) en tête (fig. 8) 

Il s'agit par exemple d'adapter une 
antenne d'émission d'impédance 
Z2 = R2 + j X2 à un transistor HF de 
sortie, qui doit travailler avec une 
charge de collecteur 

1 U2 eE  
Ri p  = R 5  =   2 • P, 

L'inductance L est accordée sur la 
fréquence de travail par la capacité 
résultante en parallèle (clans laquelle 
interviennent également les réactan-
ces X5 , Xb et X2). 

Le circuit est amorti par la résistance 
d'utilisation R2 de telle manière que sa 
résistance résultante, vue à la réso-
nance, depuis les bornes d'entrée 
(= collecteur) constitue la charge opti-
male du transistor (Rip = R5). 

Transformons la branche série 
(Xb + X2) + R2 en un circuit équivalent 
parallèle, en appliquant les formules (4) 
et (5). 

On trouve : 

R2 2 + (Xb + X2)2  R2p = 	 (11) 
R2 

et 

R 2 2 T ( Xb + X2)2  
X2p = 	 ( 1 2) 

+ X2 
L'adaptation sera réalisée si 

RI, = R2p et si de plus les réactances 
(<55 / / X2p ) accordent l'inductance X L 

 sur la fréquence de travail. 
En égalant R2p (éq. 11) à Ri p  et en 

résolvant par rapport à Xb, on trouve 

i  Xe = X2. ± R2 
/R 

 p - 1 
V n2 

On notera déjà-  que ce réseau de 
couplage ne convient que si Rip > R2. 

Si la réactance X2 de la charge est 
nulle, la valeur de la réactance de cou-
plage en tête Xb devient 

(8) 

R R' 
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Fig. 9, - La capacité de sortie Co du transistor inter-
vient dans l'accord du circuit collecteur. 

Fig. 13. - Le circuit de couplage par inductance (a 
et son équivalent parallèle (b). 

Fig. 11.- Le réseau de couplage à capacité à la base 	Fig. 12. - Couplage à prise inductive, combihé avec 
(e) et ses transformations successives (b, c, d) 	les réseaux en L e capacité en tête (al et à capacité 
conduisant à un circuit équivalent parallèle. 	à le base (b). 

Fig. 16. - Cas du transistor dont le collecteur est ali-
menté via une bobine d'arrêt L a , 

Fig. 14. - Un réseau en T à capacité en tête (a) et 
son équivalent parallèle lb). 

Fig. 15. - Le circuit d'adaptation en T entre le col-
lecteur d'un transistor préamplificateur et l'entrée 
d'un étage de puissance (a), montrant l'influence do 
l'inductance d'entrée de ce dernier (b). 

Fig. 17. - Réseau de couplage en T à inductance en 
tête (e) et son équivalent série (b). 

Fig. 7. -Le réseau de couplage peut être, soit trans 	Fig. 8. - Le circuit de couplage par réactance en tête 	Fig. 10. - Exemple numérique : adaptation d'une 
formé en un circuit équivalent à éléments en série 	aL transformé en réseau parallèle équivalent (b). 	charge ohmique de 60 S2 e la sortie d'un transistor 
(a), soit en un circuit parallèle (b). 	 exigeant une résistance do collecteur do 300 S2. 
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Xb = XC2 = 

C2 = 
1 

 W. XC2 

soit C i = 

X. = Xc = 120 1 	 10 . 60 
106 pF 

30 = 37,5 f2 

et 

R p.  = 
R2 5  

R2 2 5  + ( X 1 + X2s) 2  

1 + 

	

= Rip °L 	_ R2 	y 

	

le-E+ 1 	 ' 

2 

R12 
R2 (21) 

= — R2 % 15-1a, - 1 	 (13) n2 
avec 
Xb - 

Ca C2 
La capacité totale du circuit com-

prend la capacité de sortie C o  du tran-
sistor, la capacité d'accord Cr (qui sera 
constituée par la réactance X.) et,celle, 
Cep, qui correspond à la réactance 
parallèle X2p, équivalente à la réac-
tance série (Xb + X2), soit donc (fig. 9): 
C = Co + + C2 2  

En introduisant dans(12) la valeur Xb 
donnée par (13) on trouve : 

X2p : = R1 	= R2 	 (14) _."A•1277»  
R2 	

—P-v
1

Le facteur de qualité en charge CIL 
du circuit LC s'exprime par 

QL = RiP  L XL 

 d'où encore 

XL = F- 1 P-- 	 (16) 
CIL 

La condition de résonance 

1 . QL .. _( 1 + 1 
XL 	R 1 p 	Xa 	X2p 

permet de trouver l'expression de X.; 
on trouve finalement, en admettant 
X2 =0 : 

X, = 	
1 	 XL. 	 

1 	Xb 	1 
04_ R2 

Notons qu'il faudra encore réaliser la 
condition 

\, 1 1141;P-- 1  

Exemple 
Soit R2 = RL = 60 sz ; 

R1, = = 300 52 
(fig. 10) ; 

f = 40 MHz. Imposons-nous un fac-
teur de qualité en charge QL = 10 

300 donc > t, -- 

	

y 60 	1  

Ft, 	300 
XL = — = 	= 30 Q QL 	10 

L= 	= 0,12 /.‘H 

1 --  

	

60 	70 -1 = 120 D 

- 33 pF 

b) Couplage par capacité à la base 
(fig. 11) 

C'est le circuit de la figure 4 b, avec  

X,= 	= 1 / eu Ci 
et )4, = Xc2 = lho C2 

La transformation du circuit parallèle 
R2C2 en un circuit série équivalent. 
donne (voir éq. 2 et 3) : 

X 2  C2  
R2:: =  R2 • R

2 2 + X2  C2 

et 

R2 2  
X25 = XC2 • R '2 + X2 C2 

Après transformations successives 
(passage du circuit série (Xci + X2 5) et 
R25 à son équivalent parallèle X2/ R p 

 on arrive au schéma de la figure 11 c 
avec : 

ry 	R2 1  R2 	%.•41- 
X1 - 

avec la condition supplémentaire 

R > 1 
QL "L 

Exemple : mêmes données que ci-
dessus, soit : 
R2 = 60 Q ; 
RI, = 300 	; 
f = 40 MHz. 

Avec QL  = 10, les relations (21), (19) 
et (20) donnent : 

XL =300  =30 S2  

soit encore L = 0,12 pH 

X2 - r-60 
60   	- 13,7 Q

V §56 .( o — 1 

d'où C2 = 290 pF 

60 (10 - 607  ) 13,  X1 - 	16,67 52 
1 + (e7) -1.  

soit C1 = 238 pF 
En s'imposant un facteur de surten-

sion en charge de 5 (au lieu de 10), on 
trouve L = 0,24 [rH, C2 = 135,6 pF et 
C1 = 116,7 pF, donc, des capacités 
plus petites. 

L'atténuation des harmoniques sera 
toutefois moins bonne. 

Remarquons en passant que le cir-
cuit de couplage de la figure 11 don-
nera de toute manière une meilleure 
réjection des fréquences harmoniques 
que celui de la figure 10. 

c) Couplage à prise inductive (fig. 12) 
La résistance interne de sortie du 

transistor, ainsi que la capacité de sor-
tie de ce dernier agissent sur le circuit 
d'accord de collecteur. 

Pour réduire cette influence, on peut 
relier le collecteur à une prise du bobi-
nage, de manière à constituer un auto-
transformateur élévateur d'impédance 
du collecteur vers le circuit. 

La charge de collecteur R c  sera alors 
« vue » par le circuit résonant comme 
présentant une valeur : 

n R'5  = 	 R, 	Ro 	(22) ni 
Dans ce cas, il y e lieu de remplacer 

Ri p  dans les relations (14) et (21) par 
la valeur : 
Ri p  = m2  . R, = R', 	 (22) 

Signalons aussi que le procédé de la 
prise inductive réduit également la 
variation de la bande passante du cir-
cuit de sortie en fonction des varia-
tions de la capacité de sortie du tran-
sistor (qui est en effet variable avec le 
niveau d'excitation de l'étage). 

Les figures 12 a et 12 b se rappor-
tent respectivement aux circuits de 
couplage à capacité en tête et à capa-
cité à la base. 

Pour assurer une réjection suffisante 
des harmoniques, le nombre de spires 
ni entre le collecteur et le point com-
mun (masse en haute fréquence) doit 
être suffisamment grand. 

Aux fréquences très élevées, la 
bobine ne comporte que quelques spi-
res, et il devient quasi impossible de 
prédéterminer l'endroit de la prise avec 
la précision vouluelpar ailleurs, le coef-
ficient de couplage entre spires devient 
médiocre à ces fréquences). Seule une 
mise au point expérimentale fasti-
dieuse permet dans ce cas de réaliser 
une adaptation à peine satisfaisante. 

Le domaine d'application des cir-
cuits de couplage en L que nous 
venons d'étudier est limité aux étages 
à faible puissance, fonctionnant à des 

_ 

1 	(17) 

Xb  
QL • R2 

(15) I Xp  = R2 2 5  + (Xi + X2,)2  
+ X25 

Remarquons que X, = 1/6.) C 2  en 
parallèle avec Xco = 1/0.) Co, d'où le 
schéma équivalent final de la 
figure 11 d, dans lequel 

1  
XP Cp CO) 

La condition d'adaptation sera 
donc : 
R1 2  = R2  
et 

= XL 

Avec CIL= Ri p / Xi. on trouve les 
relations suivantes 

X2 = 	 132_ 	(19) 
(18) 1 (1 + Q2  L)- 

et y Ri p  
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fréquences ne dépassant pas une cen-
taine de MHz. 

On leur préférera le plus souvent les 
réseaux de couplage qui seront exami-
nés plus loin. 

d) Couplage par inductance (fig. 13) 
Ce montage est intéressant lorsqu'il 

s'agit de réaliser l'adaptation entre un 
générateur (de résistance interne de 
sortie R1) et un transistor préamplifica-
teur dont l'impédance d'entrée R2 est 
du même ordre de grandeur que R1, 
tout en étant supérieure à cette der-
nière. 

Il suffit encore de substituer à la 
branche série L1 R2 le circuit équivalent 
parallèle XLp  — R2p et d'égaler R1 à R22 
et Xc à XLp . On obtient alors les rela-
tions suivantes : 

Xci = Ri. t 	 Ri — R2 

et 

— 
XL1 = R2 .e 

/RI 
R2 

R2 
	 (24) 

On notera que la condition R1 > R2 
doit être réalisée. 

2. Les circuits 
de couplage en T 

a) Réseau de couplage à capacité en 
tête (fig. 14) 

Dans le schéma de principe de la 
figure 4 c, Xa  et Xi, seront des réactan-
ces capacitives tandis que X, sera une 
inductance. 

On voit ainsi apparaître un circuit 
résonant série. 

On transforme la branche série L1 R2 
en une branche parallèle équivalente 
1-12R2p. 

De même, le circuit série R1 C1 sera 
remplacé par son équivalent parallèle 
RipCip et les conditions d'adaptation 
s'écrivent alors sous la forme 
Ri p  = R2 2  

et 
tu 2  . Li p  (C1 2  + C2) = 1 

D'autre part 

— 	 tple, 
Cd  • Lo t 	 (25) 

avec 

= L1 + Lin 

Lin étant l'inductance d'entrée du tran-
sistor dont R2 représente la compo-
sante ohmique de l'impédance 
d'entrée. 

En appliquant les formules de trans-
formation classiques, on trouve finale-
ment les relations suivantes : 

Xci  = 	\ 	( 1 + Cl2 L) - 1 	(26) 

XC2 = R2. 	
1 + 021 
	 (27) 

R QL-3# 
	

4.  Q2 L) — 1 
Ni 

2 

1 + Q2  
— R2 	

L 
c 	

(27') 
(1. 	Xi 

X L 1 = R2 • Ql 	XLin 
A noter que ce circuit devra encore 

avoir un coefficient de qualité en 
charge 

QL  > \ 
RR2- 1 

avec Ri > R2, afin d'obtenir des 
valeurs positives et réelles pour C1 et 
pour C2. 

Le choix de QL  devra réaliser un 
compromis entre les valeurs de C1 et 
de C2, la sélectivité du circuit de cou-
plage, et les pertes du circuit. 

Une valeur de QL réduite conduit à 
des valeurs relativement grandes pour 
les capacités C1 et C2, tandis que les 
pertes seront faibles. 

Particulièrement aux fréquences éle-
vées, il convient d'utiliser des conden-
sateurs dont la technologie assure un 
faible facteur de pertes. 

Exemple numérique : résistance de 
source R1 = 300 Sl ; résistance 
d'entrée d'un transistor R2 = 20 Sl. 

La condition (29) conduit à choisir : 

300 
QL > 1 = 3,74, 

soit Qt  = 5 
d'où : 

20  Xcl  = 300 \ ,„.26 — 1 = 257 D. 
"`"" 

= 20 
26 

	125 , 5 S2 a  XC2 	 257 	' 
5- 300 

et XL = 20 . 5 = 100 S2 
Avec QL  = 10, on aurait trouvé : 

Xci = 718,3 S2 ; 
XC2 = 265,6 S2 ; 
XL = 200 Q. 

Remarque : dans la pratique, la 
résistance de source R1 sera souvent 
constituée par la charge de collecteur 
de l'étage précédent, ce qui conduit au 
schéma de la figure 15. 

Dans ce montage, le collecteur du 
transistor préamplificateur est chargé 
par le circuit résonant L-Co-C1-C2. 

Le circuit de base du transistor sui-
vant constitue avec les éléments 
C2 Li R2 un circuit résonant série. 

Les éléments se calculent alors par 
les formules suivantes : 

R1 XL = 
QL 

R1 

XLt 	

R2 ( 	fl 2 
	

) 

= 	CIL (1 -al  

rR2 1 — 	R1  
XCl = XL 1 :a  

Rz 
\ Ri Xc2 = XL 

avec 

a 	Ri 	 (34) 
QL • Xco 

Avec les valeurs de l'exemple ci-des-
sus, et en admettant que la capacité 
parasite totale Co = 20 pF, donnant à 
40 MHz une valeur Xco = 1/ . Co 
= 199 Q, on trouve, avec CIL = 5 : 

300  
a  = 5 x 199 — 0,3  
XL = 60 S2 ; XL1 = 16,41 n ; 
xc , = 63,58 Q ; Xc2 = 22,1 D. 

Si le collecteur du transistor préam-
plificateur est alimenté via une bobine 
d'arrêt haute fréquence (La), le circuit 
prend l'aspect de la figure 16. 

Avec CU . La >> R 1 , et en admettant 
que l'impédance d'entrée du transistor 
suivant est purement ohmique (R2) on 
peut alors calculer les éléments du 
réseau par les formules suivantes, 
avec : 

QL = R2 
(Q2 L + 1) R2  

)(Cl 	Xco 	 1  (36) 

Xc2 = 	 (37) 
R2 	(02  L 	1) 	1 

QL 1 R IO= 

	

_ 	R 1 	 L  
\ 	X2 co  C12 L  

Avec Xco = 199 Q à 40 MHz, 
R1 = 300 Q et R2 = 20 Q, on trouve 
alors avec QL  = 5 : 
XLi  = 100 .S2 ; 
Xcl = 170 n ; 
Xc2 = 172,45 D. 
b) Réseau de couplage à inductance 
en tête 

Le circuit de la figure 17 convient 
lorsque R1 < R2. 

On transforme encore le circuit 
parallèle Ri Co en son équivalent série 
Ri s , Xo s  avec : 

R19 	
R1 

— 	r..) 2 1  4.  (1 ) 

	

X0 

	 (38) 

et 

Ri s  . Ri 	 (39) Xos = 'Xo 
 

Après transformation de la branche 
parallèle Xci (Xc2 + R2), en son équiva :- 
lent série, on identifie R1 9  à R29 et l'on 
exprime encore la condition de réso-
nance XL1= Xo9 + X29. En introduisant 
le facteur de qualité en charge QL, on 
trouve les expressions suivantes pour 
le calcul des éléments du• circuit 

(23) 

(28)  

(29)  

(30)  

(31)  

(32)  

(33)  

XL 1 (35) 
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Fig. 18. - Le circuit de couplage en Pi (a), sa trans- 
formation en réseau équivalent série (b) et sa réa- 
lisation pratique en configuration « filtre Collins » 
(c). 

Fig. 19. - Réseau en Pi hybride à branche série 
résonante (al et son équivalent séne lb). 

XLI = QL . Ris + Xos 

Ris. 	+ 	R I  
01 • X0/ 

XC2 = a . R2 

R  = 0L a 
avec 

a  =" 	Fî; 
et 
R = Ri, (1 + Q2 L) 
	

(44) 
La valeur de QL doit être telle que : 

Q. > % Ris 
	 (45) 

Exemple 
R2 = 60 S2 ; 
R1 = 20 $2 ; 
Co = 20 pF 
(Xo = 200 S2 à 40 MHz) 
Avec : CIL  = 10, 
on trouve : 
Xo s  = 2 S2 ; 

XL1 = 202 Q ; 
R 1 5  = 20 	; 

R = 2020 S2 ; 
a = 5,71 S2; 
Xc2 = 343 s2 ; 
xc i = 471,46 S2. 

Fig. 20 a - Allure générale de la variation de le 
réfection des harmoniques en fonction de lo fré-
quence normalisée, pour les réseaux en T, en L et 
en Pi. 

Fig. 20 b. - Réfaction de l'harmonique 2 en fonction 
du rendement de transmission pour les réseaux en 
T, en L et en Pi. 

Avec : QL = 5, 
on trouve : 
XL, = 102 S2 ; 
R = 520 D ; 
a = 2,7688 S2 ; 
Xc2 = 166 12 
Xci = 233 D. 

3. Les circuits de couplage en 7C 
(fig. 18) 

Considérons le circuit général de la 
figure 4 d. 

On transforme d'abord la branche 
parallèle R1 - X s  en un circuit série 
équivalent Ri s  — XaS, en appliquant sys-
tématiquement les formules (2) à (5). 

De même, on transforme le circuit 
parallèle X cR2 en son équivalent série 
Xcs R2s. 

L'adaptation sera encore réalisée si 
Ri s  = R23 et si, de plus, la somme algé-
brique des réactances.  
Xas  + Xb + Xcs  = 0. 

Ceci implique donc qu'au moins une 
des réactances devra être inductive, 
Nes) autre(s) étant capacitive(s). 

Dans sa réalisation pratique, le 
réseau en rr peut prendre différentes 
configurations. 

a) Le filtre Collins (fig. 18 c) 

Dans ce circuit, X s  et X,-;  sont des 
réactances capacitives et Xb est une 
inductance. 

En effectuant les calculs selon le 
procédé général exposé ci-dessus, on 
trouve les résultats suivants pour 
Ri > R2: 

Xc1 - 	2 (1 
Ri + JR1 R2 	 (46) 

1  

(47) 

Ri + R2 + 2 v'R, • R2  (48) XLI - 	 2 CIL 
Dans ce cas, on peut en principe 

choisir librement la valeur de Q t.. DanS 
la pratique cependant, il ne fauda pas 
dépasser des valeurs de 01 de 7 à 10 
au maximum. 

Si R2 > Ri, il convient de permuter 
les indices 1 et 2 dans les formules (46) 
et (47). Le circuit peut en effet être 
considéré comme un transformateur 
d'impédance réversible. 

b) Réseau en Ir hybride à branche 
série résonante (fig. 19) 

Ici encore, Co est la capacité de sor-
tie totale du transistor. 

Le même raisonnement que ci-des-
sus conduit aux relations suivantes 
avec : 

1 

s  = 
1 + „se!  

Xci = Ris. IQL - Xco _ 

Xc2 
/— /R2 

Ri s  
XL, = QL . Ris 	 (53) 

Une valeur réelle et positive de Xci 
impose les conditions : 

Ri 	' R2 > ›Tcu \r ,  F1 75  - 

et 
R2 
Ris > 1 
soit encore: 
R2 [ + ( R1 

/
\2  

Rj \ )(ci) 
cette dernière condé tion étant égaie-
ment nécessaire pour assurer une 
valeur réelle à Xc2. 

La capacité Co étant accordée sur la 
fréquence de travail à l'aide d'une 
inductance L dans la ligne de collec-
teur, on détermine la valeur de cette 
dernière par la relation : 

Xci Xe() 	 (56) 
XL  (01. • R1) + Xdo 

(40)  

(41)  

(42)  

(43)  

XcO = .Co 

Ri 

(54) 

> 1 	(55) 
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2N1491 2N3924 

Fig. 21. - En accordant les circuits L 1C, et C2L2 
resp. sur les harmoniques 2 et 3 on peut réaliser 
une meilleure suppression des harmoniques. 

Fig. 22 o. - En l'absence d'une composante harmo- 
nique deux, l'excursion de la tension de collecteur 
est limitée par la tension de saturation du transistor, 

Fig, 22 b. - Une composante d'harmonique 2 avec 
un déphasage à l'origine de 900 permet d'augmen-
ter l'amplitude de la fondamentale ILI'c l > Uc t I 
Sens que la tension résultante de collecteur ne 
tombe en-dessous de la tension de saturation. 

Fig. 23. - Couplage étage de sortie - antenne, pour 
'émetteur 40,68 MHz, par 
al circuit hybride à branche série résonante, 
b1 fibre Collins, 
ci réseau en T à inductance en tête. Fig, 25. - Schéma de principe de l'émetteur 40,68 MHz - 3 W. 

Nous avons rassemblé dans un 
tableau les schémas des circuits de 
couplage les plus courants, accompa-
gnés des formules pour le calcul de 
leurs éléments constitutifs. 

Performances comparées 
et critères de choix 
d'un réseau de couplage 
1. Atténuation des harmoniques 

Comme nous l'avons déjà men-
tionné, le choix d'un réseau de cou-
plage sera toujours un compromis 
entre la réjection des harmoniques, et 
le transfert de puissance à rendement 
optimal. 

De plus, les considérations de prix, 
d'encombrement et de facilité de réa-
lisation et de mise au point sont aussi 
des éléments qui interviennent dans le 
choix. 

Les courbes de la figure 20 a don-
nent l'évolution générale de la réjection 
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de l'harmonique 2 en fonction de la 
fréquence d'accord normalisée. 

La figure 20 b montre encore le taux 
de réjection de l'harmônique 2 en 
fonction du rendement de transmis-
sion pour les réseaux en T, en L et en 
7t, avec le facteur de surtension `en 
charge Qt_ comme paramètre. 

Ces courbes n'ont d'autre but que de 
donner une allure générale permettant 
de tirer des conclusions qualitatives. 

Nous voyons que le filtre Collins 
(réseau en it) donne les meilleures per-
formances, tant au point de vue de 
l'atténuation des harmoniques qu'en 
ce qui concerne le rendement de trans-
mission. 

Le couplage en L à capacité en tête 
donne les résultats les moins favora-
bles sur harmonique 2, mais il assure 
une réjection plus grande sur la demi-
fréquence de travail. Ce mode de cou-
plage pourra donc se justifier dans le 
cas d'un étage multiplicateur de fré-
quence. 

Si l'on désire réaliser une très forte 
réjection des harmoniques 2 et 3, on 
peut adopter un réseau en Jr modifié, 
dans lequel les branches capacitives 
parallèles sont accordées à l'aide 
d'inductances, respectivement sur 2 f 
et sur 3 f (fig. 21). 

2. Critères de choix 

Tant pour le couplage à l'entrée que 
pour le couplage entre la sortie d'un 
étage et sa charge, plusieurs configu-
rations de circuits sont possibles. Le 
choix optimal sera régi par les considé-
rations suivantes : 

— Les valeurs des impédances à adap-
ter, Z, et Z2 qui peuvent être tantôt du 
même ordre de grandeur, tantôt fort 
différentes. 

Certains circuits conviennent uni-
quement si R, > R2 ; d'autres ne peu-
vent être appliqués que si la condition 
inverse est vérifiée. 



Ri 
C2 Li 

R1  

Co 	 C1 

Tableau 

Rs - Rp 	1  
1+ ( RI X 

1 	 Rs.Rp Xs= Xp 
(XpY Xp ) 

s + (31 - RP  * Rs  
\Xs.) 	X s  

XL = R1 . 	a_ 	R1  
OL 	 01..•XCO 

1_ 17  XC1 -XL 	Ri  ; 
1-a 	 > R2 

XC2. XL 	 Fr. 71711 '  
1- a 

Ri 

Ç2 

R2 XC2. R2 \ILU 	.1‘ 
R2 

Ri 
01 

XL  
XC2 

 QI, R2 
R1>R2 ; CIL> 

 M -1  

R2 

XC2 = 

XC1 - 
0e+.1 	Xc2•aL 
Em.oL (  	R2 	) 

0 1 
Ri 

i R2 (1+Q12)-1 
Ri 

R2 

R1 >R2 ; Ft 
- R2 

(I-1-(—) Xs 2 
Rp =

) 

Rs 

X p = 

X C1  R1+  
20L 

XC2 _  R2+ V R1 R2 I  
20L 

XLi =  R1+ R2 +2 rFFHR7 
.?at. 

Ri 

Li 	Cl 

R10--r—ce00006-1-1 

sou co 

R1s= 	Ri  
1+ (Ri/XCO) 2  

R2 XL1= OL Ris 

XC1-  R  
01 - a 

a 177  1 

Ris 	Ri  
1+(R1/XC0) 2  

XL1 	R1s(1+  Ri 	)01_  
OLXCO 

XC2 = a . R2 

R =R1s(1+01.2.) 
° I. > Ri 	R2 

XCO Ris 

X.C1= RlseL 
XCO RIs 

XC2=  R2  

YY R1s 

R1>R2 

Le tableau ci-après reprend les formules pratiques pour le calcul des réseaux de couplage les plus utilisés. 
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- Une bonne atténuation des harmo-
niques ne pourra être obtenue que si le 
réseau de couplage a les caractéristi-
ques d'un filtre passe-bas. Ceci sera 
particulièrement important dans le cas 
du circuit de couplage adaptateur de 
sortie. 

- Si l'impédance présentée par le cir-
cuit d'adaptation au collecteur du tran-
sistor de puissance est inductive pour 
les harmoniques, l'harmonique de rang 
2 se présente avec un angle de phase 
à l'origine de - 90°. 

Comme le montrent les courbes de 
la figure 22, ceci permet d'augmenter 
l'amplitude de la fondamentale au-
dessus de la limite (Ucc Ucettat)• 

Il en résultera évidemment un rende-
ment de collecteur accru. 

- Par contre, si l'impédance présentée 
au coilecteie est capacitive aux fré-
quences supérieures à la fréquence de 
travail,, les composantes de la tension 
de collecteur à la fréquence double 
seront d'amplitude plus réduite (meil-
leure suppression des harmoniques). 

- Enfin, il sera souvent intéressant de 
comparer les valeurs numériques cal-
culées pour les éléments constitutifs 
de deux ou de plusieurs configurations 
de circuits de couplage, afin de pouvoir 
faire un, choix optimal, compte tenu de 
l'encombrement (et du coût) des com-
posants (condensateurs ajustables en 
particulier). 

C'est ce que nous nous efforcerons 
de faire ci-après en déterminant les cir-
cuits de couplage pour les amplifica-
teurs qui ont fait l'objet des calculs 
numériques à la fin de la première par-
tie de notre étude Amplification 
haute fréquence de puissance » (Elec-
tronique Applications n° 6). 

Le tableau ci-après reprend les for-
mules pratiques pour le calcul des 
réseaux de couplage les plus utilisés. 

Exemples numériques 

1, Circuits de couplage pour 
émetteur 40,68 MHz - 3 W 

a) Couplage étage de sortie -
antenne 

Nous supposerons que l'antenne 
d'émission présente une résistance de 
rayonnement purement ohmique, 
reliée à l'émetteur via un câble adapté 
d'impédance caractéristique 
RL = R2 = 60,52. 

La résistance de charge R, du tran-
sistor de sortie (R, = R1 = 21 S2) étant 
inférieure à Re il convient d'adopter un 
des circuits de couplage étudiés ci-
dessus, admettant R 1  > R2, 

Nous examinerons les différents cas 
afin de pouvoir comparer les résultats. 

Réseau hybride à branche série réso-
nante 

Le schéma de principe de la 
figure 19 est concrétisé à la 
figure 23 a. 

La capacité totale de collecteur G) 
est compensée par l'inductance 
d'accord parallèle L. 

Pour le transistor 2N3924, nous 
pouvons estimer G)  à 20 pF, soit, à la 
fréquence de travail : 

106  
Xco  = 2 :r . 40,68 . 20 - 195'6 Q 

Les relations (50) à (56) permettent 
de trouver les valeurs suivantes : 
131, = 20 S2. 
Avec Q 1  = 10 : 
Xci = 169,65 52 ; C1 = 23 pF 
XC2 = 42,42 S2 ; C2 = 92 pF 
X L 1 = 200 Q ; L1 = 782 nH 
XL  = 81,81 S2 ; L = 0,32 pH 

Filtre Collins (fig. 23 b) 
Avec Q L  = 10 les formules (46), (47) 

et (48) conduisent aux valeurs suivan-
tes : 
Xcl  = 2,82 S2 ; C1 = 1,39 nF 
)(c2 = 4,77 12 ; C2 = 820 pF 
XL 1 = 7,6 52 ; L1 = 29 nH 

La bobine d'arrêt La  via laquelle la 
tension d'alimentation est appliquée 
au collecteur doit présenter un coeffi-
cient de self-induction de l'ordre de 
10 . LI, soit L a  = 0,3 1À H. 

On notera que le filtre en Ti conduit 
à des valeurs de capacités beaucoup 
plus importantes que le circuit de cou-
plage précédent. 

Réseau en T à inductance en tête 
(fig. 23 cl 

En adoptant la même valeur de Co 
qu'au cas de la figure 23 a, nous 
aurons encore Xco = 196,6 S2 d'où 
R 10  = 20 52. 

Les formules (40) à (44) donnent, 
avec QL  = 10 : 

R = 2020 S2 ; 
a= 5,71 S2 ; Xos  = 2,14 S2 

= 471,46 52 ; CI = 8,2 pF 
Xc2 = 256,8 S2 ; C2 = '15 pF 
X L 1 = 202,147 52 ; LI = 0,79 icH. 

La bobine d'arrêt aura un coefficient 
de self-induction La  tel qu'elle présente 
une inductance o., . L a  R„, soit, dans 
le cas présent, une valeur La  de l'ordre 
de 1 /1H. 

Le montage de la figure 23 a assu-
rant une plus grande atténuation des 
harmoniques (filtre passe-bas), c'est 
celui que nous préconisons dans le cas 
présent. 

b) Couplage entre le transistor de 
commande et l'étage de sortie 

Nous admettrons que le transistor 
de sortie présente à 40,68 MHz  

une impédance d'entrée de 12 52 
(fig. 24 a). 

La charge de l'étage u driver » a été 
calculée dans la première partie de 
notre étude ; nous avons trouvé 

= RI = 300 52. 
• Comme R1 > R2, plusieurs réseaux 

de couplage peuvent en principe 
convenir. Nous examinerons deux cas. 

Réseau en T à capacité en tête 
(fig. 24 a) 
. En adoptant encore Q L  = 10 et 
X co = 190 52 on trouve, à l'aide des 
relations (30) à (34) : 
X1  = 30 S2 ; L = 0,117 itH 
a = 0,15789 
X11 = 122 52 ; L1 = 0,477 ,c1H 
Xcl = 28,5 52 ; Ci = 137 pF 
Xc2 = 7,125 S2 ; C2 = 550 pF 

Filtre en 7. (fig. 24 b) 
Toujours avec CI.L  = 10, nous trou-

vons: 
= 217 pF 

C2 = 1,086 nF 
L1 = 84,5 nH 

Dans ce cas, il faut une bobine 
d'arrêt L a  dont l'impédance r,.). [...„ soit 
de l'ordre de 2000 à 3000 S2 à la fré-
quence de travail, soit La  = 10 pH. 

Ici encore, le filtre Collins est à tout 
point de vue moins intéressant que le 
réseau de la figure 24 a. 

Il nous reste à étudier le circuit de 
couplage qui permet d'appliquer le 
signal d'un générateur (oscillateur) à la 
base du transistor de commande, 

Le transistor 2N1491 présente e 
40 MHz une impédance d'entrée de 
l'ordre de 40 52. En supposant que le 
signal d'entrée provient d'un généra-
teur d'impédance 60 52, nous pouvons 
adopter le circuit de couplage en L étu-
dié à la figure 13 (fig. 24 c). 

Les formules (23) et (24) donnent : 
Xci = 84,85 52 

soit C1 = 46 pF 
et X L 1 = 28,28 52 
ce qui correspond à L1 = 0,11 icH. 

La figure 25 donne le schéma com-
plet de l'émetteur 40,68 MHz-3 W. Le 
tableau ci-après donne les valeurs des 
inductances et des condensateurs : 
L 1  = 110 nH 
L2 = 117 nH 
L3 = 477 nH 
L4 = 320 nH 
L5  = 782 nH 

= ajustable 5... 50 pF 
Ci = ajustable 50 pF 
C2 = 100 pF céramique 
C2 a  = ajustable 50 pF 
C3 = 390 pF céramique 
C3 a  = ajustable 220 pF 
C5 = ajustable 30... 150 pF 
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Fig. 26, - Schérna de principe de l'amplificateur de sortie 12 W - 150 MHz. 

Fig. 27. - Les inductances de collecteur et de base 
peuvent former avec les capacités du circuit, un 
oscillateur du type Hartley. 

— On notera la présence des bobines 
d'arrêt Lb1 et Lb2 entre base et émet-
teur des transistors. 

Lb2 peut éventuellement être rem-
placée par une résistance de 15 à 
20 S2, qui introduirait toutefois un cer-
tain amortissement. 

— L3 1 et Lat sont des bobines d'arrêt 
constituées par des perles de ferrite, 
assurant un découplage convenable 
entre les lignes d'alimentation des 
deux transistors. 

2. Amplificateur de sortie 
12 W — 150 MHz 

Les conditions de travail du transis-
tor (2N3632) ont été déterminées 
dans la première partie de notre étude, 
soit : 

= :4 S2 et Re = 22 fi 
Nous adoptons le schéma définitif 

de la figure 26. 

a) Couplage générateur - transistor 
(Re = 50 S2 ; R,, = 4 121 

Nous appliquons le circuit en T, 
comprenant les éléments C1, C2 et L1 . 

La formule (29) nous permet de déter-
miner la condition relative au facteur 
de qualité en charge du circuit, soit : 

/ 50 QL  > 	 -4- 1 3,4 

Afin de pouvoir utiliser des conden-
sateurs ajustables peu encombrants 
(faible capacité), adoptons Q L  = 10. 
Formule (26) : 

/4 101 	1 	133  s2  
Xcl = 50  \ 	50 
d'où 
Ci = 7,9  PF , 

 2... 22 pF. 
Formule (27') : 

Fig. 24. - Couplage transistor de commande -
étage de sortie 
al par réseau en T à capacité en tête, 
b) par filtre Collins, 
cl circuit en L à inductance en tête, réalisant le cou-
plage adapté entre le générateur et l'entrée du tran-
sistor de commande. 

4. 101 
Xc2 = 	133 = 55  

d'où 
C2 = 19,22 pF (ajustable 5... 33 pF). 

L'inductance d'entrée totale du tran-
sistor peut être estimée à environ deux 
fois celle de l'émetteur, soit L,,, = 5 nH 
d'où 
XL,,, = w . Li n  = 4,71 Q 
Formule (28) : 
XL1 =(4 . 10) — 4,71 = 25,29 S2 
soit L1 = 37,4 nH 

b) Circuit de sortie 
(R1 = Rc  = 22 n ; 
R2 = RL = 60 52) 

Le facteur de qualité en charge doit 
satisfaire la condition (54) 

	

R1 	R2 
QL  7CO \ X15-1 

	

Dans 	cette 	expression, 
Xco = 1he . Co avec Co = capacité 
totale de collecteur. 

Un calcul plus ou moins rigoureux, 
dans lequel il faudrait même tenir 
compte de la bobine d'arrêt L3, est par-
faitement illusoire. De toute manière, la  

capacité de collecteur est fonction de 
la tension instantanée entre collecteur 
et émetteur. Il en résulte que sa valeur 
moyenne dépendra aussi de la tension 
alternative existant au collecteur du 
transistor de puissance. 

En introduisant quelques hypothè-
ses simplificatrices, on peut montrer 
que la capacité totale effective de col-
lecteur est environ deux fois la capa-
cité Col)  en collecteur et base (bibi() 1 
et 3). 

Dans le cas du transistor 2N3632, 
on peut admettre la valeur moyenne 
Co = 20 pF, d'où, à 150 MHz, 
Xco = 53 fi. 
Formule (50) : 

R13 = 	2  2 	= 18,76 52 1  + 22 2  
53 

Formule (54) : 

22 	60  
QL 	53 1- 	18,78 — 1  = 1,9 

Afin d'arriver à un rendement élevé 
du circuit de couplage, calculons la 
valeur des éléments avec QI_ = 5 : 
Formule (53) : 
XL4 = CIL . Ri s  = 5 . 18,76 

= 93,83 n 
d'où : La = 99,5 nH 
Formule (51) : 

_253  
X,c3 	1588, ,7262  52  

d'où : C3 = 
18 pF (ajustable 4... 50 pF) 

Formule (52) : 
60  

Xca = 	60  
\ 	 — 18,76  

soit : Ça 
= 26 pF (ajustable 5... 100 pF) 

Une valeur de Q. = 7 conduirait aux 
valeurs suivantes 
La = 139 nH  
C3 = 11 pF 
C4 = 26 pF 

La bobine d'arrêt L3 dans le circuit 
collecteur doit présenter une induc-
tance 0./ L3 cinq à dix fois plus grande 
que Pa résistance de charge de collec-
teur, soit, dans notre cas : 
tu . L3 	10 Re = 220 n 
d'où L3 = 233 nH ; nous adopterons 
une bobine d'arrêt de 250 nH. 

La bobine d'arrêt L2 dans le circuit de 
base peut être déterminée selon les 
mêmes considérations, ce qui conduit 
à la condition : 
w , L2 > (5... 10) 	= 20... 40 57 

En réalité, il faut tenir compte du fait 
que le couplage capacitif dû à la capa- 

soit un ajustable 

10 — 50 

60 
\ 18,76 — 

= 40,47 fi 
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cité Cob qui existe entre collecteur et 
base peut donner lieu à une tendance 
à l'accrochage sur des fréquences net-
tement inférieures à la fréquence de 
travail. 

Le plus souvent, le gain en courant 
h fc  des transistors HF de puissance 
varie approximativement en raison 
inverse de la fréquence. Il en résulte 
qu'a des fréquences plus basses, le 
gain du transistor, ainsi que ses impé-
dances internes entre base et masse et 
entre collecteur et masse, augmentent. 

Les éléments Lb et L0  (fig. 27) font 
alors apparaître avec Coi, un circuit 
oscillateur du type Hartley. 

On peut montrer (voir biblio 3) que 
le critère de stabilité impose la condi-
tion : 
Lb > hie cC°: 

Pour Lb on utilisera de préférence 
une perle de ferrite à plusieurs canaux 
dans lesquels on fait passer 2 à 3 spi-
res de fil (de telles bobines d'arrêt exis-
tent dans le commerce : voir catalo-
gues Philips, MBLE, RTC, Siemens). 

L'expérience montre d'autre part 
qu'il est avantageux de charger le col-
lecteur avec une impédance faible pour 
les fréquences où des oscillations ris-
quent de se manifester. 

Dans le schéma de la figuré 26, 
cette charge comprend la bobine L3, la 
résistance de 10 12 et un condensateur 
céramique (disque) de 10... 100 nF, en 
série. Le condensateur de 100 pF 
assure le découplage à la fréquence de 
travail (150 MHz). 

Il sera encore utile d'insérer une 
perle de ferrite ( FCX) dans la ligne d'ali-
mentation. 

Remarques finales 

Dans les calculs développés dans la 
présente étude, nous avons supposé 
que les impédances Zi et Z2 à adapter 
étaient des résistances purement 
ohmiques. 

Ceci constitue bien sûr tillé simplifi-
cation qui ne sera souvent pas vérifiée 
dans la pratique, plus particulièrement 
dans le cas des montages à très haute 
fréquence. 

Dans ce cas, il convient en effet de 
considérer en série avec la résistance 
d'entrée du transistor (cette dernière 
se réduisant pratiquement à r bb), une 
valeur d'inductance d'entrée, et Z r, 
prend alors la forme suivante : 

Zin = Rin + j 0) • Lin 

De même, l'antenne d'émission ou, 
d'une manière plus générale, la charge 
Z L  de l'étage de sortie, comportera 
souvent une composante réactive. 

D'autre part, l'admittance de sortie 
d'un transistor de puissance se com-
pose de la somme de la conductance 
de charge de collecteur (1 / Ra et d'une 
susceptance capacitive variable 

jXce, étant donné que la capacité de 
sortie Chc = COb varie entre autres 
avec le point de fonctionnement et 
avec le niveau d'excitation, soit donc : 

Yc  = 1 
Tc- +jru. Co  

avec 

CO = CObeff + Ccs (,) 2 Le  
C.ob eff = capacité effective de collec-
teur = 2 Cab 

C„ = capacité entre collecteur et 
masse (embase) 
1 /r~ 2 . L, = capacité qui accorde 
l'inductance d'arrêt dans le circuit de 
collecteur sur la fréquence de travail. 

De tout ce qui précède, il résulte que 
les calculs numériques effectués ci-
dessus, conduisent bien sûr à des 
ordres de grandeurs réalistes, mais 
qu'il sera indispensable d'utiliser des 
condensateurs ajustables pour les élé-
ments Ci et C2 qui figurent dans les 
schémas de principe du paragraphe 
consacré aux méthodes de calcul des 
réseaux d'adaptation. 

La plage de variation de ces conden-
sateurs permettra de réaliser l'adapta-
tion correcte entre impédances com-
plexes. De plus, signalons qu'une mise 
au point expérimentale s'avérera tou-
jours indispensable. 

Dans les calculs qui précèdent, nous 
avons considéré des bobinages et des 
condensateurs parfaits. Dans la réalité, 
il n'en est évidemment pas ainsi, et il 
en résulte que les circuits de couplage 
introduisent inévitablement des pertes. 
Afin de réduire celles-ci à un minimum, 
il conviendra d'utiliser des composants 
dont la technologie garantit des pertes 
très faibles à la fréquence de travail. 

En partant des formules établies ci-
dessus, le calcul des réseaux d'adapta-
tion peut être fait à l'aide d'une calcu-
latrice numérique programmable. Les 
lecteurs intéressés par ce procédé 
consulteront utilement un article 
récent (biblio 10), fournissant les pro-
grammes pour la calculatrice de poche 
HP-25, permettant le calcul des 
réseaux en L, en T et en Pi. 

Jos de Neef 
Chargé de Cours à l'Institut 

Supérieur Industriel de l'Etat-Bruxellpc 
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