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Résumé 

Éviter toute oscillation non désirée est une question majeure pour la 
conception optimale de tout type de circuits hyperfréquences. Ceci est 
d’autant plus critique en technologie MMIC (Monolithic Microwave 
Integrated Circuit) car le réglage ultérieur est impossible. Des nombreux 
travaux ont concerné cet aspect critique pendant la phase de la conception 
de ces circuits. Néanmoins, cette analyse est généralement menée à la fin du 
processus afin de vérifier, a posteriori, la stabilité du circuit. Cette stabilité 
est habituellement garantie à partir de stratégies de stabilisation très 
conservatrices et sécurisantes car la stabilité de ces circuits doit être garantie 
sous conditions d’opération strictes (variations en température, polarisation, 
vieillissement, etc.). Par conséquent, ces stratégies de stabilisation peuvent 
entrainer une perte des performances RF du circuit, ce qui affecte 
directement à la charge utile du satellite. 

L’objectif principal de cette thèse a été de montrer l’intérêt potentiel 
d’intégrer l’analyse de stabilité basée sur l’identification pôle-zéro dès les 
premières étapes de la conception des circuits hyperfréquences. Ceci a 
permis de garantir la stabilité du circuit avec une marge suffisante, tout en 
optimisant le fonctionnement en termes de performances RF en régime 
linéaire et non linéaire. Pour cela, une approche systématique de 
stabilisation des circuits microondes a été développée permettant de 
concevoir des réseaux de stabilisation optimaux en fonction de la topologie 
du circuit, de son technologie et du type d’oscillation parasite.  

Les méthodologies de stabilisation proposées ont été appliquées sur un 
circuit issu d’une conception industrielle pour une application spatiale : Un 
amplificateur de puissance MMIC en bande Ku conçu par Thales Alenia 
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Space - France (TAS-F) pour intégrer une antenne active en émission pour 
des applications de télécommunications spatiales, sous contrat de l’Agence 
Spatiale Française CNES. Cependant les techniques et les procédures de 
stabilisation proposées tout au long de cette thèse peuvent être appliquées à 
d’autres circuits hyperfréquences. 
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Abstract 

Avoiding spurious oscillations of any kind is a key issue in microwave 
circuit design, especially in MMIC (Monolothic Microwave Integrated 
Circuit) technology as any subsequent modification is impossible. There are 
many works concerning this critical aspect during the design stage of these 
circuits. Nevertheless, this analysis is generally performed at the end of the 
process in order to verify, a posteriori, circuit stability. This stability is 
commonly satisfied by applying stabilisation strategies that are very 
conservatives as the circuit stability must be guaranteed under very strict 
operating conditions (temperature variations, bias, input drive, aging, etc.). 
As a consequence, they can negatively impact circuit performances at the 
operating frequency band, with a direct effect on satellite payload. 

The principal aim of this thesis has been to show the potential interest of 
integrating the pole-zero identification based stability analysis from the first 
steps of the microwave circuits design process. This has been useful to 
guarantee circuit stability within a certain margin while optimising its RF 
performances in both linear and non-linear regimes. To do so, a systematic 
methodology for microwave circuit stabilisation has been developed in 
order to design optimal stabilisation networks as a function of circuit 
topology, technology and the kind of spurious oscillation detected. 

The proposed stabilisation techniques have been applied to a Ku-band 
MMIC power amplifier designed at Thales Alenia Space – France (TAS-F) 
with the support of the French Spatial Agency CNES, as a part of an active 
antenna array for a telecommunication space application. However, the 
stabilisation techniques and procedures described along this work can also 
be applied for the stabilisation of other microwave circuits. 
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            INTRODUCTION GENERALE 

INTRODUCTION GENERALE 

 

Les amplificateurs de puissance microondes à état solide représentent de 
nos jours une part importante des amplificateurs de puissance utilisés dans 
les systèmes de Télécommunications terrestre mais aussi satellite. Ils sont 
utilisés à la fin de la chaîne de transmission électronique de l’information 
avant l’antenne pour fournir la puissance nécessaire permettant d’établir le 
lien, par exemple, entre un satellite et une station de base. Ils doivent de 
plus satisfaire des conditions de linéarité pour garantir la qualité de la 
liaison. Pour cela, les amplificateurs de puissance à état solide possèdent 
généralement des topologies multi-étages avec une combinaison 
arborescente de puissance. Ces topologies possèdent intrinsèquement des 
boucles par contre réaction pouvant induire l’apparition d’oscillations 
parasites venant perturber les performances voire rendre non opérationnel la 
fonction.  

Éviter toute oscillation non désirée est une question majeure pour une 
conception optimale de tout type de circuits microondes. La possibilité 
d’obtenir des informations sur la stabilité d’un amplificateur lors de la phase 
de conception est essentielle afin d’éviter un comportement instable du 
circuit. Ceci est d’autant plus critique en technologie MMIC (Monolithic 
Microwave Integrated Circuit) car le réglage a posteriori est impossible. 
Une fois l’oscillation parasite détectée en simulation, il est nécessaire 
d’appliquer des solutions appropriées pour l’éliminer sans dégradation des 
performances RF. Habituellement, la stabilisation des circuits microondes 
est faite de manière empirique, reposant sur la connaissance particulière du 
circuit et sur les caractéristiques de l’oscillation. Par exemple, la valeur 
d’une résistance de polarisation de grille peut être augmentée pour éliminer 
une oscillation en basse fréquence dans un amplificateur FET ou bien 
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INTRODUCTION GENERALE   

l’ajout des résistances “inter-branche” peut aider à diminuer le risque 
d’oscillations de mode impair dans les amplificateurs multi-étage. Dans ce 
contexte, les stratégies de stabilisation de circuits microondes pour les 
applications spatiales sont très conservatrices et sécurisantes car la stabilité 
de l’amplificateur doit être garantie sous conditions d’opération strictes 
(variations en température, polarisation, vieillissement, etc.). Néanmoins, 
ces stratégies de stabilisation conservatrices peuvent entrainer une perte des 
performances RF du circuit (diminuant le gain, la puissance de sortie, le 
rendement en puissance ajoutée, etc.), ce qui affecte directement les 
performances de la charge utile du satellite. 

Il existe une variété de techniques et de méthodologies pour l’analyse de 
stabilité de circuits microondes dans la phase de conception. Par exemple, 
les méthodes d’analyse intégrées dans les outils CAO (Conception Assistée 
par Ordinateur) commerciaux comme le facteur K  ou le test d’oscillation 
sont utilisées pour l’analyse de stabilité d’un point de repos du circuit. 
D’autre part, les méthodes d’analyse comme le NDF (Normalized 
Determinant Function) généralisé peuvent être utilisées pour l’analyse de 
stabilité d’un état établi périodique fort signal. Dans cette thèse les 
techniques basées sur l’identification pôle-zéro seront utilisées tant pour 
l’analyse des régimes statiques comme pour l’analyse des régimes 
périodiques. Ces techniques sont de plus en plus utilisées par les 
concepteurs pour étudier la stabilité des circuits microondes.  

L’objectif principal de cette thèse est de montrer l’intérêt d’intégrer 
l’analyse de stabilité basé sur l’identification pôle-zéro dès les premières 
étapes de la conception. Le but est de non seulement détecter les possibles 
instabilités mais aussi d’extraire de l’analyse l’information essentielle pour 
développer une méthodologie de stabilisation systématique des circuits 
microondes. Ceci permettra la conception des réseaux de stabilisation 
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            INTRODUCTION GENERALE 

optimaux qui garantissent la stabilité du circuit avec un détriment minimal 
des performances RF. D’ailleurs, bien que l’objet de cette thèse soit encadré 
dans l’amplification de puissance pour les communications satellite, les 
résultats et les méthodologies développés tout au long de ce travail peuvent 
être aussi appliqués à la conception d’autres circuits microondes. 

Cette thèse est composée de quatre chapitres. Le premier chapitre 
présente les concepts de stabilité dans le contexte des circuits microondes 
ainsi que les techniques d’analyse de stabilité les plus utilisées pour étudier 
la stabilité des circuits microondes tant en régime statique d’opération qu’en 
régime fort signal. 

Le deuxième chapitre décrit la manière pratique et habituelle de mettre 
en œuvre l’analyse de stabilité pôle-zéro dans un circuit microondes en 
utilisant une source de courant. Puis, les concepts de sensibilité dans la 
détection et des quasi-compensations pôle-zéro sont introduits. L’origine 
des quasi-compensations pôle-zéro ainsi que ses implications dans la 
sensibilité de l’analyse de stabilité sont montrées au moyen d’un exemple 
illustratif avec un circuit résonateur RLC série idéal. Afin d’améliorer la 
sensibilité dans la détection deux approches sont proposées : L’analyse de 
stabilité pôle-zéro en utilisant une sonde duale courant-tension (I-V) et 
l’analyse multi-nœuds et multi-branches. L’application pratique de ces 
approches est montrée avec trois exemples : Un circuit résonateur RLC série 
idéal, un amplificateur de puissance MMIC en bande X et un amplificateur 
FET de moyenne puissance en technologie hybride microstrip. 

Dans le troisième chapitre, l’information apportée par la position relative 
des zéros dans le plan complexe est reprise pour développer une approche 
systématique de stabilisation dans les circuits microondes. L’idée 
fondamentale de l’approche est d’obtenir de l’information essentielle pour 
savoir où et comment stabiliser un circuit quand il existe une oscillation 
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parasite. Pour le cas des oscillations associées à un régime statique instable, 
les techniques standard de la théorie de contrôle linéaire comme le 
placement de pôles sont appliquées afin de garantir la stabilité de la fonction 
hyperfréquence. La dernière partie de ce chapitre inclut une discussion sur 
l’extension des procédures de stabilisation proposées aux circuits 
microondes instables en régime d’opération périodique fort signal. Les 
conclusions sont expérimentalement validées à l’aide d’une maquette de test 
fabriqué en technologie hybride microstrip et constituée de deux transistors 
HBT en parallèle et conçue pour mettre en évidence une instabilité 
paramétrique de division de fréquence par deux.  

Finalement, le quatrième et dernier chapitre est dédié à l’application des 
procédures et les techniques développées tout au long de cette thèse à un 
exemple issu d’une conception industrielle pour une application spatiale : 
Un amplificateur de puissance MMIC en bande Ku conçu pour intégrer une 
antenne active en émission pour des applications de télécommunication sous 
contrat de l’Agence Spatiale Française CNES. Cet exemple d’application est 
encadré dans un stage de trois mois au sein du service du LEMMIC à Thales 
Alenia Space – Toulouse (France). Suite à sa conception, la puce présente 
une oscillation parasite de basse fréquence sous sa polarisation nominale en 
classe AB. Ainsi, deux objectifs sont abordés dans ce chapitre. Le premier 
objectif consiste à appliquer les techniques de stabilisation systématique 
proposées dans le troisième chapitre et vérifier expérimentalement leur 
validité sur un cas réaliste. Le deuxième objectif consiste à montrer l’intérêt 
d’intégrer l’analyse de stabilité pôle-zéro dès les premières étapes de la 
conception d’un amplificateur de puissance. Cela permet d’optimiser le 
fonctionnement et les performances RF du circuit tout en garantissant une 
marge de stabilité suffisante, qui est vérifiée par des analyses de stabilité 
prenant en compte les dispersions technologiques des éléments constitutifs 
du circuit en utilisant la méthode dite de Montecarlo. 
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Chapitre 1 - Analyse de Stabilité dans le Contexte des Circuits Microondes  

1.1.- INTRODUCTION 

Les amplificateurs de puissance microondes à état solide possèdent une 
forte sensibilité à l’apparition d’oscillations parasites en régime linéaire de 
fonctionnement tout comme dans leur régime non linéaire. Les instabilités 
(i.e. génération spontanée des signaux non désirés) empêchent le 
fonctionnement nominal de l’amplificateur pouvant même provoquer sa 
destruction. Les causes de l’instabilité des amplificateurs de puissance 
peuvent être un changement de polarisation, un changement de puissance 
d’entrée ou encore des variations d’éléments constitutifs du circuit. Détecter 
ces anomalies pendant la phase de conception du circuit est fondamental 
pour réduire les cycles de développement, notamment pour les circuits 
fabriqués en technologie MMIC dont le réglage ultérieur est impossible. Par 
conséquent, dans le cas particulier des amplificateurs de puissance fabriqués 
en technologie MMIC, il faut disposer d’outils fiables qui permettent de 
détecter la possible apparition d’oscillations tant en régime dc qu’en régime 
périodique fort signal. 

Dans ce contexte, les simulateurs basés sur les techniques d’analyse du 
domaine temps-fréquence comme l’algorithme de balance harmonique sont 
les outils les plus utilisés pour l’analyse et la conception des circuits 
microondes non linéaires. Ces algorithmes résolvent directement l’état 
établi fort signal d’un circuit sans avoir besoin d’analyser son régime 
transitoire. De plus, ils sont idéals pour traiter les éléments qui sont définis 
seulement par leur réponse fréquentielle. 

Analyser les circuits hyperfréquences en utilisant des simulateurs de 
balance harmonique est plus avantageux par rapport aux techniques du 
domaine temporel. D’abord, l’algorithme de balance harmonique est adapté 
à la simulation des circuits non linéaires qui sont tributaires de lignes de 
transmission et de sous-circuits linéaires définis dans le domaine 
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              1.1.- Introduction 

fréquentiel. Dans ce contexte, il est important de souligner que 
l’introduction de blocs de paramètres de “Scattering” est habituelle pour 
décrire électriquement les parties passives du circuit qui sont analysées plus 
précisément en utilisant des simulations électromagnétiques. Puis, 
l’algorithme de balance harmonique est plus efficace que les simulateurs 
dans le domaine temporel pour la simulation des circuits microondes qui 
ont, en général, des constantes de temps très grandes par rapport à l’inverse 
de la fréquence fondamentale d’excitation. 

Cependant, l’utilisation des techniques d’analyse dans le domaine 
fréquentiel implique que la solution transitoire n’est pas simulée. Par 
conséquent, la réalité physique de l’état établi obtenu n’est pas garantie. 
Ainsi, les techniques d’analyse tempo-fréquentielle comme la balance 
harmonique n’apportent aucune information sur la stabilité de la solution, 
c'est-à-dire, sur son existence physique. Les algorithmes de balance 
harmonique nécessitent la prédéfinition d’une base de fréquences de Fourier 
pour représenter les variables d’état du circuit. La solution est calculée en 
fonction de cette base fréquentielle initialement fixée par l’utilisateur de 
l’algorithme. Ainsi, il est impossible de détecter l’apparition éventuelle des 
raies fréquentielles autonomes ou sous-harmoniques qui apparaissent dans 
un circuit instable et qui donnent lieu aux régimes quasi-périodiques ou 
divisés non désirés. Par conséquent, afin de garantir l’existence physique de 
la solution obtenue par balance harmonique il est nécessaire de mener une 
analyse de stabilité.  

L’objectif de ce chapitre est de présenter les fondements de base de 
l’analyse de stabilité afin de comprendre les stratégies développées tout au 
long de cette thèse. De plus, une brève révision des méthodes les plus 
habituelles pour l’analyse de stabilité des solutions dc et des régimes 
périodiques fort signal de ces circuits sera montrée. 
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Chapitre 1 - Analyse de Stabilité dans le Contexte des Circuits Microondes  

1.2.- STABILITE D’UN SYSTEME LINEAIRE 

1.2.1.- NOTATION D’EQUATIONS D’ETAT 

Un système linéaire peut se représenter comme un système d’équations 
différentielles de premier ordre en utilisant le modèle d’équations 
d’état suivant : 

 
x   

  
A x B u= +�

y C x D u= +
         (1.1) 

où [ ]1 2, ,  ...,  T
nx x x x≡  représente le vecteur de variables d’état, 

[ ]1 2, ,..., T
ru u u u≡  le vecteur d’entrées et [ ]1 2, ,..., T

my y y y≡  le vecteur 
de sorties. Les matrices A , B , C  et  sont respectivement d’ordre , D nn×

rn× ,  et  m n× m r× .  

Le système linéaire (1.1) est asymptotiquement stable si pour toute 
condition initiale, la sortie ou les variables d’état restent bornées pour toute 
entrée bornée. Une condition équivalente pour la stabilité asymptotique est 
que la réponse du système à une entrée nulle tend à zéro quand [1]. ∞→t

La réponse à une entrée nulle du système (1.1) est la solution de, 

 x A x=�      (1.2) 

et elle a la forme : 

 1 2
1 1 2 2 ... ntt t

n nx c e v c e v c e vλλ λ= + + +    (1.3) 

où iv  et iλ , ni ,...,1=  sont respectivement les vecteurs propres et les 
valeurs propres réelles ou complexes conjuguées de la matrice nnRA ×∈  et 

 sont les coefficients dépendants des conditions initiales du système. Il ic
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               1.2.- Stabilité d’un système linéaire 

faut indiquer que, pour simplifier, la multiplicité des valeurs propres est 
considérée égal à un. 

Les valeurs propres de la matrice A  sont les racines de l’équation 
caractéristique du système : 

     [ ]det 0 .i I Aλ − =      (1.4) 

Pour que la solution )(tx  tende à zéro quand ∞→t , toutes les valeurs 
propres doivent avoir une partie réelle strictement négative. De cette façon, 
si 

   nii ,...,1               0)Re( =<λ            (1.5) 

le système linéaire sera asymptotiquement stable. 

1.2.2.- CONCEPT DE FONCTION DE TRANSFERT 

Une fonction de transfert est une représentation mathématique de la 
relation entre l’entrée et la sortie d’un système. Elle est utilisée dans 
l’analyse des systèmes continus mono-variable (Single-Input, Single-
Output) et multi-variables (Multiple-Input, Multiple-Output). Dans le 
domaine temporel, ces systèmes sont caractérisés par leur réponse 
impulsionnelle . Ainsi, la fonction de transfert  d’un système est 
la fonction qui multipliée par la transformée de Laplace  de l’entrée 
donne la transformée de Laplace  du signal de sortie avec des 
conditions initiales nulles.  

( )h t )(sH
( )U s

( )Y s

)( )()( sUsHsY =            (1.6) 

où  est la transformée de Laplace de la réponse impulsionnelle . )(sH ( )h t

La fonction de transfert  peut s’exprimer comme un quotient de 
polynômes : 

)(sH
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1

1

( )( ) 
( )( )

i
n

j
j

N sH s
D ss p

=

=

= =
−∏

( )
m

is z−∏

m

    (1.7) 

où les racines  du numérateur avec iz 1...i =  sont les zéros du système et 
les racines  du dénominateur avec  sont les pôles du système. ip 1...i = n

En appliquant la transformée de Laplace au système (1.1) sous 
conditions initiales nulles, 

 1( ) ( )  ( )Y s C sI A B D U s−⎡ ⎤= − +⎣ ⎦      (1.8) 

la matrice H  des fonctions de transfert est obtenue.  

    
11 1... rH H⎡ ⎤

1

( )  ( )

m mr

Y s U s
H H

⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

# #    (1.9) 

S’il n’y a pas de retards, chaque élément  est un quotient de deux 
polynômes avec un numérateur différent mais avec un même dénominateur. 

ijH

 [ ]AsIsD
H ijij

ij −
==

det)(
sNsN )()(

        (1.10) 

Le système (1.1) est asymptotiquement stable si la sortie reste bornée 
pour toute entrée bornée et pour toute condition initiale. Pour cela, tous les 
pôles du système doivent avoir une partie réelle négative. Comme le 
dénominateur des fonctions de transfert (1.10) est de nouveau l’équation 
caractéristique, la condition équivalente à (1.5) est obtenue pour la stabilité 
asymptotique d’un système linéaire. 
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        1.3.- Stabilité d’un système non linéaire 

Comme toutes les fonctions de transfert  partagent le même 
dénominateur , théoriquement, tout élément de la matrice 

ijH
)(sD H  peut 

s’utiliser pour déterminer la stabilité du système. Cependant, en pratique, 
des compensations mathématiques pôle-zéro peuvent se produire dans une 
fonction de transfert particulière . Ces compensations mathématiques 
sont associées à une perte de contrôlabilité et/ou observabilité d’une partie 
de la dynamique du système. Dans le deuxième chapitre de cette thèse, 
l’origine et les implications des compensations pôle-zéro seront étudiées en 
détail. 

ijH

Il est important de souligner que nous représentons un système linéaire 
générique en utilisant le système d’équations différentielles ordinaires 
(ODE) (1.1). Toutefois, la résolution des circuits électroniques conduit, en 
général, à l’obtention d’un système d’équations différentielles algébriques 
(DAE). Cependant, l’utilisation du domaine de Laplace permet la résolution 
directe de ce type d’équations [2]. 

En conclusion, pour déterminer la stabilité d’un système linéaire, il faut 
vérifier si l’équation caractéristique possède des racines à partie réelle 
positive. 

1.3.- STABILITE D’UN SYSTEME NON LINEAIRE 

Étant donné la possibilité de coexistence de plusieurs solutions, il faut 
introduire les concepts de stabilité locale et globale lors de la discussion sur 
la stabilité d’un système non linéaire. 

 

11 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



Chapitre 1 - Analyse de Stabilité dans le Contexte des Circuits Microondes  

1.3.1.- STABILITE LOCALE VERSUS STABILITE GLOBALE 

L’analyse de stabilité locale permet de prédire le comportement du 
système autour d’une solution établie qui peut être un point ou une courbe 
d’équilibre. Afin d’étudier la stabilité d’une solution, des petites 
perturbations peuvent être introduites autour de la solution obtenue et 
l’évolution du système perturbé peut être étudiée. Si le système se récupère 
de la perturbation et rentre exponentiellement vers la solution initiale, celle-
ci est localement stable. Cependant, si une petite perturbation éloigne le 
système de la solution, celle-ci est instable. Les petites perturbations sont 
toujours présentes dans les systèmes physiques sous la forme de vibrations, 
de bruit, etc. Par conséquent, pour qu’une solution soit physiquement 
observable elle doit être robuste aux petites perturbations. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Perturbation 
grande ou 

petite 

Stable Instable

           a)      b) 

Fig. 1.1. Stabilité globale. 
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        1.3.- Stabilité d’un système non linéaire 

Stable Instable 

Perturbation 
petite Perturbation 

grande 

 

 

 

 

 

 

Fig. 1.2. Stabilité locale. 

Néanmoins, la stabilité locale d’une solution n’implique pas que cette 
solution soit globalement stable si le système est non linéaire. Une 
perturbation relativement grande peut forcer le système à abandonner le 
point de fonctionnement. De plus, si le comportement du système en 
fonction des variations de ses paramètres doit être étudié, il est nécessaire de 
mener une analyse de stabilité globale en utilisant la théorie des bifurcations 
[3]. 

Cet aspect de la stabilité peut s’illustrer avec le modèle intuitif de la 
balle, de la colline et de la vallée des figures 1.1 et 1.2. Une balle dans le 
fond d’une vallée infinie (figure 1.1a) représente un système globalement 
stable. Une balle dans le pic d’une colline infinie (figure 1.1b) illustre un 
système globalement instable. Cependant, une balle dans le fond d’une 
vallée finie (figure 1.2) représente un système localement stable. Avec une 
perturbation assez grande, la balle peut être capturée par une autre vallée. 
De la même façon, une balle sur le pic d’une colline finie (figure 1.2) est un 
système localement instable. Pour l’analyse de stabilité locale il faut établir 
les conditions qui garantissent que si l’état initial du système est proche 
d’un état d’équilibre, celui-ci reste proche à l’état d’équilibre et même qu’il 
converge vers cet état d’équilibre avec le temps. 
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Dans le contexte des circuits microondes, l’analyse de stabilité locale est 
appliquée à l’état établi obtenue pour des valeurs particulaires des 
paramètres du circuit. L’analyse de stabilité globale est utilisée quand une 
certaine variation d’un ou plus paramètres du circuit est considérée. Comme 
il est indiqué dans l’introduction, les instruments les plus utilisés pour 
l’analyse et la conception des circuits microondes non linéaires sont les 
simulateurs fondés sur l’algorithme tempo-fréquentiel de balance 
harmonique. Avec cet algorithme, comme la solution transitoire n’est pas 
simulée, nous ne pouvons pas garantir que les solutions obtenues par 
balance harmonique soient stables (i.e. physiquement observables) car 
plusieurs solutions peuvent coexister en même temps. Ces solutions peuvent 
être mathématiques avec une réalité physique tout comme mathématiques 
sans réalité physique [3].  

D’ailleurs, l’absence de générateurs externes à des fréquences différentes 
de la fréquence du générateur d’entrée fait que l’algorithme de balance 
harmonique converge vers une solution triviale forcée par le générateur 
d’entrée. Par exemple, cette situation est rencontrée souvent dans les 
amplificateurs de puissance de microondes. L’amplificateur peut 
commencer à osciller en fonction d’un paramètre du circuit (niveau de 
puissance d’entrée, longueur d’une ligne de transmission, niveau de 
polarisation, etc.) et néanmoins, la solution qui donne en simulation 
l’algorithme de balance harmonique continue à être la solution périodique 
forcée par le générateur d’entrée sans composantes fréquentielles à la 
fréquence d’oscillation (autonome ou sous-harmonique).  

Ainsi, pour l’algorithme de balance harmonique il est impossible de 
détecter l’apparition éventuelle des raies fréquentielles parasites qui 
émergent dans le circuit quand il est instable et qui donnent lieu aux régimes 
quasi-périodiques ou divisés non désirés. Par conséquent, pour garantir 
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l’existence physique de la solution obtenue par balance harmonique, il est 
nécessaire de mener une analyse de stabilité locale. 

1.4.- METHODES D’ANALYSE DE STABILITE POUR DES 
CIRCUITS MICROONDES 

D’abord, nous présentons les principales méthodes formulées pour 
l’analyse de stabilité d’un régime dc et ensuite, quelques méthodes 
proposées pour l’analyse de stabilité d’un état établi périodique fort signal. 

1.4.1.- STABILITE D’UN REGIME DC 

Dans la littérature il existe une grande variété de travaux dédiés à l’étude 
de la stabilité des circuits linéaires et non linéaires en opérant en régime dc 
[4]-[25]. Dans cette partie du document les méthodes les plus utilisées et 
connues sont présentées. Quelques-unes peuvent être implémentées sur des 
outils CAO (Conception Assistée par Ordinateur) commerciaux, ce qui 
facilite leur utilisation par les concepteurs des circuits microondes.  

1.4.1.1.- METHODE DU FACTEUR K 

Originalement, Rollet [4] déduisît les conditions à satisfaire pour la 
stabilité d’amplificateurs linéaires RF de deux-portes en fonction de ses 
paramètres  [ ]Z , [ , [  ou [ ] . ]Y ]G H

Un réseau de deux-portes est inconditionnellement stable s’il n’existe 
pas de combinaison d’impédances passives de source et de charge qui 
peuvent faire osciller le circuit. Pour cela, la condition nécessaire qui doit 
être satisfaite est que la partie réelle de l’impédance ou de l’admittance 
observée à l’entrée de chaque porte reste positive pour toute terminaison 
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passive qui soit connectée à l’autre porte. Ceci peut se traduire par les 
conditions suivantes [4] : 

1)Re()Re()Re(2

2112

21122211 ≥
−

=
γγ

γγγγK          (1.11) 

0)Re( 11 ≥ 0)Re( 22 ≥γ  ; γ             

où ijγ  représente l’élément  d’une des matrices de paramètres [),( ji ]Z , 
, [  ou [ ] . [ ]Y ]G H

Les équations (1.11) constituent un ensemble de conditions nécessaires 
mais pas suffisantes pour que le réseau de deux-portes soit 
inconditionnellement stable. Pour créer un ensemble de conditions 
suffisantes il est nécessaire que les pôles du réseau de deux-portes avec des 
terminaisons idéales (le circuit sans charger) soient dans le demi-plan à 
gauche du plan complexe [4]. Cette condition additionnelle est connue 
comme condition de Rollet [5]. 

Les conditions (1.11) peuvent se récrire en fonction des paramètres de 
“Scattering” en suivant [6], ou en fonction d’un paramètre μ comme il est 
indiqué dans [7]. Le paramètre μ, en plus d’évaluer la stabilité 
inconditionnelle d’un réseau de deux-portes, permet d’estimer son degré 
d’instabilité potentielle car il peut s’interpréter géométriquement comme la 
distance minimale entre l’origine de l’abaque de Smith unitaire et la région 
d’instabilité. Cependant, le paramètre μ n’a pas réussi à supplanter le facteur 

K , qui continu à être la méthode la plus utilisée par les concepteurs des 
circuits microondes.    

Malgré l’utilisation étendue du facteur K , il y a peu de références à la 
condition de Rollet et les concepteurs des circuits microondes tendent 
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parfois à l’oublier lors de l’évaluation de la stabilité d’un circuit. Ceci 
conduit normalement à des conclusions erronées car le circuit peut avoir des 
boucles de rétroaction internes qui sont imperceptibles depuis les accès du 
réseau de deux-portes. Woods [6] montre des exemples de circuits avec une 
résistance négative qui ne vérifient pas la condition de Rollet. Platzker [8] 
montre aussi des exemples réels de circuits avec plusieurs éléments actifs 
dans lesquels l’utilisation du facteur K  conduit à des conclusions erronées. 
Ainsi, pour assurer la stabilité du circuit, il est nécessaire d’évaluer aussi la 
condition de Rollet [5]. C’est-à-dire, il est nécessaire de vérifier la stabilité 
du circuit sans charger. Pour cela, l’utilisation de méthodes alternatives est 
indispensable. 

Les instabilités en basse fréquence sont normalement associées aux 
circuits de polarisation [9]-[16]. Dans certains cas, ces instabilités ne 
peuvent pas être détectées au moyen du facteur K  depuis les accès de RF 
du réseau de deux-portes. Cependant, l’analyse du facteur K  en utilisant les 
accès de la polarisation au lieu des accès de RF permet la détection de ces 
instabilités liées aux circuits de polarisation [9], [13].   

Les amplificateurs multi-étages sont analysés habituellement en séparant 
les étages actifs en plusieurs réseaux de deux-portes en cascade pour évaluer 
la stabilité de chaque étage avec le facteur K  et la condition de Rollet. 
Toutefois, cette stratégie présente plusieurs inconvénients. D’un côté, la 
séparation des différents étages de l’amplificateur implique certaines 
approximations (e.g. les possibles rétroactions entre étages ne sont pas 
prises en compte). De plus, étant donné que les différents étages peuvent 
avoir des éléments communs comme les circuits de polarisation, il n’est pas 
simple de déterminer les limites physiques de chaque étage. D’un autre côté, 
lors de l’analyse de stabilité inconditionnelle de chaque réseau de deux-
portes au moyen de la méthode du facteur K , le comportement de ces 
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réseaux est étudié par rapport aux impédances ou admittances passives de 
source et de charge. Cependant, dans les amplificateurs multi-étages, les 
entrées et/ou sorties des réseaux inter-étage sont terminées avec des réseaux 
actifs [9]. Par conséquent, l’analyse du facteur K  n’est pas appropriée pour 
l’analyse de stabilité des amplificateurs multi-étages. 

L’analyse des circuits avec des structures de combinaison de puissance 
représente un problème additionnel. Ces circuits composés de transistors en 
parallèle peuvent présenter plusieurs modes d’oscillation. Ainsi, dans un 
circuit avec  transistors en parallèle il y a  possibles modes d’oscillation 
[17], [18] : un mode pair dans lequel les  éléments actifs oscillent en 
phase et 

n n
n

1n −  modes d’oscillation impair, dans lesquels plusieurs 
transistors oscillent en opposition de phase. Cependant, la méthode standard 
du facteur K  permet de détecter seulement le mode d’oscillation pair d’un 
circuit. Comme alternative, il est proposé dans [13] une analyse du facteur 
K  capable de détecter les oscillations à mode impair en utilisant un 
transformateur idéal qui force le mode impair d’oscillation dans le circuit.  

1.4.1.2.- STABILITE D’UN CIRCUIT CHARGE. TEST D’OSCILLATION 

Au lieu d’évaluer la stabilité inconditionnelle d’un réseau de deux-
portes, la stabilité d’un circuit peut s’analyser avec les conditions de charge 
nominales. Une stratégie possible consiste à considérer le circuit chargé 
comme un oscillateur et à vérifier si les conditions du démarrage d’une 
oscillation sont satisfaites. Dans [19]-[21] la construction d’une fonction 
circulaire est proposée à partir du diagramme de flux de signal du circuit 
complet, avec les charges externes. La fonction circulaire représente une 
fonction de transfert en boucle ouverte obtenue lors de la déconnexion 
d’une branche du circuit et elle est calculée facilement à partir des 
coefficients de réflexion. L’information sur la stabilité du système en boucle 
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fermée peut s’obtenir en appliquant le critère de Nyquist [22] à la fonction 
de transfert en boucle ouverte. 

La généralisation de la méthode du test d’oscillation aux circuits 
tributaires des multiples éléments actifs est proposée par Ohtomo [23]. La 
méthode est valable pour la détection d’oscillations à mode pair et impair et 
elle peut être appliquée à tout circuit linéaire ou aux circuits non linéaires 
avec un équivalent linéaire autour du point de polarisation. Cette méthode 
peut être implémentée sur des outils CAO commerciaux mais à cause de sa 
complexité, elle est assez laborieuse quand le circuit a plusieurs éléments 
actifs.  

Centurelli et al. [24]-[25] proposent une alternative au critère de Nyquist 
pour obtenir l’information sur la stabilité du circuit en suivant la procédure 
proposée par Ohtomo [23], à partir des définitions de la marge du gain et de 
la marge de phase. Le fait de définir des fonctions analytiques au lieu 
d’examiner les diagrammes de Nyquist, permet d’utiliser les marges de 
stabilité comme but d’optimisation dans les outils CAO utilisés pour 
synthétiser les réseaux passifs d’adaptation. Ainsi, au lieu d’analyser la 
stabilité une fois la conception finalisée, les conditions de stabilité peuvent 
être analysées lors de la phase de conception. 

1.4.1.3.- FACTEUR DE RETROACTION ET NDF 

Platzker et al. [8] ont établi l’inconvénient d’appliquer les critères de 
stabilité de Rollet [4] dans les réseaux linéaires qui ont des pôles dans le 
demi-plan de droite (DPD) du plan complexe. De plus, ces auteurs ont 
proposé une technique pour déterminer si un circuit présente des pôles dans 
le DPD avant d’appliquer le critère de stabilité de Rollet [26]. Cette 
technique est basée sur le diagramme ou lieu d’une fonction déterminante 
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normalisée ( ) du circuit dans le plan complexe et elle est une 
généralisation des travaux de Bode [27] aux circuits avec multiples éléments 
actifs. 

NDF

La fonction  est une fonction valable pour l’analyse rigoureuse de 
stabilité d’un circuit avec un nombre arbitraire d’éléments actifs et elle peut 
être obtenue avec les outils CAO commerciaux. Pour cela, il est nécessaire 
que les modèles électriques de tous les éléments actifs du circuit soient 
accessibles [28], [2], car la méthode requiert la modification des circuits 
équivalents associés à chaque élément actif. Cela suppose une limitation 
lors de la conception des circuits microondes car les fondeurs proposent 
habituellement des modèles linéaires et non linéaires dites “boite-noire” qui 
définissent le comportement des éléments actifs. Avec ces modèles “boite-
noire” le concepteur n’a pas d’accès aux nœuds internes et, par conséquent, 
cette méthode n’est pas applicable dans le contexte exposé.  

NDF

Malgré ces inconvenants, cette méthode a été appliquée à des circuits 
complexes composés d’éléments non linéaires et dont leur modèle était 
connue sous leur forme électrique éclaté [2], [26], [28]-[31].  

Par rapport aux limitations du facteur K , la fonction  peut être 
utilisée pour vérifier que chaque étage du circuit satisfait la condition de 
Rollet [4], [5]. Et si c’est le cas, l’analyse avec les charges de fermeture 
appropriées peut se réaliser rigoureusement en utilisant le facteur 

NDF

K .    
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1.4.1.4.- ANALYSE DE STABILITE A PARTIR D’UNE FONCTION DE 

TRANSFERT 

Cette technique sera utilisée tout au long de la thèse pour analyser la 
stabilité des régimes dc des circuits microondes et donc, elle va être 
expliquée plus en détail. 

Ainsi, considérons un système non linéaire autonome représenté par un 
système d’équations de variables d’état : 

 )(xfx =�      (1.12) 

où [ ]1 1, ,  ...,  T
nx x x x≡  représente le vecteur de variables d’état et ( )f  

une fonction continue et infiniment dérivable définie en  où 
 est l’espace d’états. 

nRXf →:
nRX ⊆

Parmi les solutions de (1.12), se trouvent les points fixes DCx  qui sont 
créés à partir de l’annulation de la fonction ( )f x . 

 ( )DCf x 0=       (1.13) 

Dans le contexte des circuits microondes, les solutions dc du circuit 
constituent les points d’équilibre de ce circuit (i.e. le point de repos du 
circuit). 

Si nous considérons une petite perturbation )(tξ  autour de la solution 

DCx , les variables d’état peuvent s’écrire comme : 

 ( ) .DCx x tξ= +         (1.14) 

Pour que le point fixe DCx  soit stable, la perturbation )(tξ  doit disparaitre 
dans le temps. En remplaçant l’équation (1.14) dans le système (1.12),  

 ))(()( txftx DCDC ξξ +=+ �� .       (1.15) 

Comme la perturbation est arbitrairement petite, nous pouvons développer 
))(( txf DC ξ+  en série de Taylor de premier ordre autour de DCx . 
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 )()()()( txJfxftx DCDCDC ξξ +=+ ��    (1.16) 

où )( DCxJf  est la matrice Jacobienne du système (1.12) évaluée dans la 
solution DCx . 
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 (1.17) 

 

Comme DCx  est solution de (1.12), le système perturbé est régi par le 
système linéaire suivant : 

 ( ) ( ) ( ) .DCt Jf x tξ =� ξ     (1.18) 

Autour du point d’équilibre DCx , le système non linéaire (1.12) peut 
s’approximer au moyen de la linéarisation de ce système autour d’un point 
fixe. À partir du théorème de Hartman-Grobman [32] nous déduisons que 
les propriétés qualitatives des systèmes non linéaires autour d’un point 
d’équilibre sont déterminées par la linéarisation du système autour de ce 
point. De cette façon, les conclusions sur la stabilité de la linéarisation 
autour d’un point fixe sont valables pour déterminer la stabilité locale du 
système non linéaire. 

La condition qui doit s’accomplir pour que la solution DCx  soit 
localement stable, c’est-à-dire, physiquement observable, est que la 
perturbation )(tξ  tend à zéro quand ∞→t . En utilisant la théorie des 
systèmes linéaires présentée dans la section 1.2.1 nous déduisons que, 
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‐ Le point d’équilibre DCx  sera asymptotiquement localement 
stable si toutes les valeurs propres iλ  de la matrice )( DCxJf  ont 
une partie réelle négative. 

‐ Le point d’équilibre DCx  sera instable si au moins une valeur 
propre iλ  de la matrice )( DCxJf  a une partie réelle positive. 

Les valeurs propres de la matrice Jacobienne sont les racines de 
l’équation caractéristique : 

 [ ]det ( ) 0 .DCI Jf xλ − =     (1.19) 

Ainsi, si les valeurs propres de la linéarisation autour du point 
d’équilibre sont calculées, il se déduit la stabilité locale du point d’équilibre 

DCx  du système non linéaire de l’équation (1.12). De même, ces valeurs 
propres peuvent être obtenues si le système est décrit au moyen d’une 
fonction de transfert. Ainsi, afin d’exprimer cette formalisme au moyen des 
fonctions de transfert, on introduit dans le système des entrées u  
arbitrairement petites de façon que la linéarisation de l’équation (1.18) soit 
encore valable. La sortie y  du système est composée par des combinaisons 
linéaires de variables d’état. Ainsi, le système (1.18) peut se récrire comme : 

( )  ( )  
 ( )

t A t B
y C t
ξ ξ

ξ
= +

=

u�

]

    (1.20) 

Alors, on peut définir une matrice [  des fonctions de transfert : ijH

 ( ) [ ] ( )ijY s H U s=     (1.21) 

où ( )Y s  et ( )U s  sont respectivement la transformée de Laplace du vecteur 
de sorties et du vecteur d’entrées. 
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Toutes les  ont le même dénominateur ijH det[ ]I Aλ − . Ainsi, sauf 
compensations pôle-zéro, toute l’information sur la stabilité du circuit non 
linéaire autour de la solution dc est contenue dans les pôles de chaque . 
Les pôles de chaque  sont effectivement les valeurs propres de la 
matrice Jacobienne du circuit évaluée dans la solution dc et ils déterminent 
la stabilité de cette solution. En particulière, en considérant une seule entrée 

ijH

ijH

u u=  et une seule sortie y y=  dans le système, la fonction de transfert 
 associée contient, sauf compensations pôle-zéro, toute l’information 

sur la stabilité du point de repos. 
( )H s

 
( )( )
( )

Y sH s
U s

=         (1.22) 

L’obtention pratique de cette fonction de transfert dans les circuits 
microondes en utilisant les simulateurs CAO commerciaux sera expliquée 
en détail dans le deuxième chapitre de cette thèse. De plus, l’origine et les 
implications des compensations pôle-zéro seront expliquées aussi dans le 
deuxième chapitre. 

1.4.2.- STABILITE D’UN REGIME PERIODIQUE FORT SIGNAL 

Les simulateurs commerciaux de balance harmonique offrent 
actuellement différentes méthodes pour analyser la stabilité du circuit autour 
d’une solution dc, c’est-à-dire, en l’absence du signal d’entrée de RF. 
Cependant, la plupart de ces simulateurs n’ont pas des outils intégrés pour 
l’analyse de stabilité d’un circuit autour d’un état établi périodique fort 
signal. Différents apports applicables aux circuits microondes ont été 
développés [2], [28]-[29], [33]-[48], pour compenser l’absence d’une 
analyse de stabilité des régimes périodiques fort signal dans la plupart des 
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outils commerciaux CAO de balance harmonique utilisés pour les 
concepteurs des circuits microondes (ADS, Microwave Office, Ansoft 
Designer, etc.). 

Dans ce chapitre les contributions les plus significatives seront 
présentées : 

D’une part, nous considérerons les méthodes fondées sur l’application du 
critère de Nyquist au déterminant caractéristique du système perturbé. Pour 
rappel, ces méthodes ont besoin de réaliser un tracé du déterminant 
caractéristique en fonction de la fréquence. Dans les outils CAO 
commerciaux le déterminant caractéristique n’est pas accessible à 
l’utilisateur et, par conséquent, ce type de stratégie ne peut pas être 
implémenté directement sur un outil CAO commercial.  

D’autre part, nous présenterons la méthode du  non linéaire qui peut 
être implémentée dans les outils CAO commerciaux.  

NDF

Et finalement, la méthode d’analyse de stabilité des régimes périodiques fort 
signal mise en pratique tout au long de ce manuscrit sera expliquée en 
détail. 

1.4.2.1.- APPLICATION DU CRITERE DE NYQUIST AU 

DETERMINANT CARACTERISTIQUE DU SYSTEME 

PERTURBE 

Rizzoli et al. [33] proposent une méthode numérique pour l’analyse de 
stabilité des régimes périodiques fort signal des circuits microondes non 
linéaires. C’est une méthode générale et rigoureuse qui consiste à calculer 
par balance harmonique le déterminant d’une matrice qui est obtenue lors de 
l’introduction des petites perturbations autour de l’état établi périodique fort 
signal du circuit. Cette matrice contient l’information sur la dynamique de 
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toutes les variables du circuit linéarisé et son déterminant n’a pas des pôles 
dans le DPD du plan complexe.   

La linéarisation du circuit est menée analytiquement en introduisant des 
petites perturbations périodiques sous la forme :  

      ( j te )σ ω+      (1.23) 

où 0σ >  et ω  n’est pas rapportée harmoniquement avec la fréquence 
fondamentale 0ω  de la solution périodique. 

La matrice obtenue par balance harmonique pour le système perturbé est 
connue comme matrice caractéristique du système perturbé. Cette matrice 
est de dimension infinie, mais, en prenant  harmoniques dans la 
représentation de la solution périodique, la matrice résultante est d’ordre 

NH

)12()12( +×+ NHnNHn  où  est le nombre de variables d’état. Le 
déterminant 

n
( )jσ ωΔ +  de cette matrice est connu comme le déterminant 

caractéristique. La stabilité de l’état établi périodique est donnée par les 
zéros de l’équation caractéristique, 

   ( )j 0 .σ ωΔ + =          (1.24) 

Cependant, il n’est pas indispensable de résoudre l’équation 
caractéristique pour évaluer la stabilité. Dans [33], la stabilité de l’état établi 
périodique est déterminée en appliquant une analyse rigoureuse de Nyquist 
[22] au déterminant caractéristique ( )jσ ωΔ + . Ce déterminant possède des 
caractéristiques de symétrie et de périodicité qui simplifient l’analyse [33].  

Dans [43], Suárez et al. généralisent la méthode formulée par Rizzoli et 
al. [33] à l’analyse de stabilité des solutions quasi-périodiques obtenues par 
balance harmonique à l’aide de sondes de mesure [40]. Cette méthode 
permet de prédire l’apparition d’une deuxième fréquence autonome dans un 
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régime quasi-périodique. Dans [43], l’état établi quasi-périodique est 
perturbé avec une fréquence complexe qui n’est pas rapportée 
harmoniquement avec les deux fréquences fondamentales indépendantes du 
régime quasi-périodique. De même que dans [33], comme la perturbation 
est petite, le circuit non linéaire peut se linéariser autour de la solution 
établie quasi-périodique pour appliquer le critère de Nyquist [22] au 
déterminant caractéristique du système perturbé. 

L’inconvénient de la méthode est qu’elle ne peut pas être implémentée 
dans les outils CAO commerciaux car le calcul du déterminant requiert 
l’accès au cœur de l’outil CAO de balance harmonique. De plus, le coût de 
calcul est très élevé et, dans un système complexe, il peut y avoir des 
problèmes de précision numérique à cause de l’ordre élevé des matrices 
internes et à cause de la valeur numérique très élevée que prend 
habituellement le déterminant. Cependant, cette méthode a été appliquée 
avec succès dans l’analyse de stabilité de différents circuits microondes 
[39]-[42].  

1.4.2.2.- NDF NON LINEAIRE 

Comme le déterminant caractéristique du système perturbé n’est pas 
disponible dans les outils CAO commerciaux de balance harmonique, les 
méthodes précédentes ne peuvent pas être implémentées dans ces outils. 
Pour compenser l’absence d’une analyse de stabilité dans la plupart des 
simulateurs commerciaux de balance harmonique, la méthode de la fonction 
déterminante normalisée ( ) non linéaire est proposée par Mons et al. 
[28], [29]. Ces auteurs proposent une généralisation pour l’analyse de 
stabilité fort signal de la méthode formulée par Platzker et al. [26] pour 
l’analyse des régimes d’opération dc. 

NDF
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La méthode est fondée sur le concept de retour de niveau quand le circuit 
est soumis simultanément à un fort signal à une fréquence déterminée 0ω  et 
à un signal de perturbation j te Ω  dont la fréquence est variée dans une bande 
déterminée. Le formalisme proposé pour les systèmes linéaires peut 
s’étendre à l’analyse de stabilité des régimes périodiques fort signal en 
utilisant le principe des matrices de conversion [49], [50]. Cela permet de 
définir un système d’équations linéaires qui mettent en relation les 
différentes bandes de fréquence de la perturbation. 

En définitif, la méthode proposée par Mons et al. [28], [29] est complète 
et totalement rigoureuse car la fonction  obtenue au moyen d’une 
analyse nodale n’a pas des pôles dans le DPD, et elle contient toute 
l’information sur la dynamique du circuit linéarisé autour de l’état établi fort 
signal. L’application rigoureuse du critère de Nyquist est par conséquent 
garantie [22]. Néanmoins, la méthode présente quelques inconvénients. 
D’un côté, la manipulation des modèles de toutes les non-linéarités du 
circuit et d’un autre côté, les possibles problèmes de précision numérique. 

NDF

D’ailleurs, dans [44]-[45], il est présenté une simplification de la 
méthode  non linéaire qui permet d’analyser la stabilité en réduisant 
notamment autant le temps d’analyse comme la difficulté d’implémentation.  

NDF

1.4.2.3.- ANALYSE DE STABILITE A PARTIR D’UNE FONCTION DE 

TRANSFERT 

Ce paragraphe présente la technique d’analyse de stabilité des régimes 
périodiques fort signal qui est utilisée dans ce document. Elle sera par 
conséquent présentée en détail. 

La stabilité d’un régime périodique est donnée par les multiplicateurs de 
Floquet de la matrice Jacobienne périodique du système [2]. Ces 
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multiplicateurs de Floquet peuvent s’extraire de la fonction de transfert 
PLTV (Periodic Linear Time-Varying) obtenue à partir de la linéarisation 
du système autour de sa solution périodique. 

Considérons le système non linéaire décrit par les équations 
d’état suivantes : 

0( , , )x f x u t=�         (1.25) 

où ( )x t  est le vecteur d’état,  les entrées externes et 0 ( )u t ( )f  une fonction 
non linéaire. Désignons maintenant par 0( )x t  une solution périodique de 
(1.25) avec une période  et par T ( )tξ  une perturbation de petit signal 
autour de 0( )x t . La linéarisation de la dynamique du système autour de la 
solution périodique est donnée par le système PLTV suivante : 

( ) ( ) ( )  ( )t G t t B u tξ ξ= +�

( ) ( )y t C tξ=
    (1.26) 

où [ ]0( ) ( ( ))G t Jf x t=  est la matrice Jacobienne évaluée tout au long de la 
solution périodique. 

Pour obtenir une représentation entrée-sortie du système linéarisé, un 
vecteur d’entrées de petit signal  est introduit en (1.26). Comme sortie 

 du système, une combinaison linéaire de variables d’état a été 
considérée. Il est important de souligner que  est périodique avec la 
même période T  et que 

( )u t
( )y t

( )G t
B  et C  sont des matrices constantes de 

dimensions appropriées. 

 

 

29 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



Chapitre 1 - Analyse de Stabilité dans le Contexte des Circuits Microondes  

Suivant la théorie MPDE (Multirate Partial Differential Equation) dans 
[52], le système PLTV (1.26) peut être récrit : 

1 2 1 2( , ) ( , ) ( ) ( , )  ( )t t t t G t t t B u tξ ξ
ξ

∂ ∂
+ = +1 1 2 2

1 2

1 2 1 2( , ) ( , ), ( ) ( , )  .

t t

y t t C t t y t y t tξ

∂ ∂

= =
          (1.27) 

L’échelle de temps  est associée à la réponse périodique et l’échelle de 
temps  est associée au comportement de petit signal généré par le vecteur 
d’entrées de petit signal. Maintenant, si la transformée de Laplace de (1.27) 
par rapport à  est réalisée, le système (1.28) est obtenue. 

1t

2t

2t

1( , ) ( , ) ( ) ( , )  ( )t s
1 1 1

1

1 1( , ) ( , )

s t s G t t s B U sξ ξ ξ∂
+ = +

t

Y t s C t sξ

∂

=
        (1.28) 

La fonction de transfert du système PLTV en (1.26) peut s’exprimer 
comme : 

1
1( ,s)  ( , )

( ) 1
( , )Y t sH t C W

U s
= = t s             (1.29) 

où  
1

1

−
⎡ ⎤⎛ ⎞∂

1
1

( , ) ( )  .W t s s I G t B
t

= + −⎢ ⎥⎜ ⎟∂⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
   (1.30) 

On peut assumer que  et conséquemment 1( , )W t s 1( ,s)H t  sont 
périodiques en  avec une période 1t 02 /T = π ω . Par conséquent, les 
développements de Fourier suivants peuvent être considérés : 

0 1
1( ) jk t

k
k

G t G e ω

=−∞

= ∑
∞

    (1.31) 
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0 1
1( , ) ( ) jk t

k
k

W t s W s e ω
∞

=−∞

= ∑ (1.32) 

0 1
1( , ) ( )  .jk t

k
k

H t s H s e ω
∞

=−∞

= ∑     (1.33) 

Il est important de souligner que pour un système SISO (Single-Input, 
Single-Output),  et ses composants harmoniques 1( , )H t s ( )kH s  sont des 
fonctions scalaires. Pour le cas MIMO (Multiple-Input, Multiple-Output), 
elles sont matrices de dimensions appropriées.  

Si les développements de Fourier de  et de  sont 
introduites dans l’équation (1.30), l’équation (1.34) peut être obtenue. 

1( , )W t s 1( )G t

0 1 0 1

1

( )  jk t jk t
k k

k k

s I G e W s e B
t

ω ω

=−∞ =−∞

+ − =⎢ ⎥⎜ ⎟∂⎝ ⎠⎣ ⎦
∑ ∑

∞ ∞⎡ ⎤⎛ ⎞∂

 

     (1.34) 

ou bien : 

( ) 0 1
0 ( ) ( )  .jk t

k k i i
k i

jk s W s G W s e Bωω −
=−∞ =−∞

+ − =⎢ ⎥
⎣ ⎦

∑ ∑
∞ ∞⎡ ⎤

        (1.35) 

Cette équation représente un système linéaire dont les inconnues sont les 
composantes harmoniques . Si nous indiquons : ( )kW s

 

( )

0

0 0

1 0 1

( ) ( ) ( )

0 0 0 0

( ) , ( ) , , ( ) ,
( , , , , )

TT T T
N N

TT

n n n n n n

W W s W s W s

B B

M s diag s j I sI s j I
toeplitz G G G

ω ω

−

× × ×

−

⎡ ⎤= ⎣ ⎦

⎡ ⎤= ⎣ ⎦
= − +

−

" " " "

" "

" "
" "

(1.36) 
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le système (1.35) peut s’exprimer comme:  

( ) ( )  .M s W s B=         (1.37) 

Le déterminant de la matrice infinie ( )M s  a infini zéros du type : 

0 1, ,  ; , ,i jk i n kλ ω± = = −∞… … ∞      (1.38) 

aussi connues comme exposants de Floquet [53]. Les multiplicateurs de 
Floquet correspondants sont : 

0( ) 1   .i jk T
im e i nλ ω±= = …      (1.39) 

La solution de ( )W s  est 1( )M s B− . Par conséquent, tous les éléments 
du composant harmonique  ont le même dénominateur : ( )kW s det( ( ))M s . 
En utilisant (1.29), les composants harmoniques  de la fonction de 
transfert 

(s)kH

1( ,s)H t  peuvent être obtenus de la manière suivante : 

( ) ( ) .k kH s CW s=        (1.40) 

Ainsi, sauf compensations pôle-zéro exactes, toutes les  
contiennent toute l’information sur la stabilité du système PLTV. 
L’obtention pratique de ces fonctions de transfert dans les circuits 
microondes en utilisant les simulateurs CAO commerciaux sera expliquée 
en détail dans le deuxième chapitre de cette thèse.  

(s)kH
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1.5.- CONCLUSIONS 

Dans ce premier chapitre l’importance de l’analyse de stabilité locale 
dans le contexte de la simulation des circuits microondes avec l’algorithme 
de balance harmonique à été présentée. 

De même, les méthodes et techniques les plus utilisées pour l’analyse de 
stabilité des solutions du point de repos et des régimes périodiques fort 
signal dans les circuits microondes ont été décrites. La plupart des 
simulateurs commerciaux offrent des outils plus ou moins efficaces pour 
l’analyse de stabilité des solutions en régime statique. Cependant, les 
simulateurs les plus utilisés par les concepteurs des circuits microondes 
n’ont pas d’outils d’analyse de stabilité des solutions obtenues par balance 
harmonique. Dans ce chapitre, les différentes solutions proposées dans la 
littérature ont été exposées. 

D’un côté, nous avons à notre disposition des méthodes rigoureuses dont 
la limitation importante est leur complexité de mise en œuvre. 
Effectivement, quelques méthodes ont besoin d’accéder au déterminant 
caractéristique du système et ainsi, elles ne peuvent pas être implémentées 
dans les outils CAO commerciaux qui n’ont pas d’accès au déterminant 
caractéristique. Dans ce contexte, la méthode du  non linéaire permet 
d’être implémentée par l’utilisateur dans tout simulateur commercial de 
balance harmonique. Cependant, cette méthode requiert l’ouverture d’une 
boucle de rétroaction pour chaque non-linéarité du circuit. Ainsi, 
l’application de la méthode du  aux circuits avec multiples éléments 
actifs est une tâche complexe. De plus, elle n’est pas applicable quand les 
modèles des dispositifs du circuit sont de type “boite-noire”, parce qu’il est 
nécessaire d’accéder aux non-linéarités du circuit pour les modifier. 

NDF

NDF
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D’un autre côté, la méthode d’analyse de stabilité qui est utilisée dans 
nos travaux revêt l’avantage de conserver un socle théorique rigoureux, tout 
en alliant une mise en œuvre aisée dans le contexte de la simulation 
numérique via les logiciels commerciaux. 
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Chapitre 2 - Sources de Courant/Tension pour l’Analyse de Stabilité par Identification Pôle-Zéro  

2.1.- INTRODUCTION 

L’analyse de stabilité des circuits microondes en régime linéaire et non 
linéaire repose dans ce document sur l’application des techniques 
d’identification pôle-zéro [1]. Cette analyse consiste à obtenir une fonction 
de transfert SISO (Single-Input, Single-Output) associée à la linéarisation 
du circuit autour de ses conditions de repos (régime dc) ou de fort signal. 
Cette fonction de transfert est obtenue en appliquant des algorithmes 
d’identification pôle-zéro à une réponse fréquentielle simulée du circuit 
préalablement linéarisé autour de son point de fonctionnement.  

Comme il est montré tout au long de ce deuxième chapitre, cette 
méthode d’analyse est effectuée en deux étapes.  

La première étape comporte l’obtention d’une réponse fréquentielle du 
circuit qui contient l’information de la stabilité de l’état établi à analyser. 
Pour cela, une analyse linéaire permettra d’obtenir la réponse fréquentielle 
désirée autour du point de repos imposé au circuit. De même, une 
simulation par l’algorithme de la balance harmonique en mode mélangeur 
est réalisée pour analyser le circuit excité par un signal de forte amplitude.  
La deuxième étape consiste à obtenir une fonction de transfert SISO par 
identification de systèmes linéaires dans le domaine fréquentiel, afin 
d’extraire l’information relative à la stabilité. Dans ce contexte, pour obtenir 
cette fonction de transfert, un outil a été développé dans [2] basé sur le 
logiciel de calcul numérique Scilab [3]. Une interface homme machine a été 
ajoutée afin de simplifier la mise en œuvre de la méthodologie d’analyse. 

La stratégie habituelle pour mener à terme l’analyse de stabilité consiste 
à utiliser une source de courant de petit signal en parallèle comme entrée du 
système [1], [3]-[17]. La sortie du système est la tension générée dans le 
nœud d’insertion de la source de courant. Dans ce chapitre, cette technique 
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        2.2.- Analyse de stabilité avec source de courant 

sera expliquée en détail et les concepts de sensibilité dans la détection et des 
quasi-compensations pôle-zéro seront introduits. Son origine ainsi que ses 
implications dans la sensibilité de l’analyse de stabilité seront aussi 
montrées. Enfin, une analyse de stabilité alternative avec une source de 
tension sera introduite pour améliorer la sensibilité de l’analyse de stabilité. 

La combinaison de ces analyses sera intégrée dans une nouvelle sonde 
duale courant-tension (I-V) et son utilité sera illustrée par différents 
exemples : un amplificateur HBT MMIC en bande X et un amplificateur 
FET de moyenne puissance en bande L. 

2.2.- ANALYSE DE STABILITE AVEC SOURCE DE COURANT 

Les techniques fondées sur l’identification pôle-zéro sont de plus en plus 
utilisées par différents auteurs pour déterminer et pour évaluer la stabilité 
des circuits microondes en régime linéaire tout comme dans leur régime fort 
signal [5]-[17]. Ces techniques sont fondées sur l’analyse d’une fonction de 
transfert SISO identifiée à partir d’une réponse fréquentielle du circuit 
linéarisé autour d’un état établi déterminé comme expliqué dans le chapitre 
précédent. 

Pour mettre en œuvre cette analyse deux étapes sont nécessaires : 

1- L’obtention de la réponse fréquentielle du circuit linéarisé autour 
de ses conditions d’opération. 

2- L’application ultérieure des techniques d’identification numérique 
à la réponse fréquentielle pour obtenir une fonction de transfert 
SISO. 
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2.2.1.- OBTENTION DE LA REPONSE FREQUENTIELLE  

L’obtention d’une réponse fréquentielle associée au circuit linéarisé 
autour d’un état établi nécessite l’injection au nœud d’analyse souhaité sur 
le circuit, d’un petit signal qui a pour particularité de ne pas modifier le 
régime d’excitation principal. De manière habituelle, une source de courant 
sinusoïdale de petit signal est introduite dans le circuit pour obtenir la 
réponse fréquentielle requise (Fig. 2.1). Cette source est insérée en parallèle 
dans un nœud  du circuit et ainsi, elle a seulement une influence à sa 
fréquence d’opération. Alors, l’entrée du système est directement 
l’amplitude de la source de courant 

n

(ini j )ω . Comme indiqué dans [4], le 
plus facile est de choisir comme signal de sortie la tension (outv j )ω  générée 
dans le nœud d’insertion de la source de courant. En théorie, la tension de 
tous les nœuds (sauf les nœuds de masse) peut être utilisée comme sortie. 

 

( )outv s

( )nZ s

( )ini s

n

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.1. Schéma général d’un circuit électrique avec une source de courant de petit signal 

connectée en parallèle à un nœud arbitraire . n
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En effet, la réponse fréquentielle du système linéarisé de la figure 2.1 est 
l’impédance ( )nZ jω  vue par la source de courant de tout le circuit au nœud 

 : n

( )( )  .                                    (2.1)
( )

n out

in

v jZ j
i j

ω
ω =

ω
 

Comme montrent les sections 2.2.3 et 2.2.4 de ce chapitre, selon le 
régime d’opération du circuit, soit dc soit périodique fort signal, le 
processus d’obtention de la réponse fréquentielle (2.1) est différent. 

2.2.2.- FONCTION DE TRANSFERT SISO PAR IDENTIFICATION DE 

SYSTEMES LINEAIRES DANS LE DOMAINE 

FREQUENTIELLE 

La deuxième étape de l’analyse de stabilité consiste à obtenir une 
fonction de transfert SISO, ( )nZ s , à partir de la réponse fréquentielle du 
circuit (n )Z jω  obtenue dans la section 2.2.1. Pour cela, l’utilisation des 
techniques d’identification de systèmes est proposée [1], [18] de sorte 
qu’une fois l’identification est menée à terme, un quotient de polynômes est 
obtenu sous la forme : 

Identification 1

1

( )
( ) ( )                      (2.2)

( )

n
i

n n i
N

i
i

s z
Z j Z s

s p
ω =

=

−
⎯⎯⎯⎯⎯→ =

−

∏

∏

M

 

 

où  sont les zéros de la fonction de transfert obtenue dans le nœud n et 
 les pôles de 

n
iz

ip ( )nZ s . Ainsi, comme il est expliqué dans le chapitre 
précédent, l’information sur la stabilité se trouve dans le dénominateur de 
cette fonction de transfert, de sorte que l’existence de pôles à partie réelle 
positive indique que l’état établi analysé n’est pas observable et, par 
conséquent, il est instable. En particulier, la présence d’une couple de pôles 
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complexes conjugués à partie réelle positive prédit le démarrage d’une 
oscillation d’amplitude croissante à une fréquence autonome af . La 
fréquence de démarrage de l’oscillation est déterminée par la partie 
imaginaire des pôles instables.  

Dans ce contexte, il est important de souligner que, comme le système 
est linéaire ou linéarisé autour d’un état établi déterminé, toutes les variables 
d’état du système partagent la même dynamique [19]. Ainsi, les fonctions 
de transfert entrée-sortie obtenues dans tous les nœuds du circuit devraient 
avoir le même dénominateur, c'est-à-dire, la même information sur la 
stabilité du circuit sauf compensations exactes pôle-zéro [20]-[21]. 
Cependant, les zéros de chaque fonction de transfert ( )nZ s  peuvent être 
différents selon le nœud d’analyse [19].  

Pour obtenir la fonction de transfert SISO désirée, un outil a été 
développé dans [2], basé sur le logiciel Scilab [3]. Cet outil est capable de 
faire une identification pôle-zéro des réponses fréquentielles. De plus, il est 
adapté pour l’analyse de stabilité des circuits microondes en régime 
d’opération dc et fort signal. Les possibilités de l’outil sont nombreuses [2], 
[5] et son utilité a été démontrée et validée dans plusieurs travaux [6]-[17]. 
Le logiciel STAN (STability ANalysis) a été développé dans le cadre d’un 
projet R&T de l’Agence Spatiale Française CNES en collaboration avec 
l’Université du Pays Basque UPV/EHU.  

Enfin, les derniers travaux sur cet outil ont rendu possible 
l’automatisation du processus d’identification [23]. Concrètement, cette 
fonctionnalité permet d’automatiser la vérification de la qualité de 
l’identification et s’avère indispensable pour l’utilisation de STAN lors d’un 
flot de conception. Un avantage supplémentaire offert par cette 
fonctionnalité est la possibilité de mener des analyses multi-paramètres.  
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        2.2.- Analyse de stabilité avec source de courant 

2.2.3.- ANALYSE DE STABILITE D’UNE SOLUTION DC 

Comme il est introduit au début du paragraphe, l’analyse de stabilité 
fondée sur l’identification pôle-zéro nécessite deux étapes : Obtention d’une 
réponse fréquentielle et d’une fonction de transfert SISO par identification 
des systèmes. Pour obtenir la réponse fréquentielle du circuit requise pour 
analyser la stabilité d’une solution dc, il suffit de connecter une source de 
courant sinusoïdale de petit signal  dans un nœud  arbitraire du circuit 
polarisé dans son état de repos (Fig. 2.2). 

ini n

 

 

 

 

 

 

 

   

 

50Ω 50Ω 

( )out

n

( )nZ

Fig. 2.2. Analyse de stabilité d’une solution dc avec la source de courant connectée à un 

nœud arbitraire . n

La réponse fréquentielle est obtenue en exécutant une analyse linéaire 
(i.e. de type AC), pour calculer l’impédance vue par la source de courant à 
sa fréquence d’opération sf . 

( )( )                                   (2.3)
( )

n out s
s

in s

v jZ j
i j

ω
ω =

ω
 

v s

s

( )ini s
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En effet, l’entrée de petit signal n’altère pas l’état du circuit de sorte que 
la réponse fréquentielle obtenue correspond donc au circuit linéarisé autour 
de la solution statique. En pratique, pour l’analyse de stabilité d’un régime 
dc, la réponse fréquentielle doit être obtenue en toute la bande de fréquences 
dans laquelle les dispositifs actifs présentent du gain. 

Une fois la réponse fréquentielle (n )sZ jω  obtenue, la fonction de 
transfert associé ( )nZ s  peut se calculer comme indiqué dans la section 
2.2.2. Dans ce cas, les pôles de ( )nZ s  sont les racines de l’équation 
caractéristique du système  décrit en (1.22) du premier chapitre. ( )H s

2.2.4.- ANALYSE DE STABILITE D’UN REGIME PERIODIQUE FORT 

SIGNAL 

Premièrement, considérons un circuit qui fonctionne dans un régime 
périodique fort signal forcé par un générateur d’entrée à la fréquence 
fondamentale 0f  (Fig. 2.3). Sous ces conditions d’opération fort signal, une 
source de courant  de petit signal à la fréquence ini sf  est insérée en 
parallèle dans un nœud  arbitraire du circuit. n

 

 

50 Ω 
0p f,e

( )outv s

( )nZ s

( )ini s

n 

 

 

 

Fig. 2.3. Analyse de stabilité d’un régime périodique fort signal avec la source de courant 

connectée à un nœud arbitraire . n
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        2.2.- Analyse de stabilité avec source de courant 

Cette source de petit signal représente l’entrée d’un système PLTV 
(Periodic Linear Time Variant) SISO, et elle possède seulement une 
composante fréquentielle à sf . Toutefois, la tension  générée dans le 
nœud  à la sortie du système PLTV possède des composantes 
fréquentielles à : 

outv
n

0        ,...0,...,                        (2.4)snf f n NH NH± = −  

étant  le nombre d’harmoniques significatives de la fréquence 
fondamentale 

2k NH= 1+

0f . Par conséquent,  réponses fréquentielles peuvent être 
obtenues (2.5). Chaque réponse fréquentielle 

k
(n

k )Z jω  est un quotient entre 
une des composantes fréquentielles du signal de sortie (outv j )ω  et le signal 
d’entrée (in si j )ω . Par exemple, la figure 2.4 illustre cette relation entrée-
sortie pour chaque (n

k )Z jω  avec . 1 1k− ≤ ≤

 

 

     

 

 

 

 

 

 

 

…
ω

sω
ω

sω 0 sω − ω 0 sω + ω

*
1 ( )nZ j− ω

0 ( )n
sZ jω 1 ( )nZ jω

( )in si jω ( )outv jω

0ω

 

Fig. 2.4. Réponses fréquentielles (n
k )Z jω  avec 1 k− ≤ ≤ 1 . 
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Ces réponses fréquentielles (n
k )Z jω  peuvent être obtenues à partir d’une 

seule analyse en balance harmonique à mode mélangeur et en balayant la 
fréquence sf  de la source de courant (in si j )ω . Dans cette analyse, le signal 
de RF du générateur d’entrée joue le rôle d’OL (Oscillateur Local) et 
l’entrée de courant de petit signal joue le rôle de signal de RF.  

L’analyse en mode mélangeur est fondée sur le formalisme de la matrice 
de conversion [24]-[25]. Dans cette analyse, la réponse fort signal est 
calculée en premier lieu avec une analyse en balance harmonique sans 
prendre en compte la source de courant de petit signal . Autour de la 
solution périodique se fait une linéarisation au moyen de l’application de 
l’algorithme de la matrice de conversion pour obtenir un système PLTV. 
Finalement, l’excitation de courant de petit signal est appliquée à ce système 
PLTV pour calculer la réponse complète du circuit. Cette deuxième analyse 
est linéaire. Comme il est démontré dans le premier chapitre, sauf 
compensations pôle-zéro exactes [20]-[21] les réponses fréquentielles 

ini

(n
k )Z jω  peuvent être obtenues dans n’importe quel nœud n  du circuit, car 

toutes les (n
k )Z jω  partagent la même équation caractéristique, c’est-à-dire, 

la même information sur la stabilité. 

0
( )( )

( )
n out s

s
in s

vZ j
i

ω
ω =

ω
 

. 

. 

. 

0( )n out sv
1 ( )                             (2.5)

( )in s

Z j
i
ω + ω

ω =
ω

 

* *0( )( ) [ ]n out svZ j1 ( )in si−

ω − ω
ω =

ω
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Une fois les réponses fréquentielles (n
k )Z jω  sont obtenues, les fonctions 

de transfert associées ( )n
kZ s  peuvent être calculées comme indiqué dans le 

paragraphe 2.2.2. Dans ce cas, les pôles de ( )n
kZ s  sont les exposants de 

Floquet [26]-[29] du système  décrit en (1.40) du premier chapitre. 
Ces exposants déterminent la stabilité de l’état fort signal du circuit et ils 
sont répétés périodiquement dans la réponse fréquentielle. Par conséquent, 
pour l’analyse de stabilité d’une solution périodique il suffit d’obtenir la 
réponse fréquentielle du circuit dans la moitié d’une période 

( )kH s

0f , c'est-à-dire 
entre 1 0sf Hz= + Δ  et 2 0 / 2sf f H= + Δ z

)

. 

Les réponses fréquentielles (n
kZ jω  peuvent être obtenues aussi à partir 

d’une analyse en balance harmonique à deux tonnes. Dans ce type 
d’analyse, l’entrée  doit être de petite amplitude pour ne pas perturber 
l’état établi analysé. Comme l’amplitude du signal d’entrée est petite il 
suffit d’utiliser un harmonique de  (

ini

ini 1m = ). Donc, l’entrée peut avoir une 
seule composante fréquentielle. 

Quant à la sortie , elle a des composants fréquentiels à : outv

0       ,...0,...,  ;  1               (2.6)snf mf n NH NH m± = − =  

Pour conclure, l’analyse en mode mélangeur basée sur le formalisme de 
la matrice de conversion est plus efficace en termes de précision et de temps 
de simulation. De plus, l’avantage d’utiliser une analyse en mode mélangeur 
au lieu d’une analyse en mode deux tonnes est que l’état établi fort signal 
n’est pas tributaire de l’amplitude du courant . ini
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2.3.- SENSIBILITE DE L’ANALYSE DE STABILITE POLE-
ZERO 

L’identification d’une réponse fréquentielle (n )sZ jω  donne un quotient 
de deux polynômes, étant les racines du numérateur les zéros du système 

( )nZ s  et les racines du dénominateur les pôles de ( )nZ s . Dans certaines 
situations il existe la possibilité de que les zéros du système soient très 
proches des pôles. Cette situation est appelée une quasi-compensation pôle-
zéro [20]. 

Dans cette partie du document, les implications des quasi-compensations 
pôle-zéro en termes de sensibilité seront montrées et leur origine sera 
discutée au moyen d’un exemple illustratif : un circuit résonateur RLC série 
idéal.  

2.3.1.- EFFET DES POLES ET DES ZEROS COMPLEXES CONJUGUES 

SUR UNE REPONSE FREQUENTIELLE 

Pour analyser les implications des quasi-compensations pôle-zéro en 
termes de sensibilité il faut d’abord connaitre l’effet des pôles et des zéros 
sur une réponse fréquentielle. 

A) Effet des pôles complexes conjugués sur une réponse fréquentielle 

Considérons tout d’abord, le système  de deuxième ordre suivant : ( )G s

2

2 2( )  .                            (2.7)
2

n

n n

KG s
s s

ω
=

+ δω + ω
 

Le système  de l’équation (2.7) possède deux pôles complexes 
conjugués b

( )G s
aj±  de coefficients  et  définis par : a b
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21

       .

d n

n

a

b

≡ ω = ω − δ

= −δω
 (2.8)

Par conséquent, le système  sera stable (Fig. 2.5a) ou instable (Fig. 
2.5b) selon le coefficient d’amortissement 

( )G s
δ  (positif ou négatif). 

0δ >

a

b real

imag

a−

0δ <

a

b real

imag

a−

0δ >

a

b real

imag

a−

0δ <

a

b real

imag

a−

 

 

 

 

 

 

 

   a)       b) 

Fig. 2.5. Représentation pôle-zéro du système  : a) stable avec ( )G s δ > 0  (i.e. ) et 

b) instable avec 

0b <

δ < 0  (i.e. ). 0b >

La figure 2.6 montre la réponse fréquentielle du système  stable de 
la figure 2.5a, c'est-à-dire, avec  (i.e. 

( )G s
0δ > 0b < ). 

L’amplitude maximale du système  dans la réponse fréquentielle, 
quand 

( )G s
1K = , est définie par : 

2

1 .                                  (2.9)
2 1

Mp =
δ − δ
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Fig. 2.6. Réponse fréquentielle du système  stable avec ( )G s δ > 0  (i.e. 0b < ). 

D’un autre côté, la figure 2.7 montre la réponse fréquentielle du système 
 instable de la figure 2.5b, c’est-à-dire, avec ( )G s δ < 0  (i.e. ). 0b >
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Fig. 2.7. Réponse fréquentielle du système  instable avec ( )G s δ < 0  (i.e. ). 0b >

Les deux réponses fréquentielles des figures 2.6 et 2.7 sont identiques en 
termes de gain normé. Cependant le saut de phase est le contraire. Un pôle 
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stable diminue la phase -90º et un pôle instable augmente la phase +90º. Par 
conséquent, une paire de pôles complexes conjugués introduisent un saut de 
phase de -180º quand ils sont stables et de +180º quand ils sont instables. 

B) Effet des zéros complexes conjugués sur une réponse fréquentielle 

Considérons maintenant le système  de deuxième ordre suivant : ( )H s

2 2( ) 2  .                             (2.10)n nH s s s= + δω + ω  

Le système  de l’équation (2.10) possède deux zéros complexes 
conjugués 

( )H s
b aj±  avec  et  définis en (2.8) et aucun pôle. Par 

conséquent il n’est pas physique [20], mais il est utilisé pour illustrer les 
différences entre pôles et zéros complexes conjugués par rapport à la 
dynamique qu’ils introduisent sur une réponse fréquentielle. 

a b

Le système  aura des zéros complexes conjugués à partie réelle 
négative (Fig. 2.8a) ou positive (Fig. 2.8b) selon le coefficient 
d’amortissement 

( )H s

δ  soit ou positif ou négatif respectivement.  

0δ >

a

b real

imag

a−

0δ <

a

b real

imag

a−

0δ >

a

b real

imag

a−

0δ <

a

b real

imag

a−

 

 

 

 

 

 

 

  a)       b) 

Fig. 2.8. Représentation pôle-zéro du système ( )H s  : a) avec  δ > 0  (i.e. ) et  

b) avec 

0b <

δ < 0  (i.e. ). 0b >
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La figure 2.9 montre la réponse fréquentielle du système  de la 
figure 2.8a avec deux zéros complexes conjugués à partie réelle négative, 
c'est-à-dire, avec 

( )H s

0δ >  (i.e. 0b < ). L’amplitude minimale du système 
 dans la réponse fréquentielle est aussi définie par ( )H s Mp  dans 

l’équation 2.9. 

 

0º

Log (ω)ωd
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20Log (ωn 
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Fig. 2.9. Réponse fréquentielle du système ( )H s  avec deux zéros complexes conjugués à 

partie réelle négative ( δ > 0 , 0b < ). 

D’un autre côté, la figure 2.10 montre la réponse fréquentielle du 
système  de la figure 2.8b avec deux zéros complexes conjugués à 
partie réelle positive, c’est-à-dire, avec 

( )H s
0δ <  (i.e. ). Dans ce cas 

aussi, le saut de phase est le contraire pour chaque cas (Fig. 2.9 et Fig. 
2.10), pendant que la courbe de la norme de la réponse fréquentielle est la 
même dans les deux cas. 

0b >
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Fig. 2.10. Réponse fréquentielle du système ( )H s  avec deux zéros complexes conjugués à 

partie réelle positive ( δ < 0 , ). 0b >

La présence de deux pôles complexes conjugués isolés ou de deux zéros 
complexes conjugués isolés est facile de détecter car leur effet est un clair 
changement dans le gain normé de la réponse fréquentielle et un saut de 
180º dans la phase. D’ailleurs, l’effet des zéros dans la réponse fréquentielle 
est justement contraire à l’effet des pôles. 

C) Effet d’une quasi-compensation pôle-zéro sur une réponse 
fréquentielle 

Finalement, considérons le système  de deuxième ordre suivant : ( )F s
2 2+ δ ω + ω

aj

1 1 1
2 2

2 2

( 2 )( )  .                      (2.11)
2

n n

n n

K s sF s
s s2

=
+ δ ω + ω

 

Considérons aussi que le système  a deux pôles complexes 
conjugués instables b

( )F s

1 ±  et deux zéros complexes conjugués à partie 
réelle positive 2b aj±  (Fig. 2.11), avec les coefficients ,  et  définis 
par : 

a 1b 2b
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(2.12)

2 2
1 1 2

1 1 1 2

1 1

        ;    .

d n n

n n

a

b b2 2

2≡ ω = ω − δ = ω − δ

= −δ ω = −δ ω
 

 

real

imag

a

a−

1b2b real

imag

a

a−

1b2b

  

 

 

 

 

 

Fig. 2.11. Quasi-compensation pôle-zéro. Pôles à 1b aj±  et zéros à 2b aj± . 

Comme il est indiqué au début du paragraphe, l’existence de deux zéros 
complexes conjugués à partie réelle positive très proches des pôles instables 
est connue comme une quasi-compensation pôle-zéro. Ainsi, comme 
précédemment illustré, les effets des pôles et des zéros complexes 
conjugués sur la réponse fréquentielle associée à chaque système (en 
particulier,  et ) peuvent-être combinés, quand ( )G s ( )H s 0δ <  pour 
donner la figure 2.12. 

Le résultat d’une quasi-compensation pôle-zéro est une petite résonance 
dans la magnitude et dans la phase de la réponse fréquentielle qui peut être 
imperceptible lors de l’analyse des réponses fréquentielles en large bande 
avec une dynamique très riche.  
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Fig. 2.12. Effets d’une quasi-compensation pôle-zéro dans la réponse fréquentielle. Effet 

des pôles en bleu, effet des zéros en noir et combinaison des effets en rouge. 

Les quasi-compensations pôle-zéro réduisent le degré de sensibilité de 
l’analyse de stabilité et elles rendent difficile la détection des pôles 
instables. Au fur et à mesure que les pôles et les zéros sont plus proches 
entre eux, la résonance dans la réponse fréquentielle est plus faible et, par 
conséquent, la sensibilité numérique de l’analyse de stabilité est aussi plus 
faible [22]. 

2.3.2.- ORIGINE DES QUASI-COMPENSATIONS POLE-ZERO 

L’information sur la stabilité de l’état établi analysée peut s’extraire 
théoriquement de tous les nœuds du circuit car le dénominateur est, sauf 
compensations pôle-zéro exactes, identique dans tous les nœuds. Cependant, 
les zéros du numérateur peuvent changer de position selon le nœud choisi 
pour mener l’analyse de stabilité. Cela implique que le phénomène des 
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quasi-compensations pôle-zéro soit fonction de l’emplacement des zéros, 
c’est-à-dire, fonction du nœud choisi pour mener à terme l’analyse de 
stabilité. Par conséquent, l’analyse de stabilité dans différents nœuds 
permettra d’obtenir l’information de la stabilité avec une sensibilité 
différente.  

La présence de ces quasi-compensations pôle-zéro est liée à la perte de 
contrôlabilité et/ou observabilité d’une partie de la dynamique du circuit 
depuis le nœud d’analyse [22]. Cette perte de contrôlabilité et/ou 
observabilité est souvent associée à des chemins de basse impédance 
présentés à la source de courant. Le circuit suivant permettra d’illustrer ce 
fait.  

Considérons le circuit résonateur RLC série idéal de la figure 2.13. Dans 
cet exemple la stabilité du résonateur est analysée selon la valeur de la 
résistance R  qui varie entre 9 Ω et 1 Ω. 

Pour cela, si le nœud n est choisi pour mener à terme l’analyse de 
stabilité, la réponse fréquentielle du circuit est donnée par l’association 
parallèle de R  avec 2 1( 1/ 1)R j L j C+ ω + ω .  

 

L1 = 10 nH 

( )in si jω ( )out sv jω

n
C1 = 10 pF R2 = -10 Ω R 

 

 

 

Fig. 2.13. Analyse de stabilité du circuit résonateur RLC série idéal avec source de courant 

connectée en parallèle au nœud . n

La réponse fréquentielle dans ce nœud ( )n
sZ jω  peut s’extraire 

analytiquement comme : 
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2
1 1 2 1

2
1 1 1 2

( 1)( )  .              (2.13)
( ) 1

n s s
s

s s

R L C j R CZ j
L C j C R R

−ω + ω +
ω =

−ω + ω + +
  

En appliquant la transformée de Laplace à (2.13), la fonction de transfert 
( )nZ s  est obtenue. Analytiquement, 

2
1 1 2 1

2
1 1 1 2

( 1)( )  .                   (2.14)
( ) 1

n R s L C sR CZ s
s L C sC R R

+ +
=

+ + +
 

Cette fonction de transfert a deux pôles et deux zéros complexes 
conjugués dans le demi-plan de droite (DPD) du diagramme pôle-zéro. 
L’analyse de ( )nZ s  selon la valeur de R  varie entre 9 Ω et 1 Ω (Fig. 2.14) 
illustre les problèmes associés aux quasi-compensations  
pôle-zéro en termes de sensibilité. 
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Fig. 2.14. Réponse fréquentielle et diagramme pôle-zéro de l’analyse de stabilité du circuit 

de la figure 2.13 quand la valeur de la résistance R  varie entre 9 Ω et 1 Ω. Selon la 

valeur de R  diminue, la quasi-compensation pôle-zéro est de plus en plus stricte 
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Au fur et à mesure que la valeur de la résistance diminue les pôles sont 
de plus en plus proches aux zéros, en faisant la quasi-compensation pôle-
zéro plus stricte. En même temps, la sensibilité de la réponse fréquentielle 
est de plus en plus faible. 

À la limite, lorsque 0R =  il existe une compensation pôle-zéro exacte, 
ce qui révèle que la dynamique du système ne peut pas être ni contrôlée ni 
observée lors de l’insertion d’une source de courant dans un point de masse. 
Ce phénomène est habituellement rencontré dans les nœuds de combinaison 
des circuits symétriques qui ont des oscillations de mode impair [11], [12], 
car les nœuds de combinaison représentent un point de masse virtuelle pour 
ce type d’oscillations.    

Cet exemple montre une conclusion importante : La partie de la 
dynamique pour une représentation entrée-sortie déterminée, qui est 
partiellement isolée électriquement est traduit par une quasi-compensation 
pôle-zéro dans la fonction de transfert associée. Dans le cas limite d’une 
isolation électrique totale, la compensation pôle-zéro est exacte. 

Par conséquent, les quasi-compensations pôle-zéro peuvent être un 
problème sérieux lors de l’analyse de stabilité de réponses fréquentielles en 
large bande. La figure 2.15 montre une réponse fréquentielle qui révèle un 
comportement instable pour un circuit particulier. À cause de la quasi-
compensation pôle-zéro, la résonance instable est très faible et par 
conséquent, elle peut rester cachée par le reste de la dynamique du circuit. 

Pour assurer sa détection, la réponse fréquentielle doit être simulée avec 
un pas de fréquence étroit. Inéluctablement, un pas de fréquence étroit mène 
à un accroissement du temps de simulation qui peut être particulièrement 
critique lorsqu’une analyse en balance harmonique est impliquée dans 
l’analyse de stabilité. Au-delà des implications des quasi-compensations 
pôle-zéro soulignées en termes de sensibilité, il y a d’autres implications en 
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termes de stabilisation des circuits microondes qui seront discutées dans le 
troisième chapitre de cette thèse. 

0

65 

1 2 3 4 5 6 7 8 9
-5
0
5

10
15
20
25
30
35
40  

Freq (GHz)

|
|(

)

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
-60
-40
-20

0
20
40
60
80

100

(
)(

)

-3.0 -2.5 -2.0 -1.5 -1.0 -0.5 0.0 0.5
-10

-8
-6
-4
-2
0
2
4
6
8

10

 

|Z
| (

dB
) 

∠
Z 

(º)
 

Re (GHz) 

) 

Freq (GHz) 

)

 

 

Im
 (G

H
z

  

 

 

 

 

Fig. 2.15. Réponse fréquentielle et diagramme pôle-zéro de l’analyse de stabilité en large 

bande d’un circuit particulier qui présente une faible résonance. 

Une manière de minimiser la présence de ces quasi-compensations pôle-
zéro peut être en réalisant une analyse multi-nœuds, car l’emplacement des 
zéros est fonction du nœud utilisé pour mener à terme l’analyse de stabilité. 
Par exemple, suivant l’exemple du circuit résonateur RLC série idéal de la 
figure 2.13, considérons que la source de courant est introduite maintenant 
dans le nœud  du circuit (Fig. 2.16). 2n

La réponse fréquentielle dans ce nœud 2 (n
sZ jω  peut être obtenue 

analytiquement comme : 

2 1 2
2

1 1 1 2

( )  .                (2.15)
( ) 1

n s
s

s s

j L R RZ j
L C j C R R

ω + +
ω =

−ω + ω + +
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L1 = 10 nH 

( )in si jω ( )out sv jω

C1 = 10 pF R2 = -10 Ω R 2n
 

 

 

Fig. 2.16. Analyse de stabilité du circuit résonateur RLC série idéal avec source de courant 

connectée en parallèle au nœud n . 2

En appliquant la transformée de Laplace à (2.15), la fonction de transfert 
2 ( )nZ s  est obtenue. Analytiquement, 

2 1 2
2

1 1 1 2

( )  .                    (2.16)
( ) 1

n sL R RZ s
s L C sC R R

+ +
=

+ + +
 

Évidement, la fonction de transfert 2 ( )nZ s  obtenue a les mêmes pôles 
que la fonction ( )nZ s  en (2.14). Cependant, les zéros de 2 ( )nZ s  sont 
différents des zéros de ( )nZ s  car, dans ce cas, 2 ( )nZ s  a seulement un zéro 
réel.  

Par conséquent, l’analyse de stabilité de 2 ( )nZ s  selon la valeur de R  
est variée entre 9 Ω et 1 Ω montre une claire résonance avec un saut de 
phase de 180º (Fig. 2.17) pour toutes les valeurs de R . Cela se traduit par 
deux pôles complexes conjugués isolés dans le DPD du diagramme pôle-
zéro associée à 2 ( )nZ s . La résonance de la réponse fréquentielle de la 
figure 2.17 est plus appréciable que celle de la figure 2.14. En fait, le saut de 
phase de 180º apporte une meilleure sensibilité dans l’analyse de stabilité. 

Cet exemple sert à montrer l’utilité de l’analyse multi-nœud pour 
augmenter les possibilités d’obtenir une bonne sensibilité de l’analyse de 
stabilité. 

 

66 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



        2.4.- Analyse de stabilité avec source de tension 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Re (GHz) 
Im

 (G
H

z)
 

0.00 0.02 0.04 0.06 0.08
-0.6

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

0.6

R = 1
R = 3
R = 5
R = 7
R = 9

R 

pôles zéros 

|Z
n2

| (
dB

) 
∠

Zn2
 (º

) 

Freq (GHz) 

10

20

30

40

50

0

60

(
)

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

-100

0

100

-200

200

Fig. 2.17. Réponse fréquentielle et diagramme pôle-zéro de l’analyse de stabilité du circuit 

de la figure 2.16 quand la valeur de la résistance R  varie entre 9 Ω et 1 Ω. Il y a une 

bonne sensibilité pour toutes les valeurs de R . 

2.4.- ANALYSE DE STABILITE AVEC SOURCE DE TENSION 

Dans cette partie du document, une analyse de stabilité équivalente à 
l’analyse décrit dans la section 2.2 est proposée pour obtenir une réponse 
fréquentielle en boucle fermée du circuit linéarisé autour d’un état établi 
déterminée, en utilisant une source de tension comme entrée du système au 
lieu de la source de courant. 

Dans ce cas, la réponse fréquentielle peut être obtenue en insérant 
comme entrée une source de tension de petit signal (in sv j )ω . Elle doit être 
introduite en série dans une branche arbitraire  du circuit pour avoir 
d’influence seulement à sa fréquence d’opération (Fig. 2.18). 

m
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Si le signal de sortie est le courant (outi j )ω  généré dans la branche  
du circuit, la réponse fréquentielle en boucle fermée du système linéarisé est 
l’admittance vue par la source de tension de tout le circuit entre ses deux 
bornes : 

m

( )( )  .                               (2.17)
( )

m out

in

i jY j
v j

ω
ω =

ω
 

 

( )inv s

( )mY s

m

( )outi s

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.18. Schéma général d’un circuit électrique avec une source de tension de petit signal 

connectée en série à une branche m arbitraire. 

Le processus d’obtention de la réponse fréquentielle (mY j )ω  selon le 
régime d’opération du circuit soit dc soit périodique fort signal est analogue 
au cas de la source de courant. 

Une fois (mY j )ω  obtenue, en appliquant des algorithmes 
d’identification de systèmes linéaires dans le domaine fréquentielle à 

, la fonction de transfert SISO associée  peut être obtenue 
par un quotient de deux polynômes sous la forme :  

(mY jω) ( )mY s
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Identification 1

1

( )
( ) ( )                      (2.18)

( )
NY j Y s

s p
ω ⎯⎯⎯⎯⎯→ =

−∏
  

M
m
i

m m i

i
i

s z
=

=

−∏

s

 

 

où  sont les zéros de la fonction de transfert obtenue dans la branche m et 
 les pôles de Y , lesquels sont identiques à ceux obtenus dans la 

fonction de transfert 

m
iz

ip ( )m

( )nZ s  en (2.2). De nouveau, l’information sur la 
stabilité se trouve dans le dénominateur de cette fonction de transfert 

, de sorte que l’existence de pôles à partie réelle positive indique que 
l’état établi analysé n’est pas observable et par conséquent, il est instable. 
En particulier, la présence d’une couple de pôles complexes conjugués à 
partie réelle positive prédit le démarrage d’une oscillation d’amplitude 
croissante à une fréquence autonome 

( )mY s

af . La fréquence de démarrage de 
l’oscillation est déterminée par la partie imaginaire des pôles instables. 

Dans ce contexte et de la même façon qu’avec l’approche de la source de 
courant, il est important de souligner que les fonctions de transfert Y s  
obtenues dans toutes les branches du circuit partagent le même 
dénominateur, c'est-à-dire, la même information sur la stabilité du circuit 
sauf compensations exactes pôle-zéro. De plus, ce dénominateur est le 
même que celui obtenu avec l’approche source de courant.  

( )m

L’analyse de stabilité décrit ci-dessus repose sur le fait de que toutes les 
variables d’état d’un système linéaire partagent la même dynamique [19]. 
Alors, en dépit de l’utilisation d’une source de tension, l’information de la 
stabilité de l’état établi du circuit peut s’extraire de la même manière 
qu’avec l’approche de la source de courant. 

Cependant, les zéros de chaque fonction de transfert  peuvent être 
différents selon la branche d’analyse et ils sont encore différents des zéros 
obtenus avec l’approche de la source de courant. Cela implique que le degré 

( )mY s
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de sensibilité associé à chaque nœud/branche d’analyse du circuit et à 
chaque source d’analyse n’est pas le même. 

L’exemple suivant sert à illustrer les différences en termes de sensibilité 
entre l’approche de la source de courant et de la source de tension. 
Reprenons le circuit résonateur RLC série idéal analysé dans la section 
2.3.2. La stabilité de ce circuit peut être analysée avec une source de tension 
connectée en série dans la branche m (Fig. 2.19). 

 
R (Ω) R2 = – 10 Ω 

L1 = 10 nH 

C1 = 10 pF 

( )out si jω

( )in sv jω m
 

 

Fig. 2.19. Analyse de stabilité du circuit résonateur RLC série idéal avec source de tension 

connectée en série à la branche m. 

La réponse fréquentielle du circuit avec source de tension dans la 
branche  est : m

1
2

1 1 1 2

( )  .                 (2.19)
( ) 1

m j CY j
L C j C R R

ω
ω =

−ω + ω + +
 

En appliquant la transformée de Laplace à l’expression (2.19), la 
fonction de transfert désirée  est obtenue : ( )mY s

1
2

1 1 1 2

( )  .                      (2.20)
( ) 1

m sCY s
s L C sC R R

=
+ + +

 

La fonction de transfert  de l’équation (2.20) n’a pas de zéros 
complexes conjugués. Elle a seulement un zéro à l’origine et deux pôles 
complexes conjugués identiques aux pôles de 

( )mY s

( )nZ s  dans (2.14) et dans 
(2.16). 
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Finalement, si la valeur de la résistance R  varie entre 9 Ω et 1 Ω 
identiquement au paragraphe 2.3.2, les résultats de la figure 2.20 sont 
obtenus.  

La résonance de la figure 2.20 est clairement plus appréciable que celle 
de la figure 2.14 pour les mêmes valeurs de résistance R . En effet, le saut 
de phase de  est de 180º pour toutes les valeurs de ( )mY s R . Cela apporte 
une meilleure sensibilité de l’analyse de stabilité. 
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Fig. 2.20. Réponse fréquentielle et diagramme pôle-zéro de l’analyse de stabilité du circuit 

de la figure 2.19 quand la valeur de la résistance R  est variée entre 9 Ω et 1 Ω. 

Dans ce cas, l’analyse du résonateur série RLC avec la source de courant 
dans le nœud n mène à une quasi-compensation pôle-zéro tandis que 
l’analyse du circuit avec la source de tension dans la branche m ou avec la 
source de courant dans le nœud n2 donne un degré de sensibilité 
significativement amélioré.  
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De la même façon, des résultats complémentaires peuvent être obtenus 
lors de l’analyse de stabilité d’un résonateur RLC parallèle : Une source de 
courant connectée à un nœud de basse admittance donne un bon degré de 
sensibilité dans l’analyse de stabilité. Toutefois, une source de tension 
connectée à une branche de basse admittance donne une faible sensibilité 
dans l’analyse de stabilité. 

2.4.1.- SONDE DUALE I-V 

Malheureusement, a priori nous ne pouvons pas savoir quelle approche, 
courant ou tension, sera meilleure en termes de sensibilité lors d’une analyse 
de stabilité d’un circuit microondes complexe. Par conséquent, pour 
minimiser la présence des quasi-compensations pôle-zéro qui rendent 
difficile la détection des comportements instables, l’utilisation d’une sonde 
duale (Fig. 2.21) courant-tension (I-V) est proposée. Cette sonde a les 
caractéristiques suivantes : 

 Elle est composée d’une source de courant en parallèle 
d’amplitude a et d’une source de tension en série d’amplitude b, 
et elle est insérée dans un  branche arbitraire du circuit.  

 Avec une seule exécution du simulateur CAO de microondes 
deux réponses fréquentielles sont obtenues en faisant un 
balayage double : l’impédance totale ( )nZ jω  vue par la sonde 
de courant depuis le nœud d’insertion sans la source de tension 
(a = 1, b = 0), et l’admittance totale (mY j )ω  vue par la source 
de tension entre ses deux bornes sans la source de courant 
(a = 0, b = 1). 

 La sonde duale proposée est valable pour analyser la stabilité 
d’une solution dc et d’une solution périodique fort signal.  
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 Les deux réponses fréquentielles sont identifiées pour obtenir 
( )nZ s  et . Dans ce point, il faut noter que le temps 

d’identification nécessaire pour identifier une réponse 
fréquentielle est très court avec les processeurs actuels. Ainsi, le 
temps requis pour l’identification de deux réponses 
fréquentielles n’est pas significatif. Par contre, la possibilité 
d’obtenir une meilleure sensibilité dans l’analyse de stabilité est 
augmentée considérablement. 

( )mY s

 

 

 

 

 

cos( )  AacI a t= ω

cos( )  VacV b t= ω

Fig. 2.21. Sonde duale courant tension (I-V) avec une source de courant en parallèle 

d’amplitude a et une source de tension en série d’amplitude b. 

2.5.- EXEMPLES D’APPLICATION 

Pour illustrer les avantages de l’utilisation de la sonde duale I-V dans 
l’analyse de stabilité de circuits microondes, elle va être appliquée à deux 
circuits particuliers : 

 Le premier exemple est un amplificateur de puissance multi-
étages MMIC en bande X conçu au XLIM (Université de 
Limoges) [31] qui présente une instabilité paramétrique à 0 / 2f . 

 Le deuxième exemple est un amplificateur FET de moyenne 
puissance et d’un seul étage en bande L conçu et fabriqué en 
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technologie hybride microstrip comme maquette de test dans le 
laboratoire de RF et microondes de l’Université du Pays Basque 
(UPV/EHU). Il présente une instabilité en basse fréquence 
associée aux réseaux de polarisation. 

2.5.1.- AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE EN BANDE X 

Cet amplificateur a été conçu pour fonctionner en bande X (9.65 GHz) 
avec le rendement en puissance ajoutée maximal et avec une puissance de 
sortie Pout = 33 dBm. Comme montre le layout de la figure 2.22 
l’amplificateur a deux étages avec deux et quatre transistors respectivement 
afin de satisfaire ces spécifications. La technologie de fabrication est 
GaAs/GaInP de Thomsom avec des transistors bipolaires à hétérojonction. 

Ce circuit présente une instabilité paramétrique de division de fréquence 
pour certaines valeurs de puissance d’entrée  et fréquence d’entrée inP inf . 
Par exemple, la figure 2.23 montre le spectre mesuré pour les conditions 
suivantes : 13.8inP dBm f GHz9.65in=  et = . 

  

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.22. Layout de l’amplificateur de puissance en bande X.  
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Fig. 2.23. Spectre mesuré à la sortie de l’amplificateur autour de  et / 2inf inf  

(Pin = 13.8 dBm, fin = 9.65 GHz). 

La figure 2.24 montre un schéma bloc de l’amplificateur. Afin 
d’analyser la stabilité du circuit autour de 0 / 2f  la sonde duale I-V a été 
connectée au collecteur du transistor Q1 du deuxième étage.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.24. Schéma de l’amplificateur de puissance MMIC en bande X avec la sonde duale  

I-V connectée en série au collecteur du transistor Q1 du deuxième étage. 
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Comme le circuit fonctionne dans un régime périodique de fort signal 
forcé par un générateur d’entrée à la fréquence fondamentale 0f , il faut 
mener à terme une analyse en balance harmonique en mode mélangeur pour 
obtenir les réponses fréquentielles nécessaires. 

Pour les conditions de division de fréquence particuliers 
(  et 13.8inP dB= 9.65inm f GHz= ), les réponses fréquentielles obtenues 
en simulation avec la sonde duale I-V et les identifications pôle-zéro 
associées sont montrées dans les figures 2.25 et 2.26. Ces figures montrent 
une sensibilité totalement différente selon l’analyse de stabilité est faite avec 
source de courant ou source de tension. 

Lors d’une analyse avec source de courant, la sensibilité de la réponse 
fréquentielle obtenue est très faible. L’identification pôle-zéro ultérieure 
révèle la présence d’une quasi-compensation pôle-zéro sur 0 ( )Z s  comme 
conséquence d’une faible sensibilité : 

92 10 (0.054 j4.825)pôles = π ±
9

x

x2 10 (0.059 j4.813)zéros = π ±
 

En revanche, l’analyse avec source de tension montre une résonance très 
claire avec un saut de phase de 180º. La sensibilité numérique de l’analyse 
dans ce cas est élevée et, par conséquent, l’identification pôle-zéro ultérieur 
montre une paire de pôles complexes conjugués isolés sur . 0 ( )Y s
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Fig. 2.25. Réponse fréquentielle 0 ( )Z s  obtenue avec la source de courant connectée en 

parallèle au collecteur du transistor Q1 du deuxième étage et diagramme pôle-zéro de la 

fonction de transfert identifiée. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.26. Réponse fréquentielle  obtenue avec la source de tension connectée en série 

au collecteur du transistor Q1 du deuxième étage et diagramme pôle-zéro de la fonction 

de transfert identifiée. 
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Dans cet exemple, l’analyse classique avec la source de courant 
connectée au collecteur du transistor Q1 du deuxième étage a une faible 
sensibilité. Par conséquent, le choix d’un pas fréquentiel inapproprié ou 
d’un nœud/branche inadéquat pour l’analyse peuvent mener à ne pas 
détecter l’instabilité en simulation. 

2.5.2.- AMPLIFICATEUR FET DE MOYENNE PUISSANCE EN 

BANDE L 

Le deuxième exemple concerne un amplificateur FET (Eudyna 
FLU17XM) de moyenne puissance qui a été conçu comme maquette de test 
pour des signaux de radionavigation GALILEO [32] à 1.2 GHz avec une 
puissance de sortie de 30 dBm et le maximum de rendement en puissance 
ajoutée (PAE) possible.  

Cet amplificateur présente une instabilité en basse fréquence (13 MHz) 
lors d’une polarisation en classe AB ( G DV 1.7 V,  V 7 V= − = ). Ce type 
d’oscillations sont normalement associés aux réseaux de polarisation [33]-
[37]. La figure 2.27 montre une photo de l’amplificateur en technologie 
hybride microstrip et une capture de l’analyseur de spectres de l’instabilité 
obtenue en mesure sous ces conditions de polarisation particuliers.  
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Fig. 2.27. Photo de l’amplificateur FET de moyenne puissance et instabilité obtenue en 

mesure autour de 13 MHz pour des conditions de polarisation en classe AB. 

La stabilité de cette solution dc avec la sonde duale I-V connectée à la 
grille du transistor a été analysée. La figure 2.28 montre le schéma de 
l’amplificateur avec l’endroit de connexion de la sonde duale I-V. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.28. Schéma simplifié de l’amplificateur FET de moyenne puissance avec la sonde 

duale I-V connectée à la grille du transistor FET. 
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Sous les conditions de polarisation instables en classe AB 
( ), les réponses fréquentielles obtenues avec la 
sonde duale I-V et les identifications pôle-zéro calculées avec STAN sont 
montrées dans les figures 2.29 et 2.30 pour le cas de l’analyse de stabilité 
avec source de courant et source de tension respectivement. 

G DV 1.7 V,  V 7 V= − =

Dans ce cas, à différence de l’exemple précédent, la sensibilité de la 
réponse fréquentielle ( )Z s  obtenue avec la source de courant est très bonne 
(Fig. 2.29) et la résonance est très claire. En effet, le saut de phase est de 
180º. L’identification pôle-zéro ultérieure montre l’absence des zéros 
complexes conjugués proches aux pôles. 

9 x2 10 (0.0006 j0.02)pôles = π ±  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.29. Réponse fréquentielle ( )Z s  obtenue avec la source de courant en parallèle dans 

la grille du transistor et diagramme pôle-zéro de la fonction de transfert identifiée pour 

les conditions de polarisation en classe AB ( G DV 1.7 V,  V 7 V= − = ). 
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Fig. 2.30. Réponse fréquentielle Y s  obtenue avec la source de tension en série dans la 

grille du transistor et diagramme pôle-zéro de la fonction de transfert identifiée pour les 

conditions de polarisation en classe AB ( V 1

( )

G D.7 V,  V 7 V= − = ). 

Cependant, l’analyse de stabilité avec la source de tension (Y s ) 
montre un degré de sensibilité faible et la présence d’une quasi-
compensation pôle-zéro comme conséquence avec : 

( )

9 x2 10 (0.0006 j0.02)pôles = π ±  

9 x2 10 (0.00058 j0.0195)zéros = π ±  

Pour conclure, la sonde duale minimise la présence des quasi-
compensations pôle-zéro dans les analyses de stabilité pôle-zéro des 
régimes dc ou périodiques fort signal des circuits microondes. Ainsi, la 
sensibilité de l’analyse de stabilité basée sur l’identification pôle-zéro peut 
être améliorée. Évidement, dans un circuit complexe il y aura certains 
nœuds/branches dont la sensibilité de l’analyse de stabilité est très faible et, 
par conséquent, la sonde duale I-V ne donnera pas des bons résultats. Dans 
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ces cas, la sensibilité peut être améliorée encore plus avec l’utilisation de la 
sonde duale I-V en combinaison avec une analyse multi-nœuds ou multi-
branches car l’emplacement des zéros est fonction aussi du nœud/branche 
d’analyse. 

2.6.- CONCLUSIONS 

Dans ce deuxième chapitre, l’analyse de stabilité basée sur l’excitation 
par une source de courant, ou de tension et voire duale a été présentée en 
détail. Dans ce contexte, l’apparition et l’origine des quasi-compensations 
pôle-zéro ont été discutées et ses implications défavorables en termes de 
sensibilité numérique ont été commentées. Pour cela, l’exemple du 
résonateur RLC série idéal a été utilisé. Cet exemple a permis d’expliquer 
d’un point de vue plus visuel la problématique de la faible sensibilité à 
cause des quasi-compensations pôle-zéro.   

Les quasi-compensations pôle-zéro sont liées à une perte de 
contrôlabilité et/ou observabilité d’une partie de la dynamique du système. 
Par conséquent, l’existence de ces quasi-compensations pôle-zéro augmente 
considérablement le risque de ne pas détecter une instabilité entre le reste de 
la dynamique d’un circuit surtout dans les réponses fréquentielles en large 
bande. Par conséquent, pour pouvoir détecter ces instabilités il faut utiliser 
un pas fréquentiel d’analyse plus fin, ce qui, inéluctablement, mène à un 
accroissement du temps de simulation qui peut être particulièrement critique 
lorsqu’une analyse en balance harmonique est impliquée dans l’analyse de 
stabilité. Comme nous montrerons dans le troisième chapitre, les quasi-
compensations pôle-zéro ont aussi des implications importantes pour la 
stabilisation des circuits microondes. 
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                 2.6.- Conclusions 

Par suite, une analyse de stabilité alternative en utilisant la source de 
tension a été introduite pour analyser la stabilité des circuits microondes. 
Cette analyse permet d’avoir un point de vue différent en termes de 
sensibilité car l’emplacement des zéros dépende de la source d’analyse 
sélectionnée pour effectuer l’analyse de stabilité. 

Finalement, la possibilité de mener à terme des analyses de stabilité 
combinées courant-tension grâce à l’utilisation d’une nouvelle sonde duale 
I-V, fait possible la minimisation des quasi-compensations pôle-zéro. Par 
conséquent, la sensibilité de l’analyse de stabilité peut être augmentée. 
Néanmoins, dans le cas où la sensibilité de l’analyse de stabilité soit très 
faible avec la sonde duale, l’analyse multi-nœuds et multi-branches en 
combinaison avec la sonde duale peut être intéressante pour augmenter 
encore plus la sensibilité de l’analyse de stabilité. 
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3.1.- INTRODUCTION 

Dans le deuxième chapitre de ce document de thèse, les problèmes de 
sensibilité dans l’analyse de stabilité liés aux quasi-compensations pôle-zéro 
ont été abordés. Pour minimiser la présence de ces quasi-compensations 
pôle-zéro, différentes solutions ont été proposées lors de l’analyse de 
stabilité d’un circuit microondes complexe. L’utilisation de la sonde duale 
courant-tension (I-V) et l’analyse multi-nœuds et multi-branches sont les 
solutions au problème de détectabilité de la possible instabilité. En effet, 
l’emplacement des zéros, donnant le degré de sensibilité, est fonction du 
nœud/branche sélectionnée pour l’analyse de stabilité. 

Dans ce troisième chapitre, l’information apportée par la position des 
zéros dans le plan complexe est reprise pour développer une approche 
systématique de stabilisation des régimes statiques instables dans les circuits 
microondes. Cette approche consiste à déterminer la topologie appropriée 
(connexion série ou parallèle), l’emplacement (dans quel nœud ou quelle 
branche du circuit) et les valeurs des éléments d’un certain réseau de 
stabilisation qui doit-être capable de stabiliser le circuit complexe en étude 
ou en cours de conception. L’idée fondamentale de l’approche est d’obtenir 
de l’information essentielle pour savoir où et comment stabiliser un circuit 
lorsque celui-ci part en oscillation lors de sa mise sous tension. Il est très 
important de noter que ce type d’instabilités est rencontré très souvent dans 
les circuits multi-transistors à cause des chemins de rétroaction parasite 
multiples [1], [2]. 

La méthodologie proposée possède trois étapes principales permettant de 
détecter, de contrôler et de stabiliser le circuit.  

La première étape est l’analyse de stabilité conventionnelle avec la 
source de courant dans les différents nœuds du circuit proposée dans [1], [3] 

90 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



3.1.- Introduction 

et [4]. Elle est combinée avec une analyse de stabilité de type source de 
tension dans les différentes branches du circuit, en utilisant la sonde duale  
I-V présentée dans le deuxième chapitre de cette thèse.  

La deuxième étape consiste à trouver les endroits du circuit qui ont une 
bonne sensibilité (i.e. dans lesquels la dynamique du système est facilement 
contrôlable). Ces endroits sont détectés en analysant la position des zéros du 
système à partir des différentes fonctions de transfert SISO obtenues dans 
un lot de nœuds et de branches du circuit microondes préalablement 
sélectionné par le concepteur. 

La troisième étape est la stabilisation du circuit et sa mise en ouvre au 
moyen des réseaux de stabilisation série ou parallèle déterminés à partir de 
la théorie de contrôle des systèmes bouclés. Dans ce contexte, les 
techniques standard de la théorie de contrôle linéaire comme le placement 
de pôles seront appliquées afin d’obtenir la valeur adéquate des éléments du 
réseau de stabilisation à appliquer pour garantir la stabilité de la fonction 
hyperfréquence. Pour cela, l’exemple du résonateur RLC idéal introduit 
dans le deuxième chapitre sera utilisé aussi dans ce troisième chapitre afin 
d’illustrer la méthodologie de stabilisation des circuits microondes.  

Enfin, la dernière partie de ce chapitre inclut une discussion sur 
l’extension des procédures de stabilisation proposées aux circuits 
microondes instables en régime d’opération périodique fort signal. Comme 
se démontrera dans cette partie du document, les techniques de placement 
de pôles ne sont pas directement applicables dans ce cas. Cependant, 
l’information apportée par la position des zéros est utilisée pour déterminer 
les endroits du circuit qui ont une bonne sensibilité et, par conséquent, dont 
la dynamique instable est plus contrôlable. Ceci sera expérimentalement 
illustré par une cellule amplificatrice d’un seul étage avec deux transistors 
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HBT en parallèle qui a été conçue comme maquette de test pour mettre en 
évidence une instabilité paramétrique de division de fréquence. 

3.2.- RESEAUX DE STABILISATION SERIE OU PARALLELE 

Dans le processus de conception de circuits microondes, l’insertion des 
réseaux de stabilisation série ou parallèle, habituellement des résistances 
dans un certain nœud ou branche du circuit, est une pratique empirique 
habituelle [5]-[6]. L’insertion de ces réseaux de stabilisation série ou 
parallèle peut être associée à l’analyse de stabilité avec la source de courant 
ou la source de tension présentées dans le deuxième chapitre de cette thèse. 

Pour le premier cas, reprenons tout d’abord le système de la figure 3.1, 
qui correspond à l’analyse de stabilité d’un circuit avec une source de 
courant de petit signal connectée au nœud . Dans ce système, n ( )nZ s  est 
l’impédance vue par la source de courant dans le nœud d’insertion  : n

( )( )  .                                    (3.1)
( )

n out

in

v sZ s
i s

=  

 

( )outv s

( )nZ s

( )ini s

n

 

 

 

 

 

Fig. 3.1. Analyse de stabilité avec une source de courant connectée en parallèle dans un 

nœud arbitraire  du circuit. n
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              3.2.- Réseaux de stabilisation série ou parallèle 

Considérons maintenant qu’un réseau de stabilisation d’impédance 

( )stabZ s  est connecté en parallèle au nœud  (Fig. 3.2). Si l’ajout de n
( )stabZ s  ne modifie pas le point de polarisation du circuit, c'est-à-dire, ne 

modifie pas le point d’opération des éléments actifs du circuit, l’impédance 
totale ( )n

bfZ s  vue maintenant par la source de courant de petit signal est la 
combinaison parallèle de ( )nZ s  et ( )stabZ s  : 

( ) ( ) ( )( )( )  .
( )( ) ( ) ( )1
( )

nn
n out stab
bf n n

in stab

stab

v s Z s Z sZ sZ s
Z si s Z s Z s

Z s

′
= = =

++
 (3.2)

Il est important de signaler que ( )nZ s  est la fonction de transfert 
obtenue dans le nœud , au moyen d’une analyse de stabilité avec la source 
de courant petit signal sur le circuit initial sans le réseau de stabilisation 

n

( )stabZ s  (Fig. 3.1). 

 

n

( )outv s′

( )nZ s

( )ini s
( )stabZ s

( )n
bfZ s

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.2. Connexion parallèle d’un réseau de stabilisation lors de l’analyse de stabilité avec 

source de courant. 
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Le système de la figure 3.2 est équivalent au système bouclé générique 
représenté par le schéma de contrôle de la figure 3.3, dans lequel  
représente un système linéaire ou linéarisé et 

( )H s
( )B s  le chemin de rétroaction 

négatif. La fonction de transfert en boucle fermée  du système de la 
figure 3.3 peut s’exprimer comme : 

( )bfH s

 
( ) ( )( )  .                         (3.3)
( ) 1 ( ) ( )bf

y s H sH s
x s H s B s

= =
+

 

 
( )y s 

 

 

Fig. 3.3. Système bouclé générique représenté par un schéma de contrôle. 

Reprenant le circuit représentée dans la figure 3.2, si l’ajout de ( )stabZ s  
ne modifie pas le point de repos du circuit, il existe une équivalence directe 
entre les systèmes (3.2) et (3.3) : 

1( ) ( )  ;   ( ) ( )  ;   ( )  .        (3.4)
( )

n n
bf bf

stab

H s Z s H s Z s B s
Z s

≡ ≡ ≡  

Par conséquent, la connexion parallèle d’un réseau de stabilisation 
d’impédance ( )stabZ s  dans le nœud  (Fig. 3.2) est équivalente à 
l’application d’une rétroaction négative sur le système original 

n
( )nZ s . 

De la même façon, le système de la figure 3.4 correspond à l’analyse de 
stabilité d’un circuit avec une source de tension de petit signal dans la 
branche . Dans ce système,  est l’admittance vue par la source de 
tension dans la branche d’insertion m  : 

m ( )mY s

( )( )  .                                     (3.5)
( )

m out

in

i sY s
v s

=  

( )s ( )H s

( )B s

+

−
∑x
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( )inv s

( )mY s

m

( )outi s

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.4. Analyse de stabilité avec une source de tension connectée en série dans une 

branche arbitraire m du circuit. 

La connexion ultérieur d’un réseau de stabilisation d’admittance Y s  
en série avec la source de tension dans la branche  (Fig. 3.5) est 
équivalente à l’application d’une rétroaction négative sur le système original 

. 

( )stab

m

( )mY s

Il faut souligner que Y  représente l’admittance vue par la source de 
tension dans la branche  du système initial, sans le réseau de stabilisation 

 (Fig. 3.4). Ainsi, si l’insertion de Y  ne modifie pas la 
solution dc du circuit, l’admittance totale Y  vue par la source de 
tension avec le réseau de stabilisation  est maintenant la 
combinaison série de Y  et Y  : 

( )m s

s
s

s s

m
( )stabY s ( )stab

( )m
bf

( )stabY s
( )m ( )stab

( ) ( ) ( )( )( )  .
( )( ) ( ) ( )1
( )

mm
m out stab

bf m m
in stab

stab

i s Y s Y sY sY s
Y sv s Y s Y s
Y s

′
= = =

++
 (3.6)

Par conséquent, l’équivalence avec le système de contrôle de la figure 
3.3 est directe : 
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1( ) ( )  ;   ( ) ( )  ;   ( )  .         (3.7)
( )

m m
bf bf

stab

H s Y s H s Y s B s
Y s

≡ ≡ ≡  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

Fig. 3.5. Connexion série d’un réseau de stabilisation lors de l’analyse de stabilité avec 

source de tension. 

En conclusion, l’introduction d’un réseau de stabilisation série  
ou d’un réseau de stabilisation parallèle 

( )stabY s
( )stabZ s  dans une branche ou dans 

un nœud particulier du circuit peut être associée directement à un système 
de contrôle bouclé avec une rétroaction négative. Cette rétroaction est 
appliquée à la fonction de transfert SISO obtenue de l’analyse de stabilité, 
soit avec la source de courant ( ( )nZ s ) soit avec la source de tension 
( ). ( )mY s

 

( )inv s

( )mY s

( )out

m

stabY

( )m
bfY s

i s′
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           3.3.- Stabilisation des oscillations associées à une solution dc instable dans les circuits microondes 

3.3.- STABILISATION DES OSCILLATIONS ASSOCIEES A UNE 
SOLUTION DC INSTABLE DANS LES CIRCUITS 
MICROONDES 

Pour le cas des oscillations associées à une solution dc instable avec une 
( )nZ s  donnée, les techniques de contrôle conventionnelles peuvent être 

appliquées sur ( )nZ s  pour déterminer si l’insertion d’un réseau de 
stabilisation en parallèle ( )stabZ s  (Fig. 3.2) peut donner lieu à un système 
en boucle fermée ( )n

bfZ s  stable, c’est-à-dire, si ( )stabZ s  peut stabiliser le 
circuit. De plus, si la stabilisation est possible, l’application des techniques 
de contrôle peut donner directement la valeur exacte de ( )stabZ s  requise 
pour stabiliser le circuit. Évidement, la discussion ci-dessus est valable aussi 
pour le cas d’une fonction de transfert  instable par rapport à l’ajout 
d’un réseau de stabilisation série . En effet, les techniques de 
contrôle conventionnelles peuvent être appliquées sur  pour étudier si 
l’insertion d’un réseau de stabilisation en parallèle  (Fig. 3.5) peut 
stabiliser le circuit. 

( )mY s
( )stabY s

( )mY s
( )stabY s

Le concept de sensibilité dans l’analyse de stabilité fondée sur 
l’identification pôle-zéro des réponses fréquentielles a été introduit dans le 
deuxième chapitre de cette thèse. Dans ce contexte, l’existence d’une quasi-
compensation pôle-zéro [7] dans le demi-plan de droite (DPD) représente un 
problème de faible sensibilité qui rend plus difficile la détection des 
oscillations en simulation [8] et, par conséquent, augmente le risque de ne 
pas détecter en simulation une instabilité présente dans le circuit. En plus, 
ces quasi-compensations pôle-zéro ont d’autres implications en termes de 
stabilisation des circuits microondes comme montrerons dans cette partie du 
document. 
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L’emplacement des zéros dans le plan complexe, qui amène à 
l’apparition des quasi-compensations pôle-zéro, est fonction de la source 
d’analyse (courant ou tension) et fonction aussi du nœud/branche 
sélectionné pour mener à terme l’analyse de stabilité. Par conséquent, 
l’analyse de la position des zéros du système dans le plan complexe 
permettra de déterminer les endroits sensibles du circuit où la stabilisation 
est possible. L’approche présentée dans cette thèse est fondée sur un résultat 
connu dans la théorie de contrôle classique [9] : Les systèmes instables avec 
des zéros dans le DPD sont plus difficiles (parfois impossibles) de stabiliser 
que les systèmes qui n’ont pas des zéros dans le DPD. 

Une fois déterminés les nœuds et/ou branches du circuit possédant une 
bonne sensibilité, les techniques de contrôle conventionnelles peuvent être 
appliquées aux résultats obtenus par l’analyse de stabilité avec source de 
courant et/ou source de tension. Cette application permet un calcul directe 
des valeurs appropriées des éléments du réseau de stabilisation. 

Pour cela, considérons tout d’abord le système bouclé générique de la 
figure 3.3. Considérons aussi que la fonction de transfert  a une 
couple de pôles complexes conjugués instables, c'est-à-dire, dans le DPD. 
En fonction de , un réseau de rétroaction 

( )H s

( )H s ( )B s  peut être calculé pour 
que la fonction de transfert en boucle fermée  n’ait pas de pôles 
dans le DPD, c'est-à-dire, pour que  soit un système stable. 
Différentes techniques existent dans la théorie de contrôle pour obtenir 

( )bfH s
( )bfH s

( )B s , en partant de la connaissance du système instable  [9], [10], 
[11]. En particulier, les stratégies de placement de pôles seront l’objet 
d’analyse, dans cette thèse, pour concevoir des actions de contrôle 
proportionnelles, intégrales et dérivatives appropriées [10], [11]. 

( )H s
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D’un côté, une action de contrôle proportionnelle peut être associée 
facilement à la stabilisation des circuits microondes à l’aide des résistances 
série ou parallèle. D’autre côté, l’ajout série ou parallèle d’un élément 
réactif (ou la modification de sa valeur) peut être considéré comme une 
action de contrôle intégrale ou dérivative. Évidement, les techniques de 
placement de pôles pourraient être aussi utilisées pour concevoir des 
contrôleurs d’un ordre plus élevé si nécessaire.  

3.3.1.- CONTROLE PROPORTIONNEL 

Dans une action proportionnelle pure, le réseau de rétroaction ( )B s  est 
un facteur constant K  [7]. Si  est décrite comme un quotient de deux 
polynômes, 

( )H s

( )( )                                        (3.8)
( )

N sH s
D s

=  

à partir de (3.3) la fonction de transfert en boucle fermée  peut 
s’écrire comme : 

( )bfH s

 
( )( )  .                          (3.9)

( ) ( )bf
N sH s

D s K N s
=

+ ⋅
 

Les pôles de  peuvent s’extraire des racines de l’équation 
caractéristique : 

( )bfH s

 ( ) ( ) 0 .                              (3.10)D s K N s+ ⋅ =  

 L’équation (3.9) indique un résultat bien connu du contrôle 
proportionnel : Quand l’action de contrôle K  tend à zéro, les pôles de 

 tendent aux pôles de . Par contre, quand l’action de contrôle ( )bfH s ( )H s
K  tend vers l’infini, les pôles de  tendent aux zéros de  (ou ( )bfH s ( )H s
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ils sortent du plan complexe vers l’infini si la dimension de  est plus 
grande que la dimension de ). L’évolution des pôles de  dans 
le plan complexe selon la valeur de 

( )D s
( )N s ( )bfH s

K  varie de zéro à l’infini est connue 
comme le Lieu d’Evans de . Le Lieu d’Evans peut être tracé 
automatiquement à partir de la connaissance de  en utilisant des outils 
standard comme Matlab [12] ou Scilab [13].  

( )bfH s
( )H s

En pratique, quand  a des zéros dans le DPD qui sont très proches 
des pôles instables, comme dans le cas d’une quasi-compensation pôle-zéro, 
les pôles instables tendent vers les zéros au fur et à mesure que l’action de 
contrôle 

( )H s

K  est augmentée. Cela implique qu’il n’existe pas un contrôle 
proportionnel capable de stabiliser le système . ( )H s

Cette situation peut être illustrée facilement avec l’exemple du circuit  
résonateur RLC série idéal introduit dans le paragraphe 2.3.2 du deuxième 
chapitre. Reprenons donc, le circuit RLC de la figure 3.6 dans lequel une 
source de courant de petit signal est connectée en parallèle au nœud  pour 
mener l’analyse de stabilité. 

n

 
n

nvini

4R = Ω 1 12= − ΩR 2=L nH 5=C pF
 

 

 

Fig. 3.6. Analyse de stabilité du circuit résonateur RLC série idéal avec source de courant 

en parallèle dans le nœud . n

Le résultat de calculer l’impédance ( )nZ s  vue par la source de courant 
dans le nœud  est : n

2n s LCR sRR C Rv + +1
2

1

( )  .                 (3.11)
( ) 1

n

in

Z s
i s LC sC R R

= =
+ + +
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Ainsi, la fonction de transfert associée à cette réponse entrée-sortie 
possède deux pôles (partagés par toutes les représentations entrée-sortie du 
circuit) et deux zéros (spécifiques pour cette représentation particulière), 
comme le montre la figure 3.7. 
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Fig. 3.7. Diagramme pôle-zéro associée à ( )nZ s . Croix : Pôles. Cercles : Zéros. 

La connexion ultérieur d’une résistance de stabilisation stabR  en parallèle 
dans le nœud  est équivalente à l’application d’un contrôle proportionnel 
de valeur 

n
1/ stabK R=  sur ( )nZ s . En effet, dans un contrôle proportionnel 

( )stab stabZ s R=  et  par (3.4), ( ) 1/ stabK B s R= = . 

Ainsi, une fois ( )nZ s  obtenue, le Lieu d’Evans du système en boucle 
fermée ( )n

bfZ s  résultant peut être tracé (Fig. 3.8) quand la valeur de K  
varie entre zéro et l’infini, ce qui revient à dire une variation de stabR  entre 
l’infini et zéro.  

Il faut noter que la connexion d’une résistance stabR  de grande valeur (K  
faible) en parallèle dans le nœud  a un effet faible sur le circuit. Au 
contraire, la connexion d’une résistance 

n

stabR  de petite valeur (K  élevée) en 
parallèle dans le nœud n  a un effet grand sur le circuit. 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



Chapitre 3 - Approche Systématique à la Stabilisation des Circuits Microondes  

-0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
-2.0

-1.0

0.0

1.0

2.0

Real Axis (GHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s (

G
H

z)
En augmentant K  

Lieu d’Evans  

 

 

 

 

 

Fig. 3.8. Lieu d’Evans de ( )n
bfZ s . Les pôles restent dans le DPD pour toute valeur  

de K  et comme conséquence une stabR  en parallèle dans le nœud  ne sert pas à 

stabiliser le circuit de la figure 3.6. 

n

Comme montre la figure 3.8, au fur et à mesure que la valeur de K  
augmente, les pôles de ( )n

bfZ s  partent des pôles de ( )nZ s  et terminent aux 
zéros de ( )nZ s . Par conséquent, et comme prévu dans cet exemple idéal, 
les pôles de ( )n

bfZ s  restent dans le DPD pour toute valeur de 1/ stabK R= . 
Ce qui révèle le fait trivial de qu’aucune valeur de résistance de stabilisation 

stabR  connectée en parallèle dans le nœud  peut stabiliser le circuit 
résonateur RLC série idéal de la figure 3.6.  

n

Considérons maintenant que la stabilité du circuit résonateur RLC série 
idéal est analysée en connectant une source de tension de petit signal en 
série dans la branche  comme il est indiqué dans la figure 3.9.  m

 
4= Ω 1 12R = − ΩR 2=L nH 5=C pF

mi

inv

m

 

 

Fig. 3.9. Analyse de stabilité du circuit résonateur RLC série idéal avec source de tension 

en série dans la branche m. 
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Le résultat de calculer l’admittance  vue par la source de tension 
dans la branche  entre ses deux bornes est : 

( )mY s
m

2
1

( )  .                 (3.12)
( ) 1

m

in

i sCY s
v s LC sC R R

= =
+ + +

m

s

 

La fonction de transfert Y  a un zéro à l’origine mais elle n’a pas de 
zéros complexes conjugués proches aux pôles. Évidement, les pôles de 

 (Fig. 3.10) et de 

( )m

( )mY s ( )nZ s  (Fig. 3.7) sont les mêmes. 
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Fig. 3.10. Diagramme pôle-zéro associée à Y . Croix : Pôles. Cercles : Zéros. ( )m s

L’introduction ultérieur d’une résistance de stabilisation stabR  en série 
dans la branche  du circuit est équivalente à l’application d’un contrôle 
proportionnel sur Y  de valeur 

m
( )m s stabK R= . En effet, dans un contrôle 

proportionnel ( )stab stabZ s R=  et  par (3.7), ( ) stabK B s R= = . 

Il faut noter aussi que la connexion d’une résistance stabR  de petite 
valeur ( K  faible) en série dans la branche  a un effet faible sur le circuit. 
Au contraire, la connexion d’une résistance 

m

stabR  de grande valeur ( K  
élevée) en série dans la branche m  a un effet grand sur le circuit. 
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Pour représenter graphiquement le contrôle proportionnel, le Lieu 
d’Evans du système en boucle fermée Y  peut être tracé (Fig. 3.11), 
quand la valeur de 

( )m
bf s

K  varie entre zéro et l’infini, ce qui revient à dire une 
variation de stabR  entre zéro et l’infini aussi. La figure 3.11 montre qu’une 
résistance en série plus grande que 8stabR = Ω  stabilise le circuit.  
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Fig. 3.11. Lieu d’Evans de Y . Les pôles abandonnent le DPD pour . Une 

résistance  stabilise le circuit. 

( )m
bf s 8K >

8stabR > Ω

Bien que le résultat soit trivial dans le cas du résonateur idéal, il révèle le 
principe générique de la théorie de contrôle cité auparavant [9]: la présence 
des zéros dans le DPD rendre plus difficile la stabilisation du système. En 
fait, la stabilisation d’un circuit devient en pratique impossible quand les 
zéros du DPD sont très proches aux pôles instables, comme dans le cas 
d’une quasi-compensation pôle-zéro. 

En résumé, le tracé du Lieu d’Evans est très utile car il permet de vérifier 
si l’ajout d’une résistance dans un certain nœud/branche du circuit peut 
stabiliser le circuit. En plus, si la stabilisation est possible, le Lieu d’Evans 
apporte la valeur de résistance requise pour la stabilisation. Il est important 
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de souligner que la conclusion ci-dessus est vraie à condition que l’insertion 
de la résistance ne modifie pas le point de repos du circuit étudié. Si la 
résistance de stabilisation change le point de polarisation et modifie la 
solution dc, le Lieu d’Evans seulement peut être utilisée comme une 
estimation approximative de l’évolution des pôles avec stabR . 

3.3.2.- CONTROLE DERIVATIF 

Les principes et routines du contrôle proportionnel peuvent être 
généralisés au cas d’une action de contrôle dérivative. Dans un circuit 
électronique, cette action correspond à l’insertion ou modification d’une 
inductance ou d’une capacité. Reprenons le système de contrôle en boucle 
fermée de la figure 3.3 : 

( ) ( )( )                          (3.13)
( ) 1 ( ) ( )bf

y s H sH s
x s H s B s

= =
+

 

avec, 

( )( )  .                                     (3.14)
( )

N sH s
D s

=  

Une action de contrôle dérivative se correspond avec une rétroaction 

( )B s  de la forme : 

( )  .                                     (3.15)dB s K s= ⋅  

Alors, la fonction de transfert en boucle fermée du système en (3.13) 
peut s’écrire comme : 

( )( )  .                          (3.16)
( ) ( )bf

d

N sH s
D s K s N s

=
+ ⋅ ⋅
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L’équation caractéristique qui donne les pôles en boucle fermée de 
 est : ( )bfH s

( ) ( ) 0 .                              (3.17)dD s K s N s+ ⋅ ⋅ =  

L’évolution des pôles de  quand la valeur de  varie depuis 
zéro à l’infini, peut s’obtenir facilement à partir de la connaissance de  
et , comme dans le cas d’un contrôle proportionnel. Cette évolution 
est équivalente au cas proportionnel (3.9) mais en considérant le nouveau 
système . D’après (3.16), quand l’action de contrôle dérivative  
tend à zéro, les pôles de  tendent aux pôles de , qui sont les 
mêmes pôles que ceux de 

( )bfH s dK
( )D s

( )N s

( )s H s⋅ dK
( )bfH s ( )H s

( )s H s⋅ . Par contre, quand l’action de contrôle 
dérivative  tend vers l’infini, les pôles de  tendent aux zéros de 

 (ou ils sortent du plan complexe vers l’infini si la dimension de 
 est plus grande que la dimension de ). 

dK ( )bfH s
( )s H s⋅

( )D s ( )N s

Alors, si ( )s H s⋅  présente une quasi-compensation pôle-zéro instable, 
les pôles du DPD évolueront aussi vers les zéros du DPD selon la valeur de 

 augmente. C'est-à-dire, la stabilisation du circuit serait impossible 
comme dans le cas du contrôle proportionnel. 

dK

Le tracé des racines de (3.17) dans le plan complexe s’appelle Contour 
des Racines et il peut être tracé aussi en utilisant des outils commerciaux 
pour le calcul numérique comme Matlab [12] ou Scilab [13]. Le tracé du 
Contour des Racines peut être très utile quand la stabilisation est réussie en 
insérant ou en modifiant la valeur d’une capacité ou d’une inductance du 
circuit. 

Dans le cas de l’analyse de stabilité avec une source de courant et à partir 
de (3.4), la connexion en parallèle d’une capacité stabC  dans le nœud n  
(Fig. 3.2), correspond à l’application d’un contrôle dérivatif sur ( )nZ s  
avec, 
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( )  .                            (3.18)d stabB s K s C s= ⋅ = ⋅  

De la même façon, à partir de (3.7) et dans le cas de l’analyse de stabilité 
avec une source de tension, la connexion série d’une inductance stabL  dans 
la branche m  du circuit (Fig. 3.5), représente un contrôle dérivatif sur 

 avec, ( )mY s

( )  .                            (3.19)d stabB s K s L s= ⋅ = ⋅  

Pour illustrer la stabilisation au moyen d’un contrôle dérivatif, 
considérons le circuit de la figure 3.12, dans lequel la sonde duale I-V 
présentée dans le deuxième chapitre de cette thèse est utilisée : 

 

 

 

 

 

1 10R = Ω

10L nH=

1C nF=

n

nvini
mi

m
inv

Sonde duale I V−

15R = − Ω

Fig. 3.12. Analyse de stabilité d’un résonateur RLC avec la sonde duale I-V. 

Le premier étage consiste à obtenir séquentiellement les deux fonctions 
de transfert ( )nZ s  et . ( )mY s

2
1 1

2
1 1

( )                   (3.20)
( )

n
n

in

s LCRR sLR RRvZ s
i s LC R R sL R R

+ +
= =

+ + + +
 

2 1mi s LC +
2

1 1

( )                   (3.21)
( )

m

in

Y s
v s LC R R sL R R

= =
+ + + +
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Les diagrammes pôle-zéro résultants de ( )nZ s  et de Y  sont 
montrés dans la figure 3.13 et 3.14. 
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Fig. 3.13. Diagramme pôle-zéro de ( )nZ s . Il n’y a pas des zéros dans le DPD. 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.14. Diagramme pôle-zéro de Y . Il y a deux zéros dans l’axe imaginaire. ( )m s

La connexion ultérieure d’une capacité stabC  en parallèle dans le nœud 
 ou d’une inductance n stabL  en série dans la branche , correspond à 

l’application d’un contrôle dérivatif sur 
m

( )nZ s  ou Y  respectivement. 
Si la stabilisation est possible, le Contour des Racines de  (Fig. 

( )m s
( )ns Z s⋅
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3.15) ou de  (Fig. 3.16) donne la valeur exacte de ( )ms Y s⋅ stabC  ou de stabL  
qui est capable de stabiliser le circuit. 
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Fig. 3.15. Contour des Racines de ( )ns Z s⋅ . Les pôles évoluent vers les zéros et ils 

deviennent stables pour 186.5 d stabK C pF= > . 
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Fig. 3.16. Contour des Racines de ( )ms Y s⋅

ab

. Les pôles sont toujours instables pour toute 

valeur de d stK L= . 

En effet, de même que dans le cas d’un contrôle proportionnel, les 
figures précédents 3.15 et 3.16 montrent que les pôles du circuit évoluent 
aussi vers les zéros de la fonction de transfert. Pendant que pour le premier 
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cas (Fig. 3.15) les pôles deviennent stables pour une valeur de capacité 

stabC  plus grande que 186.5 pF, quand elle est connectée en parallèle dans le 
nœud , dans le deuxième cas (Fig. 3.16) il n’existe aucune valeur de n stabL  
connectée en série à la branche  qui soit capable de stabiliser le circuit. 
Ainsi, le tracé automatique du Contour des Racines prédit l’évolution des 
pôles ainsi que la valeur exacte de 

m

stabC  qui est capable de stabiliser le 
circuit. 

3.3.3.- CONTROLE INTEGRAL 

De même que dans le cas du contrôle dérivatif, une action de contrôle 
intégrale correspond à l’insertion ou modification d’une inductance ou 
d’une capacité dans un circuit électronique. Reprenons le système de 
contrôle en bouclé fermée de la figure 3.3 : 

( ) ( )( )                            (3.22)
( ) 1 ( ) ( )bf

y s H sH s
x s H s B s

= =
+

 

avec, 

( )( )  .                                      (3.23)
( )

N sH s
D s

=  

Une action de contrôle intégrale se correspond avec une rétroaction 

( )B s  de la forme : 

( )  .                                        (3.24)iKB s
s

=  

Ainsi, la fonction de transfert en boucle fermée du système (3.22) peut 
s’écrire comme : 

( )( )  .                           (3.25)
( ) ( )bf

i

s N sH s
s D s K N s

⋅
=

⋅ + ⋅
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Les pôles de la fonction de transfert en boucle fermée  définie en 
(3.25) sont les racines de l’équation caractéristique : 

( )bfH s

( ) ( ) 0 .                               (3.26)is D s K N s⋅ + ⋅ =  

L’évolution des pôles de  quand la valeur de  varie entre zéro 
et l’infini peut être obtenue facilement à partir de la connaissance de  
et , comme dans le cas d’un contrôle proportionnel. Cette évolution 
correspond au Contour des Racines de . Ainsi, d’après (3.26), 
quand l’action de contrôle intégrale  tend à zéro, les pôles de  
tendent aux pôles de . Par contre, quand l’action de contrôle 
intégrale  tend vers l’infini, les pôles de  tendent aux zéros de 

 (ou ils sortent du plan complexe vers l’infini si la dimension de 
 est plus grande que la dimension de ). Noter que, dans ce cas, 

les zéros de  sont les mêmes que les zéros de . 

( )bfH s iK
( )D s

( )N s
( ) /H s s

iK ( )bfH s
( ) /H s s

iK ( )bfH s
( )H s
( )D s ( )N s

( )H s ( ) /H s s

Du nouveau, si  présente une quasi-compensation pôle-zéro 
instable avec des pôles et des zéros complexes conjugués proches entre eux 
dans le DPD, les pôles du DPD évolueront vers les zéros du DPD au fur et à 
mesure que la valeur de  augmente. Dans ce cas, la stabilisation du 
circuit ne sera pas possible. 

( ) /H s s

iK

De même que dans le cas du contrôle dérivatif, le tracé du Contour des 
Racines est très utile quand la stabilisation du circuit est réussie à partir de 
l’insertion ou modification de la valeur d’une capacité ou d’une inductance 
dans un circuit électronique. 

Dans le cas de l’analyse de stabilité avec une source de courant et à partir 
de (3.5), la connexion en parallèle d’une inductance stabL  dans le nœud  
(Fig. 3.2), correspond à l’application d’un contrôle intégral sur 

n
( )nZ s  avec, 
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1( )  .                               (3.27)i

stab

KB s
s L s

= =
⋅

 

De la même façon, à partir de (3.7) et dans le cas de l’analyse de stabilité 
avec une source de tension, la connexion série d’une capacité stabC  dans la 
branche  du circuit (Fig. 3.5), représente un contrôle intégral sur  
avec, 

m ( )mY s

1( )  .                               (3.28)i

stab

KB s
s C s

= =
⋅

 

Pour illustrer la technique de stabilisation décrite ci-dessus, considérons 
le même circuit de la figure 3.12, avec la sonde duale connectée au même 
point du circuit. Les fonctions de transfert ( )nZ s  et  sont 
respectivement l’impédance et l’admittance simulées avant de l’application 
du contrôle intégral, et elles viennent données par (3.20) et (3.21). 

( )mY s

Ainsi, la connexion ultérieure d’une inductance stabL  en parallèle dans le 
nœud  ou d’une capacité n stabC  en série dans la branche , correspond à 
l’application d’un contrôle intégral sur 

m
( )nZ s  ou  respectivement. 

Alors, si la stabilisation est possible le Contour des Racines de 
( )mY s

( ) /nZ s s  
(Fig. 3.17) et de  (Fig. 3.18) donnent la valeur exacte de ( ) /mY s s stabL  ou 
de stabC  qui est capable de stabiliser le circuit. 
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Dans le premier cas (Fig. 3.17) les pôles instables deviennent stables 
pour une certaine valeur de . D’après (3.27), cela correspond 
avec une valeur de 

71.87x10iK >
53.47stabL nH< . Dans le deuxième cas (Fig. 3.18) il 

n’existe pas une valeur de stabC  qui connectée en série à la branche  soit 
capable de stabiliser le circuit. Ainsi, le tracé automatique du Contour des 
Racines prédit l’évolution des pôles ainsi que la valeur exacte de 

m

stabL  
connectée en parallèle au nœud  qui est capable de stabiliser le circuit. n

3.4.- DISCUSSION SUR LA STABILISATION DES 
OSCILLATIONS ASSOCIEES A UN ETAT PERIODIQUE 
FORT SIGNAL INSTABLE 

La stabilisation des oscillations associées à une solution dc instable dans 
les circuits microondes est basée sur l’analyse de la position, dans le plan 
complexe, des pôles et des zéros d’une fonction de transfert SISO. 
Maintenant, nous étudions la possibilité de développer une procédure 
équivalente pour la stabilisation des oscillations associées à un état 
périodique fort signal instable. Comme expliqué dans le premier chapitre, la 
linéarisation d’un état établi périodique fort signal donne lieu à un système 
PLTV (Periodic Linear Time-Varying) qui ne peut pas être représentée par 
une simple fonction de transfert SISO LTI (Linear Time Invariant). En fait, 
le système PLTV est représenté par une fonction de transfert paramétrique 
qui peut être exprimée par une série harmonique des fonctions de transfert 
SISO LTI individuelles obtenues lors de considérer les différents produits 
de mélange, comme il est expliqué dans la section 1.4.2.3. À cet égard, le 
système PLTV a une nature MIMO (Multiple-Input, Multiple-Output), où 
les multiples sorties sont les tensions de nœud (ou les courants de branche) 
aux différents produits de mélange.  
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En ce qui concerne les zéros du système, il y a une différence 
fondamentale entre les systèmes SISO et MIMO [7]. Par définition, dans les 
systèmes SISO tous les zéros sont des zéros de transmission (aussi connus 
comme zéros du système), i.e. ils sont associés aux signaux d’entrée qui 
sont annulés (pas transmis) par le système. Toutefois, tous les zéros de 
transmission du système ne sont pas présents dans les composants 
individuels du système MIMO. Plus encore, tous les zéros d’un composant 
individuel du système MIMO ne sont pas forcement des zéros de 
transmission du système. Par conséquent, le tracé automatique du Lieu 
d’Evans (ou du Contour des Racines) comme défini pour les systèmes SISO 
n’est plus applicable aux composants individuels du système MIMO. Cela 
implique que les techniques de placement de pôles présentées tout au long 
de ce chapitre pour les fonctions de transfert SISO, qui représentent la 
linéarisation d’un état établi de dc, ne sont pas applicables aux composant 
individuels (H0 par exemple) de la fonction de transfert paramétrique 
obtenue lors de la linéarisation d’un état établi périodique fort signal. 

Cependant, bien que le tracé automatique du Lieu d’Evans (ou du 
Contour des Racines) ne soit pas directement applicable, une faible 
contrôlabilité et/ou observabilité associée à l’isolation électrique partiale 
d’une partie de la dynamique du système depuis le port d’observation se 
transforme, dans ce cas aussi, en une quasi-compensation pôle-zéro dans H0. 
Par conséquent, les quasi-compensations pôle-zéro donnent de l’information 
(au moins qualitative) sur les parties du circuit qui sont électriquement 
isolées de la boucle parasite responsable de l’oscillation. En conséquence, 
les ports d’observation (nœuds ou branches du circuit) qui donnent lieu à 
des fonctions de transfert avec quasi-compensations pôle-zéro instables 
seront moins appropriés pour la stabilisation du circuit que les ports 
d’observation dont la fonction de transfert présente des pôles instables isolés 
dans le DPD. 
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Ceci sera expérimentalement illustré dans le circuit suivant. La maquette 
de test est une cellule amplificatrice élémentaire d’un seul étage avec deux 
transistors HBT (Infineon BFP 650) en parallèle fabriquée en technologie 
hybride microstrip et conçue pour mettre en évidence une instabilité 
paramétrique à 0 / 2f . La figure 3.19 montre un schéma simplifie de la 
maquette de test et la figure 3.20 une photo du circuit. 

Une fois la maquette de test fabriquée et mesurée, le circuit présente une 
instabilité à 0 / 2f  pour certains conditions de puissance et de fréquence 
d’entrée ( ). La figure 3.21 montre le spectre mesuré pour 

 et 
,in inP f

8inP dB= m 1.6inf GHz= . Une division de fréquence est appréciée 
pour ces conditions. 
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Fig. 3.19. Schéma simplifié de la cellule amplificatrice avec deux transistors HBT en 

parallèle. 
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Fig. 3.20. Photo de la maquette de test fabriquée en technologie hybride microstrip. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.21. Spectre mesuré de l’instabilité à 0 / 2f  pour les conditions 8inP dBm=  et 

1.6inf GHz= . 

Considérons la possibilité de stabiliser la maquette de test avec une 
résistance “inter-branche” stabR  entre les bases des transistors HBT. 
L’analyse de stabilité détecte l’instabilité paramétrique rencontrée en 
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mesure pour les conditions de puissance d’entrée 8inP dBm=  et de 
fréquence d’entrée 1.6inf GHz=  lorsque la source de courant est 
connectée entre les bases des transistors (Fig. 3.22).  
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Fig. 3.22. Analyse de stabilité avec la source de courant connectée entre les bases des 

transistors HBT. 

La réponse fréquentielle 0 (Z jω)  (impédance vue par la source de 
courant entre les deux nœuds de connexion à sa fréquence d’opération) 
obtenue montre une claire résonance avec un saut de phase de 180º (Fig. 
3.23). Cela se transforme en deux pôles complexes conjugués isolés dans le 
DPD du diagramme pôle-zéro associé comme le montre la figure 3.24.  

Afin de stabiliser le circuit en simulation, une résistance de stabilisation 
“inter-branche” stabR  est connectée en parallèle avec la source de courant 
pour mener une analyse paramétrique en fonction de la valeur de stabR . La 
figure 3.25 montre l’évolution des pôles instables en fonction de la valeur 
de stabR  quand elle varie entre 40 Ω et 215 Ω. Dans ce cas, la stabilisation 
du circuit en simulation est réussie pour une valeur de 154stabR ≤ Ω .  
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Fig. 3.23. Réponse fréquentielle 0 (Z jω)  de l’analyse de stabilité avec la source de courant 

connectée entre les bases des transistors pour les conditions de 8inP dBm=  et 

1.6inf GHz= . 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.24. Diagramme pôle-zéro associé de la réponse fréquentielle 0 (Z jω) . Il y a deux 

pôles complexes conjugués isoles dans le DPD. 
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Fig. 3.25. Évolution des pôles instables en fonction de la valeur de stabR  quand elle est 

connectée entre les bases des transistors HBT. Dans ce cas, la stabilisation est réussie au 

moyen d’une résistance de stabilisation “inter-branche” 154stabR ≤ Ω . 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.26. Spectre mesuré de la maquette de test quand une résistance de stabilisation 

150stabR = Ω  est connectée entre les bases des transistors. 

Ces résultats ont été confirmés en mesure; la résistance la plus élevée 
capable de stabiliser le circuit est de 150 Ω. La figure 3.26 montre le spectre 
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mesuré quand une résistance “inter-branche” de 150 Ω est connectée entre 
les bases des transistors. La raie fréquentielle à 0 / 2f  n’est plus appréciée. 

Maintenant, considérons la possibilité de stabiliser la maquette de test 
avec une résistance “inter-branche” stabR  entre les collecteurs des transistors 
HBT. Dans ce cas aussi, l’analyse de stabilité détecte l’instabilité 
paramétrique rencontrée en mesure pour les mêmes conditions de puissance 
d’entrée 8inP dBm=  et de fréquence d’entrée 1.6inf GHz=  lorsque la 
source de courant est connectée entre les collecteurs des transistors 
(Fig. 3.27). 
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Fig. 3.27. Analyse de stabilité avec la source de courant connectée entre les collecteurs des 

transistors HBT. 

Au contraire que dans le cas précédent, la réponse fréquentielle 0 ( )Z j′ ω  
obtenue montre maintenant une résonance plus faible en termes d’amplitude 
et de saut de phase (Fig. 3.28). Cela se transforme en une quasi-
compensation pôle-zéro dans le plan complexe comme montre le 
diagramme pôle-zéro de la figure 3.29.  
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Fig. 3.28. Réponse fréquentielle 0 ( )Z j′ ω  de l’analyse de stabilité avec la source de courant 

connectée entre les collecteurs des transistors HBT pour les conditions de 8inP dBm=  

et 1.6inf GHz= .  
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Fig. 3.29. Diagramme pôle-zéro associé de la réponse fréquentielle 0 ( )Z j′ ω . Dans ce cas, 

il y a une quasi-compensation pôle-zéro dans le DPD. 
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Afin de stabiliser le circuit en simulation, une résistance de stabilisation 
“inter-branche” stabR  est connectée en parallèle entre les collecteurs des 
transistors HBT pour mener une analyse paramétrique en fonction de la 
valeur de stabR . La figure 3.30 montre l’évolution des pôles instables en 
fonction de la valeur de stabR  quand elle varie entre 5 Ω et 35 Ω. Dans ce 
cas, la stabilisation du circuit en simulation est réussie pour une valeur 

. 18stabR ≤ Ω

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.30. Évolution des pôles instables en fonction de la valeur de stabR  quand elle est 

connectée entre les collecteurs des transistors HBT. Dans ce cas, la stabilisation est 

réussie au moyen d’une résistance de stabilisation “inter-branche” . 18stabR ≤ Ω

Ces résultats ont été confirmés en mesure; la résistance la plus élevée 
capable de stabiliser le circuit est de 2 Ω quand elle est connectée entre les 
collecteurs des transistors. 

En effet, cette quasi-compensation pôle-zéro rencontrée à la sortie des 
transistors HBT implique que la stabilisation du circuit au moyen d’une 
résistance “inter-branche” stabR  entre les collecteurs des transistors est plus 
difficile qu’à l’entrée du circuit où les pôles instables sont isolés dans le 
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DPD. D’ailleurs, l’action de contrôle à la sortie des transistors avec la 
résistance de 2 Ω est plus forte que l’action de contrôle nécessaire à l’entrée 
des transistors où la résistance la plus élevée qui est capable de stabiliser le 
circuit est de 150 Ω. 

En conclusion, les techniques de stabilisation décrites pour le cas 
d’oscillations associées à un régime dc ne sont pas directement applicables 
pour la stabilisation des régimes périodiques fort signal instables. 
Néanmoins, le niveau d’isolation électrique depuis le port d’observation 
(qui amène aux quasi-compensations pôle-zéro) nous indique quels sont, a 
priori, les nœuds/branches du circuit les plus appropriés pour la 
stabilisation. Dans ce contexte, les ports d’observation du circuit qui 
donnent lieu à des fonctions de transfert avec quasi-compensations pôle-
zéro sont moins appropriés pour la stabilisation du circuit que les ports 
d’observation qui donnent lieu à des fonctions de transfert avec des pôles 
complexes conjugués isolés dans le DPD. 
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3.5.- CONCLUSIONS 

Dans ce chapitre une méthodologie systématique a été présentée pour la 
stabilisation d’oscillations associées à une solution dc instable dans les 
circuits microondes. En effet, l’application d’un réseau de stabilisation série 
ou parallèle dans un circuit microondes complexe est équivalente à 
l’application d’une rétroaction négative dans un schème de contrôle 
classique. Par conséquent, les stratégies de stabilisation connues dans la 
théorie de contrôle sont applicables pour la stabilisation des circuits 
microondes complexes. De façon concrète, les stratégies de placement des 
pôles ont été proposées pour concevoir des actions de contrôle 
proportionnelles, dérivatives ou intégrales capables d’assurer la stabilité du 
circuit avec une certaine marge de stabilité. 

Dans le cas d’un circuit électronique, l’insertion d’une résistance de 
stabilisation en série ou en parallèle (ou la modification de sa valeur) 
correspond à l’application d’un contrôle proportionnel. De même, 
l’insertion d’un élément réactif ou la modification de sa valeur (soit une 
capacité ou une inductance) correspond à l’application d’un contrôle 
intégral ou dérivatif pour le circuit étudié. 

De plus, dans ce troisième chapitre l’importance de localiser un nœud ou 
une branche du circuit possédant une bonne sensibilité a été démontrée. 
Dans ce contexte, le fait d’avoir des zéros complexes conjugués à partie 
réelle positive qui sont très proches des pôles instables rendre difficile 
(parfois impossible) la stabilisation ultérieure du circuit en ajoutant un 
réseau de stabilisation. L’exemple du circuit RLC a été utile pour illustrer 
les différentes techniques de stabilisation proposées tout au long de ce 
chapitre. Cependant, l’application de toutes ces techniques de stabilisation 
dans un cas plus rigoureux et réaliste sera montrée dans le quatrième 
chapitre de cette thèse. 
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Finalement, le dernier point de ce chapitre est une discussion sur 
l’extension de la procédure de stabilisation aux régimes fort signal instables. 
Les techniques de placement de pôles décrites pour les cas d’oscillations 
associées à un régime dc ne sont pas applicables pour la stabilisation 
d’oscillations associées à un régime périodique fort signal. Cependant, 
l’isolation électrique depuis le port d’observation (nœud ou branche du 
circuit) est associée à une faible contrôlabilité et/ou observabilité, ce qui 
amène à des quasi-compensations pôle-zéro. En conséquence, les ports 
d’observation qui donnent lieu à des fonctions de transfert avec quasi-
compensations pôle-zéro instables seront moins appropriés pour la 
stabilisation du circuit que les ports d’observation dont la fonction de 
transfert présente des pôles instables isolés dans le DPD. 
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Chapitre 4 - Exemple d’Application : Amplificateur de Puissance MMIC en Bande Ku  

4.1.- INTRODUCTION 

Dans ce quatrième chapitre, les principes et les techniques développés 
dans les premiers chapitres de ce document de thèse seront appliqués à un 
exemple issu d’une conception industrielle pour une application spatiale. 
Cet exemple est un amplificateur de puissance MMIC en bande Ku en 
technologie Arséniure de Gallium. L’objectif de cette conception est de 
démontrer les potentialités de la filière en termes de puissance et de 
rendement afin de l’intégrer à terme à un réseau d’amplificateurs à état 
solide pour former une antenne active en émission pour des applications de 
télécommunication. 

La puce de puissance présentée ici a été conçue par Thales Alenia Space 
– France (TAS-F) avec le soutien du Centre National d’Études Spatiales 
(CNES). Lors de la phase de tests, la puce de puissance présente une 
oscillation parasite en basse fréquence sous sa polarisation nominale en 
classe AB profonde.  

Suite au constat évoqué ci-dessus deux objectifs principaux doivent-être 
abordés :  

Le premier objectif consiste à appliquer les techniques proposées dans le 
troisième chapitre pour la stabilisation des circuits et à vérifier 
expérimentalement leur validité sur un cas réaliste. Dans ce contexte, 
l’analyse de stabilité courant-tension (I-V) fondée sur l’identification pôle-
zéro des réponses fréquentielles présentée dans le deuxième chapitre est 
d’une grande importance car elle est la base de tout le processus d’analyse. 

Le deuxième objectif consiste à montrer l’intérêt d’intégrer l’analyse de 
stabilité pôle-zéro dans le processus de conception d’un amplificateur de 
puissance dès les premières étapes de la conception. Cela permet 
d’optimiser le fonctionnement et les performances de l’amplificateur de 
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puissance, tout en garantissant en même temps une marge de stabilité 
suffisante. Dans le cas particulier de cet amplificateur MMIC, la marge de 
stabilité a été vérifiée par des analyses de stabilité prenant en compte les 
dispersions technologiques en utilisant la méthode dite de Montecarlo. 

4.2.- AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE MMIC EN BANDE 
KU 

L’amplificateur de puissance sera disposé au sein d’un réseau d’antennes 
actives afin de former un système de transmission possédant des “spots” 
reconfigurables en bande Ku. 

Cet amplificateur a été fabriqué en technologie MMIC utilisant des 
transistors d’haute puissance GaAs pHEMT (pseudomorfic High Electron 
Mobility Transistors) de 0.25 μm de longueur de grille, capables de fournir 
une densité de puissance de 900 mW/mm2 (Fig. 4.1). Les résultats de 
simulation préliminaires de cet amplificateur à 25ºC, sous un régime d’onde 
constante (CW) sont résumés dans le tableau 4.1.  

 5000 mμ

5000 mμ

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.1. Photo de la puce de l’amplificateur MMIC. 
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Tableau 4.1.-  Simulations de l’amplificateur de puissance.  

 
Paramètres Simulations (25°C) 

Bande de fréquence utile 11.2 – 13.2 GHz 

Gain linéaire > 20 dB 

Puissance de sortie @ 2 dBc > 3.2 W (35.1 dBm) 

Coefficient de réflexion à l’entrée, 

|S11| 
< -13 dB  

Coefficient de réflexion à la sortie, 

|S22| 
< -13 dB  

Rendement en puissance ajoutée 

(PAE) 
> 40 % 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Pour permettre la réalisation de ces spécifications, la structure de 
l’amplificateur est constituée de deux étages. Le premier étage comporte 4 
transistors en parallèle avec une largeur de grille totale de 3 mm. Le 
deuxième étage comporte 8 transistors en parallèle avec une largeur de 
grille de 8 mm. La figure 4.2 montre le schéma de l’amplificateur. Les 
réseaux de polarisation sont omis pour soucis de simplification. 

Afin de garantir la stabilité du régime périodique fort signal, le circuit 
possède des réseaux de stabilisation RC parallèle connectés en série dans 
l’accès de la grille de chaque transistor. Des résistances de stabilisation 

stabR  “inter-branche” en parallèle entre tous les drains et toutes les grilles 
des transistors jouent aussi un rôle dans la stabilisation (Fig. 4.2). Ces 
éléments de stabilisation permettent l’élimination de la division de 
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fréquence paramétrique à mode impair qui est un mode parasite habituel 
dans les circuits avec des structures arborescentes de combinaison de 
puissance [1]-[3]. 
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Fig. 4.2. Schéma de l’amplificateur de puissance avec les éléments de stabilisation 

(Réseaux RC parallèle et résistances “inter-branche” stabR ). 

Théoriquement, ces éléments de stabilisation n’affecteraient pas les 
performances RF mais en pratique, une influence naturelle existe. Pour 
éclaircir notre propos, nous pouvons noter dans le layout de la figure 4.1 
que les résistances de stabilisation “inter-branche” ont des stubs associés 
avec une longueur de ligne qui, dans certains cas peut être considérable. Par 
conséquent ils doivent être pris en compte lors de la conception des réseaux 
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d’adaptation. Les réseaux RC parallèle sont eux idéalement conçus pour 
réduire le gain à 0 / 2f . Cependant, le gain à 0f  est aussi réduit et les 
performances RF sont détériorés. 

Intéressons nous maintenant aux réseaux de polarisation de 
l’amplificateur. Nous pouvons constater qu’il possède une symétrie 
horizontale comme le montre la figure 4.3. En fait, 4 réseaux de polarisation 
ramènent l’alimentation à la moitié supérieure de l’amplificateur et 4 autres 
réseaux de polarisation identiques ramènent l’alimentation à la moitié 
inférieure. Ces 4 réseaux de polarisation sont notés  pour la grille du 
premier étage,  pour le drain du premier étage,  pour la grille du 
deuxième étage et  pour le drain du deuxième étage.  

1g

1d 2g

2d

 

sortie RF

Polarisation
interne en bas

2G

HPA MMIC

ée RF

1GV 1

 

 

 

 

 

 

 

            

entr

DV 2GV 2DV

1GV 1DV 2GV 2DV

Polarisation
interne en haut 2GGV

1g 1d 2g 2d

2GGV
1g 1d 2g 2d

Premier étage

Deuxième étage

Fig. 4.3. Diagramme de blocs de l’amplificateur de puissance MMIC. 

Finalement, la puce a été assemblée sur une structure de test afin d’être 
mesurée et caractérisée avec une station sous pointes. Une photo de 
l’assemblage incluant les circuits de polarisation externes au MMIC est 
présentée ci-dessous par la figure 4.4. 
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Fig. 4.4. Photo de l’amplificateur de puissance assemblée sur une structure de test. 

Pour compléter le schéma bloc de la figure 4.3 les circuits de polarisation 
externes sont introduits dans la figure 4.5. En résumé, il y a huit blocs 
externes identiques permettant de ramener les polarisations nécessaires au 
MMIC. De manière symétrique, quatre polarisations sont positionnées en 
haut et quatre identiques en bas. Ces blocs externes de polarisation sont 
notés  pour la grille du premier étage,  pour le drain du premier étage, 

 pour la grille du deuxième étage et  pour le drain du deuxième étage. 
1G 1D

2G 2D

Une fois la configuration de l’assemblage définie, les résultats de mesure 
de l’amplificateur MMIC montrent une oscillation autonome à 430 MHz 
pour les conditions nominales de polarisation. Le spectre mesuré est montré 
par la figure 4.6. 
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1GV 1

 

     

 

 

 

 

 

 

 

            

Fig. 4.5. Diagramme de blocs complète de l’amplificateur de puissance MMIC incluant 

les blocs de polarisation externes de la structure de test. 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.6. Oscillation mesurée à 430 MHz pour des conditions nominales de polarisation. 
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4.3.- STABILISATION DE LA STRUCTURE DE TEST 

L’objectif de ce paragraphe est d’illustrer les possibilités de l’approche 
systématique introduite dans cette thèse pour la stabilisation des circuits 
microondes multi-transistors. En particulier, l’approche systématique 
proposée comporte trois points clés lors de la conception d’un réseau de 
stabilisation dans un circuit microondes, à savoir déterminer : 

a. la topologie appropriée (série ou parallèle), 

b. l’emplacement approprié (nœud ou branche), 

c. et la valeur exacte des éléments de stabilisation.  

Pour les deux premiers aspects, le concept de sensibilité de 
l’identification pôle-zéro des réponses fréquentielles introduit dans le 
deuxième chapitre de la thèse sera utilisé afin de localiser l’endroit 
approprié pour mener correctement la stabilisation du circuit. Quant au 
troisième aspect, l’application des techniques de stabilisation décrites dans 
le troisième chapitre, comme le placement des pôles, seront l’objet 
d’analyse au moyen du contrôle proportionnel, intégral et dérivatif. L’idée 
générale est d’obtenir l’information essentielle afin de savoir où et comment 
agir quand une oscillation est détectée dès la mise sous tension d’un circuit 
microondes de forte complexité. 

Afin d’éviter l’oscillation de la figure 4.6, la première action est de 
modifier les réseaux de polarisation externes car une modification ultérieure 
du MMIC est par nature impossible. Ainsi, la procédure systématique 
servira à déterminer automatiquement dans quel(s) nœud(s), branche(s) et 
bloc(s) de polarisation externe l’introduction d’un réseau de stabilisation 
permet d’éliminer l’oscillation. Une fois le bon emplacement détecté, des 
techniques de stabilisation du placement de pôles seront appliquées pour 
assurer la stabilisation. Enfin, le travail de stabilisation par les blocs 
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externes présente l’avantage d’une mise en œuvre des techniques de 
stabilisation a posteriori de la conception du MMIC. Cela démontre aussi la 
forte influence du monde extérieur à la puce sur sa stabilité.    

Les huit blocs de polarisation externe montrés dans la figure 4.5 ont la 
même architecture (Fig. 4.7). Chaque bloc a trois inductances en série 

1 2 3( , )L L et L  qui modèlent les fils de bonding et deux capacités en 
parallèle . 1 2( )C et C

 

1n
vers la

entation
vers le

alim MMIC1L

1C 2C

2L 3L2n

1b 5b

4b2b

3b
1, 1, 2, 2Blocs G D G D

 

 

 
 

Fig. 4.7. Architecture des blocs de polarisation externe. Les huit blocs ont la même 

architecture. Le circuit a deux nœuds (n1, n2) et cinq branches (b1-b5). 

À cause de la symétrie horizontale du circuit, toute solution de 
stabilisation doit être appliquée dans le bloc de polarisation simultanément 
en haut et en bas. L’analyse de stabilité prend en compte cette symétrie et, 
par conséquent, il est seulement nécessaire l’analyse dans les quatre blocs 
en haut ou en bas. 

En prenant en compte ces considérations, l’analyse de stabilité est menée 
dans toutes les branches (b1 à b5) et dans tous les nœuds (n1 et n2) des 
quatre blocs de polarisation externe ( , ,  et ). Cela donne au 
total 28 réponses fréquentielles qui peuvent être extraites par une seule 
exécution du simulateur CAO avec le “template” approprié. De plus, 
l’algorithme d’identification proposé dans [4] permet d’obtenir 
automatiquement les 28 fonctions de transfert et les diagrammes pôle-zéro 

1G 1D 2G 2D
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associés. Cette identification peut se faire avec une seule exécution de 
l’outil [5]. Finalement, par analyse de la position des zéros, le nœud ou la 
branche approprié pour la stabilisation du circuit est ensuite sélectionné. 

Afin de vérifier la validité d’un nœud ou d’une branche pour la 
stabilisation du circuit, nous considérons d’abord la possibilité d’utiliser la 
branche b1 pour introduire une résistance de stabilisation en série avec 
l’inductance 1L  des blocs de polarisation de grille du premier et du 
deuxième étage, blocs  et  respectivement. Pour cela, on connecte 
séquentiellement une source de tension de petit signal en série dans la 
branche b1 des blocs de polarisation externes  et  comme le montre la 
figure 4.8, pour calculer les fonctions de transfert  et . 

1G 2G

1G 2G
1
1 ( )b

GY s 1
2 ( )b

GY s

Il faut noter qu’une résistance en série avec 1L  des blocs  et  ne 
modifie pas les conditions de polarisation nominales du circuit. Sa 
connexion en série avec l’inductance 

1G 2G

1L  est une modification simple qui 
peut se faire au niveau technique à l’extérieur du MMIC et en plus, elle est 
la stratégie habituelle pour l’élimination des oscillations de dc.  

 1 2Blocs G et G
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alimentation

vers le
MMIC1L

1C 2C

2L 2n

1b 5b

4b2b

3b

   

Fig. 4.8. Analyse de stabilité avec la source de tension en série avec  des blocs  et 

 pour extraire les fonctions de transfert  et . 
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Considérons d’abord le diagramme pôle-zéro de la fonction de transfert 
 montré dans la figure 4.9a pour étudier la possibilité de stabilisation 

au niveau du bloc de polarisation . La première conclusion qui vient est 
que l’instabilité observée en mesure est détectée aussi en simulation. 
D’ailleurs, la simulation prédit le démarrage de l’oscillation à 386 MHz ce 
qui est proche de la fréquence observée en mesure (430 MHz). Cependant, 
la dynamique instable du système est difficilement observable depuis la 
branche b1. En effet,  a deux pôles complexes conjugués dans le 
demi-plan de droite (DPD) autour de 386 MHz qui sont quasi-compensés 
avec deux zéros complexes conjugués. Cette quasi-compensation pôle-zéro 
indique que l’instabilité est électriquement très isolée depuis la branche b1 
du bloc . Ce niveau d’isolation est dû à la valeur élevée de l’inductance 

1
1 ( )b

GY s

1G

1
1 ( )b

GY s

1G

1 25L nH= . Par conséquence, le résultat de la figure 4.9 implique que 
l’ajout d’une résistance de stabilisation stabR  en série avec 1L  dans le bloc 
de polarisation externe de la grille du premier étage ( ) ne sert pas à 
éliminer l’oscillation. 

1G

Pour confirmer ces résultats, le Lieu d’Evans associé à  est tracé 
dans la figure 4.10. Comme il est expliqué dans le troisième chapitre de 
cette thèse, le Lieu d’Evans est tracé automatiquement à partir de la 
connaissance de  en utilisant des outils standards pour le calcul 
numérique comme Matlab [6] ou Scilab [7]. Comme prévu, les pôles du 
DPD évoluent vers les zéros du DPD et, par conséquent, le système reste 
instable pour toute valeur de 

1
1 ( )b

GY s

1
1 ( )b

GY s

K  (avec stabK R= ). 

Les mêmes résultats sont obtenus dans le bloc de polarisation de grille 
du deuxième étage (bloc ). Comme le montre la figure 4.9b, il existe une 
quasi-compensation pôle-zéro dans la fonction de transfert . En 
conséquence, l’évolution des pôles obtenue à partir du tracé du Lieu 

2G
1
2 ( )b

GY s
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d’Evans de Y  est équivalente à celle de la figure 4.10. Ainsi, les pôles 
instables restent dans le DPD pour toute valeur de 

1
2 ( )b

G s
K . 
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Fig. 4.9. Diagramme pôle-zéro de a)  et b) . Les pôles instables sont 

détectés dans les deux cas, mais ils sont quasi-compensés avec des zéros du système. 
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Fig. 4.10. Lieu d’Evans de . Un zoom est représenté pour montrer l’évolution des 

pôles selon la valeur 

1
1 ( )b

GY s

K  est augmentée. Le circuit ne peut pas être stabilisé avec une 

résistance de stabilisation en série dans la branche b1 du bloc G1. 
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Ces résultats ont été vérifiés expérimentalement : Il n’y a aucune valeur 
de stabR  capable d’éliminer l’oscillation de la figure 4.6 quand elle est 
connectée en série avec 1L , dans le bloc de polarisation de grille du premier 
et deuxième étage (  et G ). 1G 2

Maintenant, considérons la possibilité d’utiliser la branche b2 d’un des 
quatre blocs de polarisation externe G , ,  ou  pour introduire une 
résistance de stabilisation en série avec C  (Fig. 4.11). Cette connexion est 
aussi une modification simple qui peut se faire au niveau technique à 
l’extérieur du MMIC. De plus, étant la résistance en série avec C , le point 
d’opération nominale du circuit n’est pas modifié.  

1 1D 2G 2D

1

1

Pour cela, on connecte séquentiellement une source de tension de petit 
signal en série dans la branche b2 des blocs de polarisation externes G , 

,  et , comme montre la figure 4.11, pour calculer les fonctions de 
transfert  Y s , Y s , Y  et Y s . 
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Fig. 4.11. Analyse de stabilité avec la source de tension en série avec C  dans les blocs 

, 
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La représentation pôle-zéro des fonctions de transfert obtenues est 
montrée dans la figure 4.12. Les pôles instables autour de 386 MHz sont 
détectés dans les quatre cas.  
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Fig. 4.12. Diagrammes pôle-zéro associés à : a) , b) , c)   

et d) . 
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En particulier, les pôles instables au niveau du deuxième étage (  
et ) restent quasi-compensés avec des zéros du DPD (Fig. 4.12c et 
Fig. 4.12d). Tout comme dans le cas précédent de la figure 4.10, 
l’oscillation ne peut pas être éliminée en ajoutant une résistance de 

2
2 ( )b

GY s
2
2 ( )b

DY s

-10 -5 0

-1

-0.5

0

0.5

1

Real Axis (MHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s 

(G
H

z)

a)       b) 

c)       d) 

143 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



Chapitre 4 - Exemple d’Application : Amplificateur de Puissance MMIC en Bande Ku  

stabilisation en série dans la branche b2 des circuits de polarisation externes 
du deuxième étage (blocs  et ). 2G 2D

En conséquence, les Lieux d’Evans associés à  et à  
montrés dans les figures 4.13a et 4.13b ont le même comportement que la 
quasi-compensation de la figure 4.10. Les pôles instables évoluent vers les 
zéros du DPD et restent instables pour toute valeur de 

2
2 ( )b

GY s 2
2 ( )b

DY s

K . Ce qui revient à 
dire qu’il n’existe pas une valeur de résistance de stabilisation capable 
d’éliminer l’oscillation de la figure 4.6 quand elle est connectée en série à la 
branche b2 des blocs de polarisation externes du deuxième étage (  ou 

). 
2G
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Fig. 4.13. Zoom du Lieu d’Evans de a)  et b) . 2
2 ( )b

GY s 2
2 ( )b

DY s

Au contraire, au niveau du premier étage (  et ) les pôles 
instables sont isolés dans le DPD (Fig. 4.12a et Fig. 4.12b). Cela signifie 
qu’une résistance de stabilisation connectée en série avec la branche b2 des 
blocs  ou  (premier étage de l’amplificateur) devrait être capable de 
stabiliser le circuit.  

2
1 ( )b

GY s 2
1 ( )b

DY s

1G 1D

Le tracé du Lieu d’Evans de  et de  nous permet de 
confirmer la validité de cette solution de stabilisation. L’évolution des pôles 

2
1 ( )b

GY s 2
1 ( )b

DY s
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versus K  (avec stabK R= ) prédit une opération stable pour une valeur de 

stabR  plus grande que 1.5 Ω, quand elle est connectée en série avec  dans 
le bloc de polarisation externe de la grille du premier étage (bloc ) (Fig. 
4.14). De la même façon, une résistance de stabilisation 

1C

1G

stabR  plus grande 
que 2.1 Ω connectée en série avec  dans le bloc de polarisation externe 
du drain du premier étage (bloc ) est aussi capable de stabiliser le circuit 
comme montre la figure 4.15.  

1C

1D

Il faut noter que le tracé des Lieux d’Evans est direct à partir de la 
connaissance de  et . Ces évolutions peuvent être confirmées 
en simulation avec des analyses de stabilité paramétriques, en faisant varier 
la valeur de la résistance de stabilisation 

2
1 ( )b

GY s 2
1 ( )b

DY s

stabR . Ces analyses de stabilité 
paramétriques impliquent la connexion d’une résistance dans le circuit et la 
répétition de l’analyse de stabilité pour toutes les valeurs de stabR .  
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Fig. 4.14. a) Lieu d’Evans associé à ; b) Zoom du Lieu d’Evans. L’évolution des 

pôles au fur et à mesure que la valeur 

2
1 ( )b

GY s

K  est augmentée est représentée en ligne solide. 

Les pôles obtenus de l’analyse de stabilité paramétrique en faisant varier la valeur de la 

résistance de stabilisation sont superposés avec croix.  
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L’analyse paramétrique est évidement plus exigeant en termes du temps 
de calcul que le tracé du Lieu d’Evans (qui est directement obtenu à partir 
de  et de ) mais elle est montrée ici pour valider les résultats 
obtenus avec le Lieu d’Evans. Ainsi, l’évolution des pôles de l’analyse 
paramétrique est superposée avec des croix dans la figure 4.14b pour le cas 
de  et dans la figure 4.15b pour le cas de . Cette évolution 
coïncide avec les résultats du Lieu d’Evans. 
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Fig. 4.15. a) Lieu d’Evans associé à ; b) Zoom du Lieu d’Evans. L’évolution des 

pôles au fur et à mesure que la valeur 

2
1 ( )b

DY s

K  est augmentée est représentée en ligne solide. 

Les pôles obtenus de l’analyse de stabilité paramétrique en faisant varier la valeur de la 

résistance de stabilisation sont superposés avec croix.  

Les conclusions ci-dessus ont été vérifiées expérimentalement. Comme 
exemple, la figure 4.16 montre le spectre mesuré de l’amplificateur de 
puissance quand une stabR  de 10 Ω est connectée en série avec la capacité 

 du bloc  qui ramène la polarisation à la grille des transistors du 
premier étage. Il faut souligner que, à cause de la symétrie horizontale du 
circuit, la résistance de stabilisation est connectée aux blocs de polarisation 

1C 1G
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1G , en haut en en bas du circuit en même temps. Le spectre mesuré de la 
figure 4.16 montre que l’oscillation est éliminée comme l’analyse l’avait 
prévu. 
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Fig. 4.16. Résultats de mesure de l’amplificateur de puissance avec une stabR  de  

10 Ω connectée en série avec la capacité  du bloc  (Circuit de polarisation externe 

des grilles du premier étage). 

1C 1G

Bien que la stabilisation du circuit au moyen d’une résistance dans la 
branche b2 du bloc  soit appropriée pour cette configuration, une solution 
de stabilisation alternative sera montrée pour des motifs illustratifs. En 
particulier, l’action de contrôle dérivative montrée dans le troisième chapitre 
sera appliquée à cet exemple pour illustrer le fonctionnement de la 
technique de stabilisation sur un cas réel. 

1G

Considérons donc, la possibilité d’utiliser le nœud n1 du bloc de 
polarisation de grille du premier étage  pour appliquer une action de 
contrôle dérivative dans ce nœud en incluant une capacité 

1G

stabC  en parallèle 
ou en modifiant la valeur de la capacité  existante (Fig. 4.17). Pour cela, 
on connecte une source de courant de petit signal en parallèle dans le nœud 

1C
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n1 du bloc de polarisation externe G , comme montre la figure 4.17, pour 
calculer la fonction de transfert 

1
1
1( )n

GZ s . 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.17. Analyse de stabilité avec la source de courant en parallèle avec  du bloc  

pour extraire la fonction de transfert 

1C 1G
1
1( )n

GZ s . 

Dans le troisième chapitre, il a été montré que l’ajout d’une capacité 

stabC  en parallèle dans le nœud n1 représente un contrôle dérivatif sur la 
fonction de transfert obtenue dans ce nœud, 1

1( )n
GZ s . En pratique, l’insertion 

d’une capacité stabC  en parallèle à  est équivalente à augmenter la 
capacité  à une valeur de +

1C

1C 1C stabC . 

Le Contour des Racines de  tracé dans la figure 4.18 montre 
l’effet d’une action de contrôle dérivative sur 

2
1 ( )n

Gs Z s⋅
1
1( )n

GZ s . En regardant le tracé, 
il n’existe aucune valeur de  (avec dK d stK C ab= ) capable de stabiliser le 
circuit dans le nœud n1. Une analyse paramétrique à été menée en fonction 
de la valeur de  et les pôles obtenus ont été superposés sur la figure 4.18b 
afin de valider l’approche. Les résultats obtenus coïncident exactement avec 
le Contour des Racines tracé. 

1C

 

148 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



             4.3.- Stabilisation de la structure de test 

-10 -5 0
-0.5

0

0. 5

Real Axis (MHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s 

(G
H

z)
0.39

1 1.5 2
0.368

0.379

Real Axis (MHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s 

(G
H

z) 

 
Analyse paramétrique 

 Contour des Racines 

a)          b) 

 

 

 

Fig. 4.18. a) Contour des Racines associé à 1
1( )n

Gs Z s⋅ ; b) Zoom du Contour des Racines. 

L’évolution des pôles au fur et à mesure que la valeur  est augmentée est représentée 

en ligne solide. Les pôles obtenus de l’analyse de stabilité paramétrique en faisant varier 

la valeur de la capacité de stabilisation 

dK

stabC  sont superposés avec croix. 

Considérons maintenant la possibilité d’utiliser le nœud n2 du bloc de 
polarisation externe de la grille du premier étage , pour appliquer une 
action de contrôle dérivative dans ce nœud en mettant une capacité 

1G

stabC  en 
parallèle ou en modifiant la valeur de la capacité  existante (Fig. 4.19). 
Pour cela, on connecte une source de courant de petit signal en parallèle 
dans le nœud n2 du bloc de polarisation externe , comme montre la 
figure 4.19, pour calculer la fonction de transfert 

2C

1G
2
1 ( )n

GZ s . 

Le Contour des Racines de  tracé dans la figure 4.20 montre 
l’effet d’une action de contrôle dérivative sur 

2
1 ( )n

Gs Z s⋅
2
1 ( )n

GZ s . En regardant le tracé, 
l’évolution des pôles versus  prédit un comportement stable du circuit 
pour une valeur de 

dK
87.5 d stabK C pF= > . En pratique, cela implique la 

nécessité d’une capacité dans le nœud n2 d’une valeur égal à 2 stabC C+ .  

 

 

149 

(c) 2011, Natanael Ayllon Rozas



Chapitre 4 - Exemple d’Application : Amplificateur de Puissance MMIC en Bande Ku  

vers la
alimentation

vers le
MMIC1L

1C 2C

2L 2n

1b 5b

4b2b

3b

1Bloc G

3L

2
2 1
1

( )( )
( )

n
n G
G

in

v sZ s
i s

=

2
1

n
Gv

1n

ini

 

 

 

 

 

 

Analyse paramétrique 

Lieu d’Evans 

87.5 12dK e= −

a)          b) 

-10 -5 0
-0.5

0

0.5

Real Axis (MHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s 

(G
H

z)

0 0.5 1 1.5
0.1

0.2

0.3

0.4

Real Axis (MHz)

Im
ag

in
ar

y 
A

xi
s 

(G
H

z)
Fig. 4.19. Analyse de stabilité avec la source de courant en parallèle avec C  du bloc G  

pour extraire la fonction de transfert 

2 1
2
1 ( )n

GZ s . 

De nouveau, une analyse de stabilité paramétrique a été utilisée pour 
valider le tracé du Contour des Racines. L’évolution des pôles de l’analyse 
paramétrique a été superposée dans la figure 4.20b pour montrer la validité 
de l’approche.  

 

 

 

 K 87.5d stabC pF= >

 

 

 

Fig. 4.20. a) Contour des racines associé à 2
1 ( )n

Gs Z s⋅ ; b) Zoom du Contour des Racines. 

L’évolution des pôles au fur et à mesure que la valeur  est augmentée est représentée 

en ligne solide. Les pôles obtenus de l’analyse de stabilité paramétrique en faisant varier 

la valeur de la capacité de stabilisation 

dK

stabC  sont superposés avec croix. 
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Cependant, les pôles stables obtenus restent très proches de l’axe 
imaginaire selon stabC  se fait varier. Par rapport aux résultats de la solution 
de stabilisation précédente (Fig. 4.14b) les pôles stables dans la figure 4.20b 
sont plus proches à l’axe imaginaire que dans le cas précédent et par 
conséquent, cela suggère une marge de stabilité plus petite. Ainsi, la 
stratégie de stabilisation précédente avec une résistance connectée en série 
avec la capacité  du bloc  est, a priori, plus prudente et robuste. En 
fait, cette dernière stratégie est la solution finale qui a été adoptée pour 
supprimer l’oscillation autour de 430 MHz. 

1C 1G

4.4.- STABILISATION DU MMIC 

Maintenant, la même approche systématique de stabilisation est 
appliquée à la conception du MMIC afin de le rendre robuste à son 
environnement extérieur pouvant induire une instabilité en basse fréquence. 
L’objectif est donc de modifier la conception du MMIC afin d’éliminer 
l’oscillation avec une marge de stabilité suffisante pour que le circuit soit 
robuste face aux variations des éléments des réseaux de polarisation 
externes. 

L’approche systématique à été appliqué dans tous les nœuds et toutes les 
branches des réseaux de polarisation internes du MMIC : , ,  et  
(Fig. 4.5). Les valeurs nominales des éléments de polarisation externes pour 
lesquelles l’oscillation à 430 MHz avait été détectée en mesure sont 
maintenues. L’étude des différents nœuds et branches montre qu’une 
localisation appropriée pour la stabilisation du MMIC est la branche b1 du 
circuit de polarisation de grille des transistors du premier étage, c’est-à-dire, 
en série avec 

1g 1d 2g 2d

1R  et  dans le bloc  (Fig. 4.21). 1C 1g
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Fig. 4.21. Architecture du bloc de polarisation interne 1g  dans la grille des transistors du 

premier étage. 

Considérons donc la possibilité de stabiliser le circuit en modifiant la 
valeur initiale de la résistance 1R  du bloc de polarisation de grille au niveau 
du premier étage (bloc ). Ceci revient à appliquer un contrôle 
proportionnel sur la fonction de transfert Y  obtenue avec la source de 
tension en série avec 

1g
1
1 ( )b

g s

1R  et C  (branche b1) (Fig. 4.22). 1
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Fig. 4.22. Analyse de stabilité avec la source de tension en série avec R  et C  du bloc 1 1 1g  

pour extraire la fonction de transfert Y . 1
1 ( )b

g s

sLe diagramme pôle-zéro de Y  montre que les pôles instables sont 
isolés dans le DPD (Fig. 4.23). Cela implique qu’un contrôle proportionnel 

1
1 ( )b

g
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sur  devrait être capable de stabiliser le MMIC. Le Lieu d’Evans 
associé à  (Fig. 4.24) confirme la stabilisation du circuit pour une 
valeur de 

1
1 ( )b

gY s
1
1 ( )b

gY s
4 stabK R= > Ω . 
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Fig. 4.23. Diagramme pôle-zéro associée à . Les pôles instables sont isolés dans le 

DPD. 
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Fig. 4.24. Lieu d’Evans associée à . Un zoom est représenté à droite pour montrer 

l’évolution des pôles vers les zéros selon la valeur de 

1
1 ( )b

gY s

K  est augmentée. Le circuit est 

stable pour une valeur de 4 stabK R= > Ω . 

Une valeur de 20 stabK R= = Ω  est sélectionnée afin de stabiliser le 
circuit avec une marge de stabilité suffisante pour maintenir le circuit stable 
face aux variations des éléments des circuits de polarisation externes. La 
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valeur de la résistance 1R  (Fig. 4.21) doit, par conséquent, être augmentée 
en 20 Ω. Comme dans le cas précédent, la symétrie horizontale du circuit 
requiert que la résistance soit augmentée dans les deux blocs de polarisation 
internes , en haut et en bas en même temps (Fig. 4.5). 1g

Pour vérifier qu’une marge de stabilité suffisante existe, une analyse 
Montecarlo (avec 300 tirages) a été réalisée en tenant compte de la 
dispersion de la valeur des composants formant le réseau de polarisation 
externe de la puce. La valeur de ces composants a été modifiée suivant une 
distribution gaussienne avec une déviation standard d’un 50 % sur leur 
valeur nominale. Les résultats d’identification de l’analyse Montecarlo sont 
montrés dans la figure 4.25. Les pôles critiques autour de 386 MHz restent 
dans le demi-plan à gauche pour tous les tirages. 

Finalement, il est important de souligner que l’identification pôle-zéro de 
nombreuses réponses fréquentielles et le tracé des Lieux d’Evans peut être 
fait en utilisant une routine automatique avec les outils appropriés [4]. 
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Fig. 4.25. Résultats d’identification de l’analyse Montecarlo. Les pôles critiques restent 

dans la zone stable pour tous les tirages. 
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4.5.- OPTIMISATION DES PERFORMANCES 
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Reprenons la structure de l’amplificateur de puissance décrite au début 
de ce chapitre (Fig. 4.26). Cet amplificateur a deux étages avec quatre et 
huit transistors en parallèle dans le premier et deuxième étage 
respectivement. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.26. Schéma simplifié de l’amplificateur de puissance initial. 

Les structures de combinaison de puissance comme celle de la figure 
4.26 avec plusieurs transistors connectés en parallèle possèdent une forte 
tendance à présenter des problèmes de division de fréquence à mode impair 
[1]-[3]. Afin de garantir la stabilité du régime périodique fort signal, le 
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concepteur introduit habituellement des réseaux de stabilisation RC 
parallèle connectés en série dans la grille de chaque transistor, ainsi que des 
résistances de stabilisation stabR  “inter-branche” en parallèle entre tous les 
drains et toutes les grilles des transistors, comme le montre la figure 4.26. 

Ces réseaux de stabilisation peuvent affecter les performances RF. D’un 
côté, les résistances de stabilisation “inter-branche” sont théoriquement 
équivalentes à un circuit ouvert pour le mode de fonctionnement nominal 
(mode pair). Néanmoins, si pour des raisons topologiques il faut connecter 
des stubs en série avec ces résistances de stabilisation, le circuit ouvert n’est 
pas physiquement localisé dans la grille des transistors. En réalité, il y a une 
impédance complexe additionnelle qu’il faut prendre en compte lors de la 
conception des réseaux d’adaptation. Cela peut impliquer une perte de 
performances RF à cause de la désadaptation provoquée par l’impédance 
complexe additionnelle des stubs et à cause de la possible perte de symétrie 
du circuit que la connexion de ces stubs implique. D’un autre côté, les 
réseaux RC parallèles sont idéalement conçus pour réduire le gain à 0 / 2f . 
Cependant, le gain à 0f  est aussi réduit et les performances RF sont 
détériorés. D’ailleurs, ils introduisent aussi une petite désadaptation qu’il 
faut compenser après et ils favorisent aussi l’apparition des phénomènes 
d’auto-polarisation, surtout en compression. 

La valeur de ces éléments de stabilisation et l’endroit de connexion sont 
communément choisis de façon empirique par les concepteurs pour assurer 
la stabilité à 0 / 2f . Normalement, cette stratégie de stabilisation est très 
conservatrice et sécurisante car elle garantit la stabilité à 0 / 2f  dans la 
plupart de cas mais elle implique aussi une perte de performances RF.  

La stabilité du circuit initial (Fig. 4.26), qui a tous les réseaux de 
stabilisation, a été analysée pour les valeurs de fréquence du générateur 
d’entrée de 11.7 GHz, 12.2 GHz et 12.7 GHz depuis un régime d’opération 
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linéaire jusqu’à 4 dB de compression en puissance de sortie. Le circuit reste 
stable à toutes les fréquences et à tous les niveaux de puissance analysés. En 
particulier l’analyse de stabilité du circuit initial autour de 0 / 2f  lorsque la 
source de courant est connectée entre les grilles des transistors 4 et 5 du 
deuxième étage (Fig. 4.27) est montrée dans la figure 4.28 pour les 
conditions de fréquence du générateur d’entrée 12.7inf GHz=  et à 4 dB 
de compression. Le circuit initial ne présente pas de pôles complexes 
conjugués autour de 0 / 2f  dans le diagramme pôle-zéro. 
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Fig. 4.27. Schéma simplifié du circuit initial avec la source de courant connectée entre les 

grilles des transistors 4 et 5 du deuxième étage pour analyser la stabilité sous les 

conditions : 12.7inf GHz=  et à 4 dB de compression. 
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Dans cette partie du document, les réseaux de stabilisation et les réseaux 
d’adaptation seront ré-optimisés pour obtenir une marge de stabilité 
qualitativement équivalente à celle du circuit initial (aucun pôle autour de 

0 / 2f ) tout en améliorant les performances RF. Pour cela, l’analyse de 
stabilité des régimes périodiques fort signal sera intégrée dans le processus 
de ré-optimisation de la conception, qui se fait sur 2 GHz de bande utile 
autour de la fréquence centrale nominale (11.2 GHz - 13.2 GHz) pour 
prendre en compte les possibles déplacements fréquentielles de la bande de 
fonctionnement à cause de la dispersion technologique. 
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Fig. 4.28. Analyse de stabilité du circuit initial pour les conditions 12.7inf GHz=  et à 4 

dB de compression. Aucun pôle est retrouvé autour de 0 / 2f . 
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4.5.1.- CALCUL DES RESEAUX DE STABILISATION OPTIMAUX 
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Afin de calculer les réseaux de stabilisation optimaux, commençons par 
éliminer tous les éléments de stabilisation du circuit sauf ceux qui sont 
nécessaires par topologie. Dans ce contexte, le circuit doit maintenir deux 
résistances “inter-branche” entre les grilles des transistors 2-3 et 6-7 du 
deuxième étage car elles sont utilisées pour ramener la polarisation de grille 
à tous les transistors de cet étage (Fig. 4.29).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

50Ω

Fig. 4.29. Schéma simplifié du circuit sans réseaux de stabilisation et avec la source de 

courant connectée entre les grilles des transistors 4 et 5 du deuxième étage pour analyser 

la stabilité dans les conditions : 12.7inf GHz=  et à 4 dB de compression. 
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Fig. 4.30. Analyse de stabilité du circuit sans réseaux de stabilisation pour les conditions de 

fréquence d’entrée 12.7inf GHz=  et à 4 dB de compression. Deux pôles complexes 

conjugués isolés indiquent l’instabilité paramétrique à 0 / 2f . 

Pour cette configuration du circuit, la stabilité du MMIC est étudiée au 
moyen d’une source de courant connectée entre les grilles des transistors 4 
et 5 du deuxième étage (Fig. 4.29). L’analyse de stabilité révèle une 
instabilité paramétrique à 0 / 2f  pour certaines valeurs de fréquence et de 
puissance d’entrée. En particulier, la figure 4.30 montre les résultats de 
stabilité à 4 dB de compression et avec 12.7inf GHz= .  

Cette division de fréquence est une oscillation de mode impair car 
l’instabilité n’est pas détectée ni dans le premier ni dans le dernière nœud de 
combinaison du circuit (nœuds nommés entrée RF et sortie RF dans la 
figure 4.29). Ces nœuds sont des points de masse virtuelle pour le mode 
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impair d’oscillation et par conséquent, il existe une compensation pôle-zéro 
exacte dans la fonction de transfert obtenue dans ces nœuds [1]-[3]. 

Une fois l’instabilité détectée, la stratégie de stabilisation choisie a été 
d’éliminer l’oscillation en appliquant les minimums éléments de 
stabilisation tout en garantissant la stabilité du circuit avec une marge de 
stabilité qualitativement équivalente à celle du circuit initial de la figure 
4.26. Ce critère qualitatif peut se traduire par l’obtention d’une réponse 
fréquentielle plate autour de 0 / 2f , c’est-à-dire, par l’absence de 
résonances associées aux pôles autour de 0 / 2f . Logiquement, cette 
stratégie doit prendre en compte l’influence des éléments de stabilisation sur 
les performances RF du circuit. Dans ce contexte, on va essayer de stabiliser 
le circuit seulement avec des résistances de stabilisation “inter-branche”. 
Les réseaux de stabilisation RC ne seront pas considérés à moins qu’ils 
soient nécessaires pour arriver à la marge de stabilité obtenue avec la 
conception initiale. Par rapport aux résistances “inter-branche”, l’idée est de 
les considérer d’abord au niveau du deuxième étage, car les stubs associés à 
ces résistances sont très petits et donc, ils ont un effet moindre sur 
l’impédance des réseaux d’adaptation. Ceci implique une perte plus 
négligeable des performances RF.  

Suivant les conclusions du troisième chapitre par rapport à la 
stabilisation des oscillations associés aux régimes périodiques fort signal, il 
semble raisonnable d’introduire une résistance de stabilisation “inter-
branche” stabR  entre les grilles des transistors 4 et 5 du deuxième étage (Fig. 
4.31), car les pôles instables obtenus de l’analyse de stabilité sont isolés 
dans le DPD. 

Afin de voir l’effet de cette résistance de stabilisation stabR  sur les pôles 
complexes conjugués instables obtenues dans la figure 4.30, une analyse 
paramétrique en faisant varier sa valeur est menée pour les conditions de 
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12.7in GHzfréquence du générateur d’entrée =  et à 4 dB de 
compression. L’analyse de stabilité pour une valeur de stabR  variant entre 
30 Ω et 115 Ω est montré dans la figure 4.32. 

 

 

 

  

 

 

 

 

 
 
 

Fig. 4.31. Première solution de stabilisation proposée pour l’élimination de la division de 

fréquence paramétrique. La source de courant est connectée entre les grilles des 

transistors 4 et 5 du deuxième étage pour mener à terme une analyse de stabilité 

paramétrique en fonction de la valeur de stabR . 

L’analyse paramétrique montre qu’une valeur de 100stabR ≤ Ω  est 
capable de stabiliser le circuit (Fig. 4.32). Pour arriver à une marge de 
stabilité qualitativement équivalente à celle obtenue avec la conception du 
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circuit initial de la figure 4.26 (réponse fréquentielle plate autour de 0 / 2f ), 
une valeur de 15stabR = Ω  est choisie. Noter que toutes les résistances 
“inter-branche” du circuit initial avaient une valeur de 15 Ω. Pour cette 
configuration et valeur de stabR , avec 12.7inf GHz=  et à 4 dB de 
compression, la réponse fréquentielle obtenue est plate autour de 0 / 2f  et, 
par conséquent, il n’y a pas de pôles complexes conjugués à 0 / 2f  (Fig. 
4.33). 
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Fig. 4.32. Analyse de stabilité paramétrique avec une résistance de stabilisation entre les 

grilles des transistors 4 et 5 du deuxième étage pour 12.7inf GHz=  et à 4 dB de 

compression Une  est capable de stabiliser le circuit. 100stabR ≤ Ω

La stabilité de cette solution particulière a été analysée pour les 
différentes fréquences d’entrée du générateur : 11.2 GHz, 11.7 GHz, 
12.2 GHz, 12.7 GHz et 13.2 GHz. Pour chaque fréquence d’entrée, une 
analyse de stabilité multiparamétrique a été menée en faisant varier le 
niveau de puissance du générateur d’entrée depuis un niveau d’opération 
linéaire jusqu’à 4 dB de compression et le niveau de polarisation de grille 
des transistors entre 1 2 0.2G GV V V= = −  et V 1 2 0.6G GV V= = − . Dans 
tous les cas, l’amplificateur présente un comportement stable sans pôles 
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complexes conjugués à 0 / 2f , ce qui garantit une marge de stabilité 
qualitativement équivalente à celle obtenue avec la conception du circuit 
initial. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.33. Analyse de stabilité de la première solution de stabilisation proposée  

( ) pour les conditions de fréquence d’entrée 15stabR = Ω 12.7inf GHz=  et à 4 dB de 

compression. Aucun pôle est retrouvé autour de 0 / 2f . 

4.5.2.- OPTIMISATION DES RESEAUX D’ADAPTATION 

En partant de la solution de stabilisation précédente, le circuit reste 
stable pour toutes les conditions d’opération analysées. Cependant, par 
rapport aux performances RF, le fait d’enlever tous les réseaux de 
stabilisation RC ainsi que la plupart des résistances “inter-branche” modifie 
l’impédance des réseaux d’adaptation d’entrée et inter-étage de la 
conception initiale. Par conséquent, il faut ré-optimiser ces réseaux 
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d’adaptation sur la bande de fréquence tout en garantissant que la marge de 
stabilité de la solution finale est qualitativement équivalente à celle de la 
conception initiale. Le réseau d’adaptation de sortie n’est pas modifié car il 
est déjà parfaitement défini pour présenter une impédance optimale aux 
transistors de puissance du deuxième étage. Le processus d’optimisation se 
fait sur 2 GHz de bande (11.2 GHz – 13.2 GHz) pour assurer une 
optimisation réaliste sur 1 GHz de bande après la fabrication du MMIC à 
cause de la dispersion technologique. 

Il faut remarquer que pour pouvoir faire une optimisation de ces réseaux 
d’adaptation (entrée et inter-étage), il est nécessaire de travailler avec ses 
modèles électriques afin de pouvoir modifier la valeur de ces éléments. 
Quant au réseau d’adaptation de sortie, le modèle utilisé est un modèle 
électromagnétique (EM) défini par des blocs de paramètres de “Scattering” 
obtenus au moyen des simulations EM [8] avec Momentum, afin de mieux 
représenter la réalité du circuit en simulation. Dans ce contexte, les deux 
circuits (initial et optimisé) seront comparés sous les mêmes conditions 
(réseaux d’adaptation d’entrée et inter-étage avec des modèles électriques et 
réseau d’adaptation de sortie issu de la simulation électromagnétique). 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.34. Schéma simplifié du réseau d’adaptation d’entrée du MMIC. 
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Commençons d’abord par l’optimisation du réseau d’adaptation d’entrée. 
La figure 4.34 montre un schéma simplifié de ce réseau. Les capacités C , 

 et  ainsi que la longueur du ligne l  sont prises en compte pour le 
processus d’optimisation. Par rapport au réseau d’adaptation inter-étage, la 
figure 4.35 montre un schéma simplifié de ce réseau. Dans ce cas, les 
capacités ,  et  ainsi que la largeur de ligne  sont pris en 
compte pour le processus d’optimisation. Cela fait au totale huit variables 
d’optimisation entre les deux réseaux. 
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Fig. 4.35. Schéma simplifié du réseau d’adaptation inter-étage du MMIC. 
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Le processus consiste à modifier la valeur des huit paramètres du circuit 
pour arriver à une solution optimisée par rapport aux performances RF en 
régime linéaire et non linéaire en même temps. Cependant, chaque 
modification du circuit implique un possible changement par rapport à la 
stabilité du circuit. Alors, la stabilité en régime périodique fort signal du 
circuit MMIC est analysée chaque fois qu’une modification remarquable du 
circuit est faite. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.36. Solution de stabilisation retenue pour l’élimination de la division de fréquence 

paramétrique. La source de courant est connectée entre les grilles des transistors 4 et 5 

du deuxième étage pour mener à terme une analyse de stabilité. 
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Une fois le circuit optimisé, la solution de stabilisation retenue qui 
garantie la stabilité du circuit avec une marge de stabilité qualitativement 
équivalente à celle obtenue avec le circuit initial de la figure 4.26 est 
légèrement différente de la solution présentée avant dans la figure 4.31. 

La solution de stabilisation proposée maintenant a une résistance de 
stabilisation “inter-branche” additionnelle de 15 Ω entre les drains des 
transistors 4 et 5 du deuxième étage (Fig. 4.36). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.37. Analyse de stabilité de la solution de stabilisation retenue ( 15stabR = Ω  entre les 

grilles et les drains des transistors 4 et 5 du deuxième étage), pour les conditions de 

fréquence d’entrée 12.7inf GHz=  et à 4 dB de compression. Aucun pôle est retrouvé 

autour de 0 / 2f . 

La stabilité de cette solution particulière de stabilisation a été analysée 
pour des différentes fréquences d’entrée : 11.2 GHz, 11.7 GHz, 12.2 GHz, 
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12.7 GHz et 13.2 GHz. Pour chacune des fréquences d’entrée, une analyse 
de stabilité multiparamétrique a été menée en faisant varier le niveau de 
puissance du générateur d’entrée depuis un niveau d’opération linéaire 
jusqu’à 4 dB de compression et le niveau de polarisation de grille des 
transistors entre 1 2 0.2G GV V V= = −  et 1 2 0.6G GV V V= = − . 
L’amplificateur présent un comportement stable en tous les cas. En 
particulier, l’analyse de stabilité du circuit optimisé quand la source de 
courant est connectée entre les grilles des transistors 4 et 5 du deuxième 
étage (Fig. 4.36) est montrée dans la figure 4.37, pour les conditions de 
fréquence d’entrée 12.7inf GHz=  et à 4 dB compression. La réponse 
fréquentielle obtenue est plate et, par conséquent, il n’y a pas de pôles 
complexes conjugués autour de 0 / 2f  dans le diagramme pôle-zéro. 

4.5.2.1.- ANALYSE DE STABILITE DE LA SOLUTION DE 

STABILISATION RETENUE 

Comme il est montré dans le paragraphe précédent, le circuit optimisé 
reste stable dans tous les cas analysés. Cependant, pour vérifier que la 
marge de stabilité obtenue avec le circuit initial de la figure 4.26 est 
qualitativement équivalente à celle obtenue avec le circuit optimisé de la 
figure 4.36, des analyses de stabilité Montecarlo ont été exécutées sur le 
circuit initial et sur le circuit optimisé.  

Avec l’amplificateur de puissance en régime fort signal à 4 dB de 
compression et pour trois fréquences d’entrée (11.7 GHz, 12.2 GHz et 
12.7 GHz) une analyse de dispersion de 100 tirages a été réalisée. Pour ces 
analyses, la dispersion technologique des transistors ainsi que la dispersion 
technologique des éléments passifs du circuit sont prises en compte. Cette 
dispersion est définie par le fondeur et sa valeur ainsi que la méthode de 
variation est particulière du procès. Les figures 4.38, 4.39 et 4.40 montrent 
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les résultats obtenus pour chacune des fréquences d’entrée : 11.7 GHz, 
12.2 GHz et 12.7 GHz respectivement. 

 

 

 

 

 

 

 

     a) Circuit initial       b) Circuit optimisé 

Fig. 4.38. Analyse de dispersion Montecarlo à fin = 11.7 GHz et à 4 dB de compression du 

a) Circuit initial et b) Circuit Optimisé. 

 

  

 

 

 

 

 

     a) Circuit initial       b) Circuit optimisé 

Fig. 4.39. Analyse de dispersion Montecarlo à fin = 12.2 GHz et à 4 dB de compression du 

a) Circuit initial et b) Circuit Optimisé. 
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     a) Circuit initial       b) Circuit optimisé 

Fig. 4.40. Analyse de dispersion Montecarlo à fin = 12.7 GHz et à 4 dB de compression du 

a) Circuit initial et b) Circuit Optimisé. 

Dans les trois cas analysés, les nuages de pôles critiques sont un peu plus 
denses pour le circuit optimisé et elles sont légèrement déplacées vers le 
DPD. Cependant, ce déplacement n’est pas significatif et, par conséquent, 
on peut considérer que la marge de stabilité relative du circuit optimisé de la 
figure 4.36 est qualitativement équivalente á la marge de stabilité obtenue 
avec le circuit initial de la figure 4.26.  

4.5.2.2.- PERFORMANCES RF DU CIRCUIT OPTIMISE 

Dans cette section, les résultats du processus d’optimisation par rapport 
aux performances RF sont présentés en régime linéaire (paramètres de 
“Scattering”) et non linéaire (Gain, courbe Pin-Pout et PAE). Pour cela, une 
comparaison des performances RF sur 2 GHz de bande (11.2 GHz –
13.2 GHz) est réalisée entre le circuit initial et le circuit optimisé sous les 
conditions de polarisation nominales. 
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Cette comparaison sert à montrer l’intérêt d’intégrer l’analyse de stabilité 
dans le processus de conception d’un amplificateur de puissance. 
Cependant, il est important de rappeler que les réseaux d’adaptation 
d’entrée et inter-étage du circuit sont décrits par des modèles électriques. 
Par conséquent, afin d’extraire des résultats plus proches à la réalité, il serait 
nécessaire de faire une modélisation EM de ces réseaux. Cela pourrait être 
la suite de ce travail dans le cas d’une deuxième fabrication du MMIC.  

COMPARAISON DES PERFORMANCES RF EN REGIME LINEAIRE 

Les paramètres de “Scattering” sont optimisés pour essayer de remplir 
les spécifications initiales du tableau 4.1. Ainsi, les figures 4.41, 4.42 et 
4.43 montrent les résultats obtenus du |S11|, |S21| et |S22|. 

S(1,1) 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.41. Coefficient de réflexion à l’entrée du circuit initial (ligne rouge) et du circuit 

optimisé (ligne bleu).  La ligne noire horizontale indique les spécifications initiales du 

circuit. 
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Fig. 4.42. Coefficient de transmission directe du circuit initial (ligne rouge) et du circuit 

optimisé (ligne bleu).  La ligne noire horizontale indique les spécifications initiales du 

circuit. 

S(2,2) 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.43. Coefficient de réflexion à la sortie du circuit initial (ligne rouge) et du circuit 

optimisé (ligne bleu).  La ligne noire horizontale indique les spécifications initiales du 

circuit. 
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COMPARAISON DES PERFORMANCES RF EN REGIME  
NON LINEAIRE 

Dans ce cas, le Gain, la courbe Pin-Pout et le rendement en puissance 
ajoutée (PAE) sont optimisés à chacune des fréquences sous étude pour 
essayer d’améliorer les simulations initiales du tableau 4.1, sur 2 GHz de 
bande (11.2 GHz – 13.2 GHz). Chaque figure a deux marqueurs pour mieux 
représenter les différences entre les deux circuits. La courbe du Gain a les 
marqueurs dans la région linéaire d’opération. Au contraire, la courbe Pin-
Pout et le PAE ont les deux marqueurs à 2 dB de compression pour faire la 
comparaison. 

Résultats à 11.2 GHz 

Les résultats à la fréquence de 11.2 GHz en termes du Gain, courbe Pin-
Pout et PAE sont montrés dans les figures 4.44, 4.45 et 4.46 respectivement.  

Gain 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.44. Gain du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 11.2 GHz. 
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Fig. 4.45. Courbe Pin-Pout du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 

11.2 GHz. 
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Fig. 4.46. PAE du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 11.2 GHz. 
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Résultats à 11.7 GHz 

Les résultats à la fréquence de 11.7 GHz en termes du Gain, courbe Pin-
Pout et PAE sont montrés dans les figures 4.47, 4.48 et 4.49 respectivement. 
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Fig. 4.47. Gain du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 11.7 GHz. 
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Fig. 4.48. Courbe Pin-Pout du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 

11.7 GHz. 
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Fig. 4.49. PAE du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 11.7 GHz. 

Résultats à 12.2 GHz 

Les résultats à la fréquence de 12.2 GHz en termes du Gain, courbe Pin-
Pout et PAE sont montrés dans les figures 4.50, 4.51 et 4.52 respectivement. 
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Fig. 4.50. Gain du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 12.2 GHz. 
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Fig. 4.51. Courbe Pin-Pout du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 

12.2 GHz. 
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Fig. 4.52. PAE du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 12.2 GHz. 
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Résultats à 12.7 GHz 

Les résultats à la fréquence de 12.7 GHz en termes du Gain, courbe  
Pin-Pout et PAE sont montrés dans les figures 4.53, 4.54 et 4.55 
respectivement. 
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Fig. 4.53. Gain du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 12.7 GHz. 
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Fig. 4.54. Courbe Pin-Pout du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 

12.7 GHz. 
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Fig. 4.55. PAE du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 12.7 GHz. 

Résultats à 13.2 GHz 

Les résultats à la fréquence de 13.2 GHz en termes du Gain, courbe  
Pin-Pout et PAE sont montrés dans les figures 4.56, 4.57 et 4.58 
respectivement. 
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Fig. 4.56. Gain du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 13.2 GHz. 
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Fig. 4.57. Courbe Pin-Pout  du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 

13.2 GHz. 
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Fig. 4.58. PAE du MMIC initial (ligne rouge) et optimisé (ligne bleu) à 13.2 GHz. 
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En général, les performances du circuit optimisé sont meilleures en 
termes de performances en régime linéaire et non linéaire. En effet, 
l’élimination des éléments de stabilisation en combinaison avec le processus 
de ré-optimisation des réseaux d’adaptation a aidé à améliorer les 
performances RF. En plus, il faut noter que l’élimination des résistances de 
stabilisation “inter-branche” du premier étage implique, en plus, 
l’élimination de ses longs stubs associés. Cela permet de faire le circuit 
optimisé plus symétrique que le circuit initial comme le montre la figure 
4.1. 

Tableau 4.2.-  Comparaison des performances entre le circuit initial (en bleu) et le circuit 

optimisé (en noir). 

Fréquence Gain Linéaire (dB) 
Pout @ 2 dB de 

compression (dBm) 

PAE @ 2 dB de 

compression (%) 

11.2 GHz 22.1 / 26.08 35.55 / 36.57 41.5 / 46.1 

11.7 GHz 21.39 / 24.23 35.66 / 36.47 43.36 / 47.43 

12.2 GHz 20.95 / 23.12 35.46 / 36.34 42.39 / 46.94 

12.7 GHz 20.38 / 22.66 35.07 / 35.65 40.71 / 42.6 

13.2 GHz 17.22 / 20.32 35.43 / 35.77 40.98 / 41.7 

 

Le tableau 4.2 montre la synthèse des performances obtenues à chaque 
fréquence d’analyse en les comparant à celles du circuit initial. 
L’amélioration des performances est plus remarquable à 11.2 GHz dont le 
gain est augmenté en 4 dB, le rendement en puissance ajoutée est un 4.6 % 
plus grand et la puissance de sortie augmente de 35.55 dBm (3.58 W) à 
36.57 dBm (4.54 W) après l’optimisation. Par rapport aux paramètres de 
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                     4.6.- Conclusions 

“Scattering”, l’adaptation à l’entrée (S11) est un peu pire pour le cas du 
circuit optimisé et l’adaptation à la sortie du circuit optimisé possède un S22 
quelques dB meilleur que le circuit initial sur la bande de fréquences 
d’intérêt. 

Il faut remarquer aussi une petite expansion du gain lorsque le circuit est 
optimisé qui peut introduire une perte de linéarité pour son utilisation en 
régime multi-porteuses pour une transmission en télécommunication. 

 

4.6.- CONCLUSIONS 

Dans ce dernier chapitre, une application industrielle a été analysée grâce 
à la méthodologie mise en place tout au long de ce document. L’exemple 
étudié est un amplificateur de puissance MMIC en bande Ku pour des 
applications de télécommunications spatiales présentant une oscillation dc 
autour de 430 MHz. 

Dans la première partie de ce chapitre, les techniques de stabilisation de 
placement de pôles proposées dans le troisième chapitre ont été appliquées 
pour la stabilisation de la structure de test. Pour cela, des différentes 
alternatives de stabilisation ont été proposées pour essayer de stabiliser le 
circuit au moyen d’un contrôle proportionnel et d’un contrôle dérivatif. 
D’autre côté, afin de garantir la stabilité de la puce MMIC dans une 
deuxième fabrication, une solution de stabilisation du circuit au moyen d’un 
contrôle proportionnel a été proposée. Dans ce paragraphe de stabilisation, 
les concepts de sensibilité et des quasi-compensations pôle-zéro présentées 
dans le deuxième chapitre ont été mis à profit pour décider la meilleure 
stratégie de stabilisation. 
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En général, l’application des différentes alternatives de stabilisation 
permettent d’avoir un champ d’outils de stabilisation plus étendue. Ainsi, à 
partir de toutes les possibilités de stabilisation, le concepteur peut décider 
quelle stratégie mettre en œuvre afin d’obtenir une solution stable du circuit 
conçu. 

Dans la deuxième partie de ce chapitre, la conception initiale du MMIC a 
été ré-optimisée pour améliorer les performances RF. Pour cela, l’analyse de 
stabilité des régimes périodiques fort signal a été intégrée dans le processus 
de ré-optimisation. D’un côté, ceci a permis d’obtenir des réseaux de 
stabilisation optimaux qui garantissent une marge de stabilité 
qualitativement équivalente à celle du circuit initial. D’un autre côté, 
l’obtention des réseaux de stabilisation optimaux en combinaison avec un 
processus de ré-optimisation des réseaux d’adaptation a permis d’améliorer 
les performances RF. Les résultats positifs de ce processus de ré-
optimisation indiquent l’intérêt potentiel d’intégrer l’analyse de stabilité dès 
les premières étapes de la conception.  

Finalement, les résultats de stabilité du circuit optimisé ainsi que la 
comparaison des performances RF entre le circuit initial et le circuit 
optimisé sont montrés à la fin de ce chapitre.  
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               CONCLUSIONS GENERALES 

CONCLUSIONS GENERALES 

 

Dans ce document une méthodologie de stabilisation systématique des 
circuits microondes a été présentée. Cette méthodologie est basée sur 
l’application des techniques d’identification pôle-zéro pour l’analyse de 
stabilité des circuits microondes en régime statique d’opération tout comme 
dans leur régime périodique fort signal. La méthode a été développée selon 
le schéma suivant : 

Tout d’abord, les techniques les plus utilisées pour l’analyse de stabilité 
des régimes statiques et des régimes périodiques fort signal dans les circuits 
microondes ont été décrites dans le premier chapitre de ce document de 
thèse. La technique d’analyse de stabilité pôle-zéro qui est utilisée tout au 
long de ce document a été présentée en détail permettant de conserver un 
socle théorique rigoureux, tout en alliant une mise en œuvre aisée dans le 
contexte de la simulation numérique via les logiciels commerciaux. 

Puis, les concepts de quasi-compensation pôle-zéro et de sensibilité dans 
la détection ont été introduits dans le deuxième chapitre. Cette partie du 
document a montré que la sensibilité de l’analyse de stabilité est fonction de 
la position des zéros dans le plan complexe. Afin d’augmenter la possibilité 
d’obtenir une bonne sensibilité, l’analyse de stabilité pôle-zéro 
conventionnelle avec l’approche source de courant a été combinée avec 
l’approche source de tension. Pour cela, une nouvelle sonde duale courant-
tension (I-V) a été présentée dans ce chapitre. De plus, l’analyse de stabilité 
duale (I-V) en combinaison avec l’analyse multi-nœuds et multi-branches a 
été proposée car l’emplacement des zéros dans le plan complexe est 
fonction de la source d’analyse et fonction aussi du nœud/branche utilisé 
pour mener á terme l’analyse de stabilité. Ceci a été illustre avec un 
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exemple du circuit résonateur RLC série idéal et vérifié par deux exemples 
réalistes : Un amplificateur FET de moyen puissance en bande L fabriqué en 
technologie hybride microstrip comme maquette de test et un amplificateur 
de puissance MMIC en bande X pour des applications spatiales. 

Ensuite, l’information apportée par la position des zéros dans le plan 
complexe a été utilisée pour développer le noyau principal de l’approche 
systématique de stabilisation dans le troisième chapitre. En fait, cette 
information a permis de déterminer le bon endroit (nœud ou branche du 
circuit) et le type de réseau de stabilisation à appliquer (série ou parallèle) 
dans ce nœud ou cette branche afin de stabiliser le circuit lorsqu’il existe 
une oscillation parasite dans un circuit microondes. Une fois localisée le 
nœud/branche approprié, la procédure de stabilisation est différente selon 
l’oscillation parasite soit associé à un régime statique instable ou à un 
régime périodique fort signal instable.  

Pour le premier cas, les techniques standard de la théorie de contrôle 
linéaire comme le placement des pôles ont été développées au moyen des 
actions de contrôle proportionnelles, dérivatives et intégrales capables 
d’assurer la stabilité du circuit avec une certaine marge de stabilité. En plus, 
ces techniques de stabilisation ont permis d’obtenir la valeur exacte des 
éléments de stabilisation pour garantir la stabilité de la fonction 
hyperfréquence. Enfin, cela permet d’avoir un champ d’outils de 
stabilisation plus étendue pour le concepteur des circuits microondes. 

Pour le deuxième cas, les techniques de placement de pôles ne sont plus 
applicables à cause de la nature MIMO des systèmes obtenus à partir de la 
linéarisation d’un état établi périodique fort signal. Cependant, la dernière 
partie du troisième chapitre a inclus une extension de la procédure de 
stabilisation aux régimes périodiques fort signal en partant de l’information 
apportée par la position des zéros dans le plan complexe. De même que dans 
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le cas précédent, il a été montré que les ports d’observation 
(nœuds/branches) qui donnent lieu à des fonctions de transfert avec quasi-
compensations pôle-zéro instables sont moins appropriés pour la 
stabilisation du circuit que les ports d’observation dont la fonction de 
transfert présente des pôles instables isolés dans le demi-plan de droite. Ceci 
a été expérimentalement illustré par une cellule amplificatrice d’un seul 
étage avec deux transistors HBT en parallèle qui a été conçue pour mettre 
en évidence une instabilité paramétrique de division de fréquence par deux. 

Finalement, cette méthodologie de stabilisation systématique a été 
appliquée dans le quatrième chapitre à un exemple issu d’une conception 
industrielle pour une application spatiale. L’exemple analysé est un 
amplificateur de puissance MMIC en bande Ku pour des applications de 
télécommunication, conçu par Thales Alenia Space – France avec le soutien 
du Centre National d’Études Spatiales. Deux objectifs ont été abordés là-
dessous :  
D’un côté, les techniques de placement de pôles décrites dans le troisième 
chapitre ont été appliquées pour éliminer une oscillation parasite autour de 
430 MHz lors de la polarisation nominale du circuit en classe AB. 
D’un autre côté, la conception initiale du MMIC a été ré-optimisée afin de 
concevoir des réseaux de stabilisation optimaux. Ceci a permis d’améliorer 
les performances RF de l’amplificateur tout en garantissant la stabilité avec 
une marge équivalente à celle de la conception initiale. 

Enfin, l’utilisation de la méthode de stabilisation développée dans ce 
document, a permis de mettre en avant l’importance de la maîtrise des 
mécanismes d’instabilité liés à la topologie du circuit choisie par le 
concepteur. De plus, la compréhension des mécanismes d’instabilité permet 
non seulement une optimisation des performances RF mais aussi la maîtrise 
d’une instabilité détectée a posteriori, du à l’environnement électrique de la 
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puce MMIC. Dans tous les cas, le temps d’analyses supplémentaire introduit 
lors de la conception par cette méthode, semble être négligeable face au 
risque de la perte d’une fonction élémentaire hyperfréquences. 
Effectivement, plus la détection de l’instabilité est tardive dans le processus 
industriel, plus le coût et les dérives calendaires engendrées seront 
importants. 

La méthodologie d’analyse développée dans ce document associée à 
l’outil numérique STAN, participe à la maîtrise du risque lors du processus 
de conception de puces hyperfréquences monolithiques. 

Pour conclure, les perspectives de travaux envisagées suite à cette thèse 
sont déclinées dans les quelques points présentés ci-dessous : 

• Compléter le processus d’optimisation avec la fabrication d’une 
deuxième puce MMIC afin de vérifier expérimentalement les résultats 
obtenus par les simulations. 

• Étudier en approfondissant les mécanismes physiques qui donnent 
lieu aux oscillations de basse fréquence pour concevoir des circuits 
robustes et indépendant des réseaux de polarisation externes au 
MMIC. 

• Approfondir l’étude des procédures de stabilisation d’oscillations 
associées à un régime périodique fort signal instable. 

• Étudier la possibilité d’implémenter des contrôleurs d’un ordre plus 
élevée pour la conception des réseaux de stabilisation plus complexes. 

• Faire évoluer la technique d’identification pôle-zéro en présence du 
bruit numérique. 
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