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Introduction géenérale

Le domaine des télécommunications, intersectiondifiérentes disciplines telles
I'électronique, le traitement du signal, linforngate et la physique, connait depuis
maintenant plusieurs décennies un essor formid&lgieessor est notamment impulsé par une
demande en services de plus en plus grande daloesriaine des télécommunications civiles.
Ce vecteur de I'économie mondiale est cependangrand consommateur d’énergie. On
estime a environ 3% (600 TWh) de la consommationdiade d’électricité la part du secteur
des télécommunications, avec une nette augment@atld®0 TWh prévue pour 2030.

Avec le développement de nouveaux standards de ooioation comme la 4G, la
possibilité d’accéder a internet n'importe ou anporte quel instant, et les besoins croissants
d’échanger et stocker quantité d’informations, dgstémes de communication sont au cceur
de préoccupations et font partie des technologié®f révolutionné notre vie au vingtieme
siécle. Ceci suscite une prise de conscience dequilplus importante quant aux problémes
sociétaux de consommation d’énergie et d'impadr@mvemental associé.

Bien que le domaine des STIC (Sciences et techigslode I'information) jouisse
d’'une image « verte » et non polluante, venantadééimaterialisation trés prononcée depuis
maintenant une dizaine d’années des infrastruct{meparition du « cloud computing » et
d’'un trés grand interfacage entre l'utilisateurleetechnologie), il reste 'un des domaines
impactant majoritairement la consommation électrigglobale tant du point de vue du
fonctionnement des infrastuctures (station de b@s®eurs...) que du point de vue fabrication
des dispositifs (technologie semiconductrice, depagtraitement...).

Le cas des stations de base, qui couvrent ledrerifrancais et que 'on peut voir aux
abords des routes en est un parfait exemple. Galieprésentent la contribution majeure en
terme de consommation du réseau cellulaire, pusgestime a plus de 50% leur part dans la
consommation électrique globale [Lorincz 12]. Umvell des différents éléments les plus
consommateurs dans la station de base nous peemeirdque 65% de I'energie est fournie a
'amplificateur de puissance afin d’assurer sorcfmmnement, le reste se répartissant entre le
refroidissement (17.5%), dont la fonction est ppatement imposée par I'amplificateur de
puissance, la partie traitement numérique des 8igiASIC,DSP, FPGA...) (10%) et les
convertisseurs AC/DC (7.5%). Une telle dispropertsiexplique notamment par I'apparition
de formats de modulation complexes, a haute efficaspectrale, utilisés dans les
transmissions. Ces formats conduisent la forme d€old avoir de fortes fluctuations
d’amplitude. L'amplification de ces signaux reqtiieme attention particuliere lors du
dimensionnement de l'amplificateur RF d’émissiofin al’assurer le niveau de linéarité
nécessaire pour assurer une intégrité acceptaldigal.

Avec comme trame de fond le contexte multi-utiksms et des notions comme
linteroperabilité et la reconfigurabilité des disitifs, une des pistes suivies pour
l'amélioration de l'efficacité energétique des mieduRF est la mise en place d’architectures



2

Introduction générale

innovantes, dites a haut rendement et permettast diminution significative de la
consommation de I'amplificateur sous contraintelidéarité. Cette « sobriété énergétique »
conduit non seulement a réduire I'impact énergétigies systémes communicants, mais

également & améliorer le dimensionnement du systéi@mission, faciliter la gestion
thermique et de prolonger la durée de vie des ajipar

Contrairement aux différentes branches de ['éleigue basse fréquence, pour
lesquelles les dimensions et fonctionnalités depatdiitifs sont conditionnées par la densité
d’intégration des transistors, prédite par G.Moemel965, le domaine de I'électronique des
hautes fréguences suit sa propre évolution. Legmlions et les performances du front-end
RF (filtres, transitions, guides, amplificateursipxeurs etc) restent encore conditionnées
notamment par la longueur d’onde du signal. Lesluéiems conjointes des différentes
facettes relatives aux STIC, allant de la technielogvec I'apparition sur le marché grand
public de semi-conducteurs a grand gap, tel leunitde Gallium (GaN), a la modélisation
mutli-physique multi-échelles du composant au systeme, jusqu’a l'instrumentation mise
en ceuvre pour la caractérisation des composastgeits, permettent désormais de disposer
d’'une pallette d’'outils de caracterisation et deedtgppement nécessaires a la mise en place
des futures générations de systémes communicants.

C'est dans ce contexte et plus précisemment datie derniere facette que ces
travaux s'inscrivent. La nécessité d’avoir une rimstentation relative au domaine de
'amplification de puissance en présence de signaoxlulés trouve sa justification dans
plusieurs raisons. Avec la multiplication du nomietedu type d’appareils connectés et le
développement des standards de communication,semfpalors de nouveaux challenges pour
le développement des nouvelles architectures dertrigsion. Du point de vue du concepteur,
les caractérisations statigues CW, bien que nécessars de la phase de conception du
circuit, refletent de moins en moins son comportgntynamique. En présence de signaux
large bande a enveloppe variable, des effets dynagj tels que les effets de pieges, les
effets thermiques et plus généralement tous letseffispersifs inhérents a la technologie
retenue, doivent étre pris en compte finement deéscdnception afin doptimiser le
fonctionnement final du transistor RF.

Les travaux effectués dans le cadre de cette grégpmsent une contribution sur deux
aspects : la mise en place et le développementlahime de mesure temporelle d’enveloppe
pour l'analyse de solutions nouvelles d’architeesud’amplification de puissance RF d'une
part, et d'autre part la conception et la validatid'un démonstrateur d’amplificateur
proposant une approche de gestion optimisée caajemterme de rendement et de linéarité.
Celle-ci est basée sur le principe d’'une commarny@mique de la polarisation de grille d’'un
amplificateur GaN polarisé en classe B. Le mémesteconsitué de quatre parties.

La premiére partie de ce manuscript concerne umseptation générale de la
génération de signaux hyperfréquences de puissaseefocalisant naturellement sur
'émetteur RF. Une attention particuliere est pertgur I'élement non-linéaire qu’est
'amplificateur de puissance et l'analyse desad&bns qu'il apporte sur le signal. Une breve
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description de la chaine d’émission est faite. déénition théorique succinte des grandeurs
permettant la description des signaux est appofémlement, les criteres de distorsion
fréquentiels et temporels, ainsi que les figuresndeite associées, utiles pour I'analyse des
systemes de communication sont présenteés.

La seconde partie se focalise plus spécifiqguemantamplification RF de puissance
en technologie GaN, et se conclue par une brevwgerdes principales architectures a haut
rendement relevées dans la littérature.

Une présentation du banc de caractérisation dst daitroisieme partie. L'étalonnage
en paramétres S dans les plans d'accés du dispesils test, ainsi que le principe
d’alignement temporel des signaux d’enveloppe sapliqués. La génération, la mesure de
sighaux modulés ainsi que l'automatisation du beowstitue la premiére partie de ces
travaux. Des mesures préliminaires ainsi qu'unoéte en puissance et en phase sont
effectuées. Une application de ce systeme de mesuirda caractérisation d’amplificateur en
terme de compromis optimal linéarité/consommatgtrpeésentée.

Une fois la validation du fonctionnement du banalisée, la derniere partie
concernera le développement d’'une architecture eltaund’amplification RF, construite
autour du test-board CGH27015-TB (CREE) en techlgiel&aN fonctionnant en bande S
avec une puissance de sortie nominale de 10W, iceogstitue le cceur de ces travaux de
thése. Cette architecture consiste a varier dynaament, autour de la classe B, le point de
polarisation de grille du transistor (CGH27015)nafl’en optimiser les performances en
linéarité. Une étude expérimentale a l'aide du bdieaveloppe et d’instruments permettant
d’émuler les signaux dynamiques de polarisatiortasgt d’abord menée. Enfin la validation
par un démonstrateur est présentée, celui-ci asé&éa base d’amplificateurs opérationnels
rapides et de composants CMS discrets, et conaeéces de grille de 'amplificateur RF.
Un travail de conception du démonstrateur, aing Bgvaluation de la bande passante est
faite. La caractérisation en signaux modulés emdeate puissance, rendement et linéarité est
menée. Finalement deux applications de la techrdgugolarisation dynamique de grille sont
explorées et évaluées: la premiére concerne smortamlans l'architecture classique
d’envelope tracking de drain, dans laquelle laat@rn dynamique de la résistance présentée
au modulateur de drain représente actuellemenbimt gdur pour cette technique. Une étude
est menée pour évaluer la potentialité de limies Variations de charge présentées au
modulateur en signaux modulés. Les résulats obterrgrent une réduction de la valeur
moyenne de la charge ainsi qu’'une forte réducties hriations présentée au modulateur,
facilitant sa conception sur une charge fixe. Enfine investigation est menée dans une
application d’envelope tracking pour des appliaadi®ADAR en mode RF impulsionnel. La
solution proposée consiste en I'application d'ufspue polarisation de grille afin d’absorber
I'état transitoire présenté a I'amplificateur, ¢aig a I'établissement du pulse RF.

Enfin la conclusion présentera les perspectivescisss a ces travaux.
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|.1 Introduction

L'émission de signaux de puissance en radiofréqienayperfréquence et
millimétrique, est la partie finale d’'un long preses de conditionnement, nécessitant des
étapes de numérisation, de codage et faisant apgiéiérents corps de métier. Bien qu’'une
place de plus en plus importante soit occupée par dspects numériques dans les
architectures des systemes de téléecommunication, aa niveau logiciel que matériel
(nouvelles générations de FPGA et d’ASIC spécifjuda partie finale de I'émetteur
hyperfréquence, comprenant la fonction amplificatide puissance (plus précisément la
conversion d'énergie DC vers RF), reste quant & felhdamentalement analogique. Cette
partie nécessite idéalement une analyse de signaugondes dans le domaine temporel. Les
sighaux utiles devenant de plus en plus compledes compromis sont a faire afin d’assurer
un fonctionnement performant du systeme globalpamt majeur dans ce domaine sera de
viser une optimisation conjointe des performanae®fficacité énergétique et en efficacité
spectrale, ce qui constitue une problématiquedifésile.

Dans le cadre de la transmission de l'informatibapparait que trois parametres
importent : la puissance du signal émis, nécespaie établir la liaison entre 'émetteur et le
récepteur, l'intégrité du signal au niveau du réeep gage d’'une bonne qualité de liaison, et
enfin la consommation électrigue nécessaire poutrdasmission, celle-ci devant étre
minimisée afin d’augmenter les possibilités d’imggn des composants, la miniaturisation
des systemes et leur fiabilité. En général, 'aométion de I'un des trois parametres conduit a
la détérioration des deux autres, de telle sortd8l gxiste un antagonisme entre la
consommation et l'intégrité du signal au niveau reéwe I'émetteur de puissance. La partie
amplification de puissance reste celle impactant plas le tryptique puissance -
consommation — linéarité. Dans cette premiére ganmious nous intéressons au bloc
d’émission de signaux RF de puissance, avec unt gmarticulier apporté a la partie
amplification de puissance.

|.2 Principe général d’émission/réception dans les syshes
de communications numeriques

|.2.1 Structure de principe émetteur/récepteur

Le but d'un systtme de communication est achemem d'un message d'un
émetteur vers un récepteur au travers d’'un canalatsmission (espace libre dans le cadre
des communications sans fil). La figure I.1 repnésda structure générale de principe d’un
systeme de radiocommunication numérique. L’infofomatitile est quantifi€e en symboles, le
signal numérique issu du récepteur résulte d’'uise ple décision périodique discréte, dans le
but de retrouver le message numérique émis [ChaBhit
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flot - d bit I(t) H | :
numérique tralt?n'lents codage DI 1~ filtrage transposition| . | ampli j i
numériques, | | V?;sl bande en fréquence mg}q’;l de i
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OL! ____depuissance I
signaux bande de base OL Signal analogique
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E Aot bits, — bande | |Démod.IQ[-{ bruit+ H

! L 1Q de-mapping| | de base || filtrage RF i

Inumérique i

L—— - e — I

Figure I-1 : structure générale de principe d'urs®me de radiocommunication numérique

1.2.2 Mise en forme du signal de modulation en bande deabe

Le message numérigue a transmettre est constitine duite binaire aléatoiissue
d’'une source. L'intervalle gf(en s) séparant deux bits successifs est unetéastique de la
source, et est appelé le débit binaire, noté(dh bit.§"). La mise en forme du signal de
modulation consiste a associer a la suite des Nigstis de la source, un sighgt) qui est
'enveloppe complexe de modulation. On définit poella un alphabet et un débit symbole D
(en bauds) associés aux variations temporelle®aecloppe de modulation.

Suite a diverses opérations de traitement numéngéeses sur le flot binaire (codage
source, codage canal, codage bits vers symbole fiitage en demi-Nyquist), ne faisant pas
'objet de ce travail, mais que lI'on peut consultarréférence [ETSI 01, Joindot, Rémy 88],
deux signaux réels passe-bas I(t) et Q(t) sontrgén€e couple de signaux, appelés signaux
en bande de base constituent les symboles a trénspeemme illustré a la figure 1-2.

I(KTs) 1(t)

R

11 t[IRRC t
source Tb Ts Ts

g 110[of1]1lo | Codage
IW)W bits vers

symboles | QTs) Q)

&

Figure 1-2 : mise en forme des signaux 1Q passe(tirmge demi-Nyquist RRC (root-raised cosine)
(¢=0.35))



8 Chapitre 1

Pour les modulations en quadratuf@AM : quadrature amplitude modulatignon
définit alors 'enveloppe complexade modulation, associée au signal e(t), grace igumasx
I(t) et Q(t) précédents :

é(t) =1(t) +je(v

I(t) est appelé le signal en phase-ghase, et Q(t) le signal en quadraturan-(
guadraturg. La représentation dans le plan cartésien duled@pour toutes les valeurs de
'enveloppe constitue le diagramme vectoriel demadulation. A la réception, apres
démodulation, les signaux 1Q recus sont filtrés Ipdiltre adapté afin d’assurer le critere de
Nyquist d’annulation des interférences entre syeddBbl : inter-symbol interferenge puis
échantillonnés au rythme symbole afin de retrodiirformation utile. La représentation du
couple 1Q aux instants de décision du récepteundaalors la constellation du signal.

A A
VY

Irrc(t) I(kTS)

ey | 1Q

m MOD

Q) | Qrrelt) Q(kTs)

Lo |
N
Figure 1-3 : représentation générale des différandpérations effectuées a la réception sur le signa
recu e(t)(filtrage d’émission RRC)

SYNCHRO SYMBOLE
ECHANTILLONAGE

Cest le rythme et la forme temporelle des signd@Qx qui va principalement
conditionner le fonctionnement en termes de bardsgnte et de dynamique de puissance de
la partie analogique (transposition de fréquencmlification de puissance...).

Le but des modulations sur fréquence porteuse éfadapter la bande passante du
signal utile a la bande passante B(f) du canalclmrchera a optimiser l'utilisation de la
ressource spectrale offerte. Ainsi, sans modiéierythme R d’émission des symboles dans le
canal, on augmentera le débit binairgdd associant plusieurs bits dans un symbole. €3tci
fait au moyen d’'un codeur, en choisissant plusieivesaux d’amplitude pour les signaux I(t)

et Q(b).

Une distinction est donc faite entre le débit bimaifixé par I'écart temporel
d’émission de deux bits consécutifs par la soustele débit symbole, ou rapidité de
modulation, fixé par I'espacement entre deux syedba@dmis consécutifssT Dans le cas
d’une transmission M-aire, associant M=gits dans un symbole de modulation, celui-ci est
alors donné par :
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1 1
Ds (baud) = 4= 7 10,0

On introduit alors la notion d’efficacité spectral@e la modulation qui caractérise le
débit binaire que la modulation transmet dans takaCelle-ci est alors vue comme étant le
flux binaire que la modulation est capable de trattre dans une bande de 1Hz, et s’écrit :

b

D
n(bit/s/Hz) = B
Il suffit d’augmenter, a Dfixé, le nombre de bits dans un symbole, afin graanter
I'efficacité spectrale. Les techniques de transimissctuelles utilisent des modulations en
guadrature a haute efficacité spectrale. La tabldegsous donne différents formats de
modulations utilisés dans les schémas actuelsadsriission.

1*débit binaire

1/2*débit binaire
1/3*débit binaire
1/4*débit binaire
1/6*débit binaire

|| W NP
| WIN PP

En choisissant davantage de symboles dans le Qlamnlvient cependant diminuer
'écart en phase et en amplitude entre eux. Latetason du signal sera alors plus dense et
les prises de décisions pour différencier un symlgain autre seront plus sensibles au bruit
et aux distorsions engendrées par le systeme. Bemdravaux concernant la théorie de
linformation, Claude E. Shannon a évalué la capadiun canal de transmission (en bit/s)
gaussien en fonction du rapport signal sur bruinaeau du récepteur et de sa largeur de
bande B [Joindot]. La capacité C d'un canal esind&@tomme étant le débit binaire maximal
gue le canal peut véhiculer tout en assurant amestnission sans erreurs. Dans le cas d’'une
modulation en quadrature, dans un canal de banfle @ur un rapport signal a bruit par
symbole E/No, avec E I'énergie par symbole émis et/® la densité spectrale de puissance
du bruit, on montre que cette capacité maximalers’é

Es
C(bit/s) = B.log, (1 4 N—)

0

A titre d’exemple, pour une bande passante de w@md@3=200MHz, et un rapport
signal a bruit ENo=40dB. La capacité offerte par le canal est alers d

C = 200.10%log,(1 + 10*) = 2.66 Gbhit/s

L’efficacité spectrale est, par définition, borngarC/B : c’est le cas limite pour
lequel le débit binaire est égal a la capacité majeé du canal.
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1.2.3 Transposition en fréequence — modulation bande étrté

1.2.3.1 Expression des signaux modulés bande étroite

Le signal RF réel modulé émis e(t) s'écrit soumiae :
e(t) = A()cosrfyt + p(t)) = Re{A(t)e/Cmhot+e()}

Le signalA(t) e/@mfot+e®) egt |e signal analytique associé au signal réahsxette
expression A(t) efp(t) correspondent respectivement aux modulatiosnglitude et de
phase, dont les variations sont lentes par ragpeetles de la porteuse.

L’enveloppe complexe, relativement a la fréquencertquse, et comportant
uniguement l'information sur la modulation (en aityule et en phase), s’écrit :

I1(t) = A(t)cosp(t)
é(t) = A()e/*® = I(t) +jQ(t) avec
Q) = A(t)sing(¢)

Le signal réel et son enveloppe complexe sont d&spar :
e(t) = Re{é(t)e/?™/ot}

Dans la grande majorité des cas, les processugmeuvre pour la transmission
d’'information (filtrage, gain, atténuation...) sontodgélisés par des opérateurs linéaires.
L'utilité de l'enveloppe complexe réside dans lg fae I'on traitera la transmission des
signaux sur onde porteuse avec le méme formalisredas signaux passe-bas, en bande de
base [Joindot].

La modélisation passe-bande en enveloppe complexesydtémes non-linéaires
dynamiques, tel l'amplificateur de puissance, nengra cependant en compte que le
comportement bande étroite autour du fondamengpliésenté finement par ses réponses
AM/AM et AM/PM au fondamental, occultant les harnmures de porteuse générés par la
non-linéarité et les éventuels effets dispersifsykiéme dans la bande de modulation [Loyka
02].

La modulation en quadrature de l'onde porteuseeffsttuée grace a un modulateur
IQ, dont le synoptique est illustré a la figure.€klle-ci se raméne a la modulation de deux
ondes sinusoidales en quadrature, cohérentess isaue méme oscillateur local, par deux
sighaux BF I(t) et Q(t). Ce procédé de modulatist)y par principe, linéaire : on transpose
simplement le spectre bande de base de I'enveloppplexe de modulation autour de la
porteused
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o i
I E(D

S > o(t)
v - L -
freq oL > & f, freq
Spectre 7[/ Spectre
bande de base 2 centré sur f
Q(t) transposition linéaire
—

du spectre
V v WUW Ht bande de base
Figure 1-4 : schéma bloc du modulateur 1Q. Le spebande de base est décalé autour de la
fréquence porteuse

Les principales caractéristigues du modulateurd Brektronix 06] :

un éventuel déséquilibre de gain entre les vo&<Q (Q imbalancé
sa bande passante de modulation
'orthogonalité entre les deux porteusgaddrature erroy

sa linéarité

V V V VY VY

sa rejection de I'OL.

Ce principe de modulation mixte amplitude/phasenveationnellement adopté,
optimise l'efficacité spectrale de la transmissieh,par conséquent la ressource en bande
passante. Cependant, les signaux modulés ainsrégoét une dynamique de puissance
instantanée importante, affectant les performanéesrgétiques de l'amplificateur. A
contrario, les formats de modulation a amplitudenstante, optimisent [Iefficacité
énergétique, mais nécessitent une ressource dpetitta importante. C'est le cas de la
modulation de fréquence par exemple, pour laquetieévalue empiriquement la bande
passante au moyen de la bande de Carson.

Dans l'objectif d’améliorer conjointement [leffick& spectrale et [lefficacité
énergétique, de nombreuses architectures compldaesplification ont été proposées. Il
demeure toutefois difficile de dégager un réel léadglobal pour l'instant, chacune butant
sur des limitations, comme nous le verrons dassdend chapitre.

1.2.3.2 Définitions des caractéristiques principales des@gnaux
1.2.3.2.1Puissances moyenne et instantanée d’enveloppe etFRAd’un signal

Soit e(t) le signal modulé réel, de période deqae T, et de périodicité d’enveloppe
T. Dans la suite, 'impédance implicite de normetiisn est prise égale &1
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La puissance moyenne de e(t), ndg est :

1 T
eI = [ |e(t)|2dt——f 6)|7dt

Dans le cas typique des sighaux modulés pour késotdmunications, considérés par
définition bande étroite, on évalue la puissanstaimtanée d’enveloppe sur un intervalle
pris comme étant égal a quelques périodgseT sur lequel A(t) etp(t) sont considérés
constants. Celle-ci s’écrit alors :

1/(° 1
Rw) =7 [ le@Pde = 51"

0

La puissance maximale d’enveloppe est :
Pe(W) = max {F, }

Le PAPR peak-to-average power radidraduit I'écart entréP,) etP,. Il s’exprime
comme étant :

PAPR(dB) = 101log < (,Ije>>

Le PAPR donne une indication sur la dynamique désspnce instantanée
d’enveloppe du signal RF modulé. Comme nous leowsir cette dynamique impacte
directement le recul de puissance a prévoir lof&utibsation de 'amplificateur de puissance
RF afin de satisfaire la linéarité requise. La f@u-5 représente graphiquement les
différentes notions de puissance introduites.

Ie(t)l2
Pe

f
" M,

Figure I-5 : illustration des notlons de pmssanmeyenne crete et du PAPR

1.2.3.2.2Fonction densité de probabilité (PDF) de I'envelopg du signal

Comme il a été dit, les deux signaux BF I(t) etf)@{bdulant 'onde RF résultent d’'un
traitement opéré sur la trame binaire aléatoireeistune source numérique. La trajectoire
temporelle décrivant I'évolution de I'enveloppe a®dulation est donc aléatoire, et est, en
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plus des descriptions temporelles précédentes tii@arau moyen de fonctions statistiques
dont nous allons présenter la principale : la PRBkability density function

La PDF du signal e(t) est la représentation sigtist des valeurs prises par
lamplitude de l'enveloppe, considérée comme unealbée aléatoire, sur la totalité de la
trame temporelle. Pratiquement, la PDF donne ufegnmation sur le pourcentage de temps
pendant lequel le signal e(tf) a une amplitude denréa PDF est donc notamment
conditionnée par le format de modulation choispeat le type de filtrage appliquée sur les
voies | et Q en bande de base.

Par rapport aux distinctions temporelles précédelfpeiissances moyenne, créte,
PAPR du signal...), la représentation statistique léaveloppe offre une approche
complémentaire, notamment dans le dimensionnementl’anplificateur a I'émission,
construit par rapport au signal a transmettre.

1.2.3.2.3Le signal CW

Le signal CW a une amplitude et une phase constaihtee transporte donc aucune
information. Il est utilisé pour caractériser lesfprmances quasi-statiques de I'amplificateur
a la fréquence fondamentale. Le signal réel etesoreloppe complexe associée s’écrivent
donc:

e(t) =Acos(wot +¢) ; &t)=Ael?
En utilisant le formalisme des sighaux IQ décrég@demment, nous avons donc :
It)=A et Q(t)=0
Celui-ci fournira donc une puissance moyenne sudé (avec T=ng, nEN) :

T
1 A?
(P) = —fIA cos(wyt + @)|?2dt = —
T 2
0
Le signal CW, comme tout signal & enveloppe cotstanun PAPR de 0dB.
1.2.3.2.4Le signal biporteuse (2-tons)

Ce signal est la somme de deux sighaux sinusoidawxfréquences; fet £. On

= n (NEN*). Le signal e(t) s’écrit :

considére pour simplifie|r]ijj:2
17J2

w; t+w Wi — @
e(t) = Acos(w,t) + Acos(w,t) = 24 <Cos (%t) cos( 1 _ 2 t))
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En posant’“l:—“’z=a;0 la pulsation porteuse, 8#;—”2: Q le demi-battement, le

signal 2-tons correspond a la transposition d'gnali sinusoidal de pulsati@n autour d’'une
fréquence centralg.fC’est donc une modulation d’'amplitude avec suggios de la porteuse.

Le signal réel e(t) et son enveloppe complexe assé€t) s'écrivent alors :
e(t) = 2Acos(wpt) cos(Qt)  ;  &(t) = A(e/? + /) = 24 cos(2t)
Avec le formalisme 1Q, on aura donc les deux sigrizande de base :

I(t) =2Acos(2t) et Q(t)=0

signal réel enveloppe complexe signaux IQ
associce associés
e(t)=Acos(@y=M).cos(ogrmyy &) =2Acos) (o) 1(t)=24.cos 2t 1(1)
% odule
phase / / i
t
Viq Yot densité(%) Yo [ densité(%)
~ =0
E(D| 1 QU
'
1? t
5 T Tréq 30 fréq densité(%)

Figure 1-6 : signal 2-tons, représentations templeret spectrale, enveloppe complexe associée. PDF
du module de I'enveloppe complexe, ainsi que dgditaicies des signaux IQ associés

Le signal 2-tons constitue un signal générique dawvaluation des performances
dynamiques de lamplificateur de puissance [Vuol@8i. Il est notamment utilisé pour
caractériser les distorsions d’intermodulationdoiites par I'amplificateur sous test, comme
nous le verrons dans le paragraphe concernantysmdes distorsions.

La puissance moyenne du signal 2-tons est :

T
1
(P,) = ?f A%cos?(wyt)cos?(Qt) dt

0
L’intégration de cos(@gt) et cos(®t) sur la période de I'enveloppe (T) est nulle, on
obtient donc (sur@) :

2

A
(Pe> :7
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La puissance créte d’enveloppe est donnée paQfshs enveloppe constante et
maximale sur l'intervalle d’intégratiot) :

T
1
= ;] |A cos(wyt) |?dt = A?
Le PAPR du signal 2-tons est alors :
AZ
PAPthOTlS = 1010g W = 3dB
2

1.2.3.2.5Les signaux modulés numériquement : cas de la QPSHirée

Pour une modulation numérique QPS}ddrature phase shift keyingnodulation M-
aire m=2) avec un filtre de mise en forme RRC,daa e(t) présente a la fois des variations
temporelles d’amplitude et de phase. Le PAPR delnsignal est fonction de la réponse
impulsionnelle du filtre, notamment du facteur od-off (o). Typiquement, pour un signal
QPSK aveco=0.25 le PAPR sera égal a 4.4dB, et aura tendangegeenter lorsque
diminue [Rémy 88]. L'allure temporelle du signalt)e@insi que I'enveloppe complexe
associée sont représentées a la figure 1-7.

signal réel enveloppe complexe signaux IQ

associée associés
e(t) & |&(t)|

| module '® 10
it it =

\ % TV s M r/gnsne(%

-
. Qo
Ech ( o
| Y t /
-, f, fréq fréq $s1te(%)

Figure I-7 : signal e(t) modulé QPSK (filtrage RR&0.5): représentations temporelle et spectrale,

module (/I + @?) et phase (arctan(Q/I)) de I'enveloppe complex®@eige. PDF du module de
I'enveloppe complexe, ainsi que des amplitudesidesaux 1Q associés

1.2.4 Amplification de puissance
|.2.4.1Présentation générale

La partie finale, la plus critique en termes d’imofgasur la consommation d’énergie et
de distorsions potentielles sur le signal, estrégspar 'amplificateur de puissance. Son réle
est d'amener le sighal RF modulé a un niveau suffisur 'antenne d’émission.

Les amplificateurs a tubes microondes restent pnéthnts dans les applications de
tres forte puissance, comme les applications deatidCeux-ci présentent de trés bons
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rendements sur de larges bandes passantes. llenyméds cependant l'inconvénient de
nécessiter de fortes tensions d’utilisation (plusiekV), et d'étres sensibles aux vibrations et
aux chocs. De plus, leurs caractéristiqgues de guigsprésentent une zone de courbure avant
la saturation défavorable pour la linéarité lors régul de puissance requis, imposé en
fonctionnement multi-porteuses. Depuis les annéedeB transistors a I'état solide les ont
remplacés dans une tres large gamme d’applicat@mstrairement aux tubes, ils présentent
'avantage d’étre bas co(t et facilement intégrablis sont préférés dans les applications de
puissance moyenne large bande [Grebennikov 12,r Fif§a Notons que l'avénement des
technologies a semi-conducteurs grands gaps, dffraintenant des niveaux de puissance
crédibles pour les envisager comme concurrentigla vis des tubes [Kim 11, Solomon 13].

L’amplificateur est construit autour du transistonicroonde de puissance,
généralement monté en source commune. |l contiest @rcuits d’adaptation, et de
polarisation, par définition passifs et linéairkes.synoptique général est montré a la figure I-
8.

VGSO0 VDS0

H
Réseau . T T Résean T
! ! Transistor il o .

d'adaptation |1 i . i 1| d'adaptation H
RF H i| de puissance ; : RF :
d'entrée sans E E i E de sortie sans !
pertes E E ‘E E E pertes E

H H ' !
Qin } r . I I t Qout T
H ' H :

| T

Ig L

Len

'1.

I
Figure I-8 : synoptique général de I'amplificatede puissance a transistor FET

e

L’'amplificateur est inséré entre une source de Egnd'impédance internedRet une
charge R(Ry;=50Q). Les réseaux d’adaptation assurent le transéepuissance optimal entre
la source et la charge. Les circuits de polarisapermettent d’'imposer les tensions DC de
polarisation \bso et Veso

D’une fagcon générale, le transistor est vu commeuadripble décrit par un systeme
d’équations non-linéaires. Aux excitationgt) et Vps(t) correspondent les réponses non-
linéaires E4(t) et bs(t), décrivant le fonctionnement du transistor désgance. Le transistor
constituant la cellule active élémentaire peut @&erit au premier ordre par sa non-linéarité
convective fondamentale, traduisant l'action larsewde courant de drain :

Ips(t) = far (Vas (), Vps (t))

Le réseau simplifié de caractéristiques statiquésdu transistor de puissance est
représenté a la figure 1-9. La fonction non-linédiss a deux variables est alors représentée
selon \&s (a gauche), pour 3éminkVps<Vpsmax €t selon s (a droite), pour V<.



Transmission des sighaux hyperfréguences de pesgaur les systéemes de télécommunication

Rg Ins=Fni(Vas:Vis)
——-OD G O vW\— O D
[72)
G = s =—=N, =3 |ves
b

Ipss
1.2
VDSmin<VDS<VDSmaX 1.0 I
0.8
0.6
0.4
02 ) L
VP VDSmm VDSmax
I I I I I I IU-UIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
40 -35 30 -25 -20 -15 -10 -05 0.0 10 20 30 40 50 60
Vs Vs
Figure 1-9 : représentation du réseau simplifiéadgactéristiques 1/V statiques du transistor de
puissance

Ce réseau de caractéristiques permet de distinignigizones :

» La zone ohmique, pour laquelle le courant augméméairement en fonction de la
tension \bs.

» La zone de saturation, pour laquelle I'intensitécdurant dans le canal devient quasi
indépendante de la tensiong/ et est linéairement contrdlée par la tensies Me
transistor se comporte comme une source de coguasi-idéale. C’est la zone utile
pour 'amplification.

» La zone d'avalanche, pour laguelle la tension gigé sur le drain dépasse la tension
maximale \bsmax La diode grille-drain rendre alors en conductinecte, un courant
s’écoule alors du drain vers la grille, pouvantdugre a la détérioration irréversible
du transistor, par phénomeéne d’ionisation par irhpac

[.2.4.2 Fonctionnement linéaire bas niveau

1.2.4.2.1Bilan de puissance a la fréquence central@edaptation bas niveau

En considérant le transistor adapté pour un trangfgimal de puissance a bas niveau
(gain en puissance maximal), pour un point de fonoement en classe A §¥5=V/2,
Vos=(Vosmaxt Vosmin/2), on superpose les excitations sinusoidalesd®RFaible amplitude
aux tensions de polarisation DC. La sortie est BsupC sur la charge RF au travers d’'une
capacité de liaison. Le fonctionnement du transigst alors caractérisé par un modele
linéaire équivalent autour de son point de fonct@ment (\sso,Vpso)-
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Figure I-10 : modele électrique équivalent petgral en haute fréquence du transistor de puissance,
autour du point de fonctionnement en classe A

Soient les deux excitations suivantes :
V.o (&) = Viso + Vgsicos(wot)
V, < (©) = Vpso — Vpsicos(wot)

En petit signal, autour du point de fonctionnemdmtdécomposition de Taylor au
premier ordre de la réponse de la source de codoame :

I.®=fV, O,V ()

of of
= f (Vpso, Vsso) + —> av_.(t) + —) dv_ (t)
OVis/ Vesor Vbso & Vs’ Veso:Voso 25

= IDSO +ips(t) = IDSO + gmv(;s(t) + gDvDS(t)
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Om est la transconductance, considérée ici comme awestau-dessus de,V
On=|losdV |, pour \6s>Vp), g4 est la conductance de sortie du transistor.

Dans le cas d’'une entrée sinusoidale, les exaimBt les réponses s’écrivent :

VGS(t) = Vgso + Vis1 cos(wgt) ; IGS(t) = 1., 1. cos(wpt + @)

GS
VDS(t) = VDSO - VDSl COS(O)Ot) ; IDS(t) = IDSO + IDSl COS(O)Ot)

On considére la référence de phase sur la tensigft) Vet une impédance de charge
purement résistive au fondamental, par compensat@faite de I'effet capacitif & (self
d’accord Lg,).

L’intégration sur une période de la porteuse deussance totale entrante dans le
transistor correspond a la puissance moyenne dessipus forme de chaleur :
To

1
issipée = T—Of (Vgso + Vst cos(wpt)). (IGS0 +1., cos(wot + @))dt

0
To

1
+ T_Of (VDSO - VDSl COS(a)Ot)). (IDSO + IDSl COS((UOt))dt
0

En définissant les puissances moyennes (activesgaes du transistor :

1 * _1
entrée (W) = ERe{V651IGS1} _51651VGS1 Cos @

1 . oy _ 1
Psortie (W) = _ERe{V0511051} = 51051‘/051

La consommation DC sur lalimentation par l'ampliteur est donnée par la
puissance :

Py (W) = Vpsolpso + Visolgso = Vpsolpso

En développant lexpression degsBye il apparait que la puissance dissipée
correspond a la portion de la somme des puissdd€es RF d’entrée, non convertie en
puissance RF en sortie. Le calcul de cette puigssincune periode permet donc d’écrire :

dissipée (W) = Pdc (W) + Pentrée (W) - Psortie (W)
Lorsqu'il est utilisé en fréquence basse, loin el potentialités maximales (fréquence
maximale d’oscillation), le transistor microonde um gain en puissance relativement

important (typiguement supérieur ou égal a 13 odB} la contribution de la puissance RF
injectée a l'entrée sur la puissance RF en sostiealers négligeable, et seule la puissance
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provenant du DC est alors prise en compte. L'amspliéur doit donc assurer, avec la plus
grande efficacité possible, la conversion d’éneffizvers RF. Du point de vue énergétique,
'amplificateur est alors défini par son bilan déigsance [Lucyszyn 97] représenté a la figure
1.11.

alimentation DC

IGSU I[)SU
— -

. S
l Vaso VDSOJ_

conversion DC
vers RF

) charge
amplificateur Psortie 500

source RF >
500 Pentrée

puissance
dissipée
par effet Joule

Figure I-11 : bilan de puissance de I'amplificateur

On définit alors le rendement de drain de I'anigdifeur, rapport entre la puissance de
sortie et la puissance consommeée sur I'alimentation

P .
n(%) = Slj—”‘e.mo%

dc

Aux fréguences hautes, a cause du comportemegpdegasse bas du circuit d’entrée
du transistor, le gain maximal du transistor ch(éeB/octave). La contribution de la
puissance RF injectée a I'entrée sur la puissaac®die n’est plus négligeable. On introduit
alors la notion de puissance ajoutée par lampliéar, B, :

Paj W) = Psortie(W) — Pepgree (W)

Ceci conduit a la définition du rendement en puissaajoutée PAEppwer added
efficiency

Psortie - Pentrée

PAE (%) = P
dc

.100%

Ce parameétre gquantifie plus exactement avec qufleacité I'amplificateur RF
convertit la puissance DC en puissance RF en sdirapparait comme traduisant la quantité
de puissance DC convertie en puissance RF en ,sarne fois I'apport de la puissance
d’entrée enlevé. Une illustration des notions desgance développées est faite a la figure
1.12.
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puissance puissance
+— Pde=VDsolpso —— Pdc
Psortie

T— Psortie:%(VDSIIDSI) —

DS

VDSO

Ipso k-
N IIDSI
~'

temps temps
Figure I-12 : illustration graphique de la puissandissipée par le transistor pour une polarisatean
classe A sur une période de la porteuse. A tresebpsissance (gauche), le transistor dissipe une
grande partie de la puissance consommeée, il y adequuissance RF convertie en sortie. Le transistor
convertit plus efficacement la puissance DC conséerlorsque la puissance RF en sortie augmente
(droite), la puissance dissipée par le transistonidue, et sa température également.

I.2.4.2.2Fonctionnement sur une bande de fréquences — distions linéaires

Pour un point de fonctionnement du transistor assd A, et une excitation de faible
amplitude, on peut décrire 'amplificateur comme qumdripble linéaire. En raisonnant en
signaux correspondants aux puissances disponibies(®, les signaux d’entrée et de sortie
sont liés par la fonction de transfert H(f), commaprésenté figure 1.13.

réponse linéaire

0A oA i) an

0A o0"A 9 an

xO=A@®cos(yt+P @) y(®)= BOcos@ut+ ©)

x(®) . y® Ry
H()=H(De e

h(t)=TF"' H(f)

Figure 1-13 : action de I'amplificateur linéaire sun signal x(t)

Les variations du gain |[H(f)| et de la pha&e=argH(f) dans la bande d'utilisation RF
de lamplificateur conduisent a des distorsiongdines d’amplitude et de phase du signal
d’entrée, indépendamment du niveau de I'excitatioelles-ci affectent 'enveloppe du signal
lorsque sa bande passante devient grande et quexd'qeut alors plus considérer le gain
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[H(f)| et/ou le TPG:—% %Ef) (temps de propagation de groupe) comme constaiies

constituent la mémoire linéaire du systéme. Dudaila dépendance en fréquence, la réponse
en sortie de 'amplificateur dépend alors de l'eatddn du signal a linstant présent, mais
également aux états précédents : elle n'est pentasée

H(DL, TPG() =5 57 (@rgH(F)
A

ondulation
du gain [H()

ondulation

é\‘~-9<~ duTPG ==

~
Sam=——"

10
1

>
freq
Figure 1-14 : variations du gain et du TPG dandnde d'utilisation de I'amplificateur RF,
induisant des distorsions linéaires de I'amplitietale la phase du signal

Dans ce premier chapitre de présentation du cantxt’étude, la description des non
linéarités, les définitions de rendement et denbila conversion de puissance d’'un transistor
sont illustrées dans la suite pour un fonctionndreerclasse B idéalisé. Il ne sera pas fait ici
en rappel les différentes classes de fonctionnenwré I'on peut trouver en détail dans
diverses références [Cripps 06, Dufraisse 12, Gmakev 12]. Cette focalisation plus
particuliere autour de la classe B, dotée d'un fo¥s potentiel en technologie GaN est
proposée en lien avec la suite de ces travaux @&he thui visent un contréle dynamique du
point de polarisation de grille de 'amplificateaw voisinage du point de pincement.

l.2.4.3Fonctionnement quasi-statique a fort niveau a la #quence centrale —
distorsions non-linéaires

1.2.4.3.1.1Représentation simplifiée du transistor — rappel du
fonctionnement en classe B

Pour Vbsmir<Vps<Vpsmax, €N se limitant a la simple dépendance dg ¥ courant de
drain s’écrit, en posaftwt :

( Ips(0) = Im (Ves(8) — V};) pour Vg5(8) >V,

Eq.l.1
Ips(0) = 0 pour Vgs(6) <V, q
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non-linéarité
Rg fondamentale I,=Fy(Vgs)

G O vW\— \ O D
Cas ——MVes —32 |v,
SO T oS
Figure I-15 : représentation simplifiée de la noméarité fondamentale traduisant 'action du
transistor

Le courant s'annule la premiére fois &, lorsque \tg0)=V,. Ceci se produit a
'angle B, appelé angle d’ouverture, tel que :

Ves(B) = Viso + Vgsicos(B) =14,

Hoa (Y = Viso) /
Soit = arccos Vst

Alos®)

\Y

VP -
/ - B 'e
<] :
for) J
Figure 1-16 : illustration de la notion d’angle diverture du transistor pour une polarisation en

classe B.

Le transistor est polarisé en classe B4¥#V,). Du fait du courantgs(0), périodique,
en demi-arche de sinusoide, de symétrie paireédardposition de la réponse en courant fera
donc apparaitre des harmoniques (en cosinus) dlafoental d’ordres pairs :

Ips(0) = Ipge + Ipgg cOSO + z Ipg,cos(nB)

n pairsz2
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Avec:

21

1 I, sinf3 — BcosP
Ipso = %[ 105(9)d9 —;—1 — cosB

0

21

1
1051 = %f IDs(H)COSHdH =

0

I_pB — sinfcosf
m 1—cosP

Pour les harmoniques n d’ordres pairs et supéréed;on a :

B L, sin(B(n+ 1)) sin(B(n—1)) 2cosPsin(nf)
IDsn_n(l—cosB)< n+1 * n—1 Bl n )

En classe Bp=n/2. On a donc en patrticulier :
I I
Ipso = p/n et Ips; = p/z

On considéere les harmoniques de couragg,(li) fermés dans des courts circuits
parfaits en sortie, de telle sorte qu'aucune tensiatre que le fondamentalpdf n’est
produite a travers la charge. La tensiog(tVde sortie ne comportera donc qu’une seule
composante au fondamental sur la charge RF. Darsutled’extraire le maximum de
puissance du transistor, 'adaptation en sortier ppufonctionnement optimisé en puissance
consiste a présenter a la source de courant uredampe qui maximise le produit courant —
tension au fondamental dans les limites du tramsis€Cest typiquement le cas de
l'amplificateur de puissance utilisé a 'émissi@n choisira alors une tension de polarisation
de drain autorisant le maximum d’excursion g(¥), afin de maximiser la puissance RF de
sortie sur la charge au fondamental :

VDSO = (VDSmax + VDSmin)/2

L’'impédance de charge optimale pour un fonctionrmanaefort niveau est alors :

Ropt = (VDSmax + VDSmin)/IDSS

Le rendement de drain théorique maximal offertlpaslasse B, obtenu a I'excursion
maximale (}=lpsg et en considérant le transistor idéah{M<<Vpsg), est alors :

1 1

) Vpsilpsi 2 Ropt|1051|2

— — 2~ 7859
nB_ _4~ . 0

VDSOIDSO VDSOIDSO

La figure I-17 représente les formes temporelles acces du transistor pour une
polarisation en classe B exacte.
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P ( %IDSO t f ileSncos(nth)

Ipg(t
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Figure I-17 : représentation graphique du fonctienment du transistor sur la charge optimale pour

une polarisation en classe B. Le courag{t) est la superposition du courant moygsgyltraversant

la self de choc, du courant fondamenggldosgot) et de ses harmoniques pairs. Le circuit résonant
de sortie assure une tensiogty sinusoidale &fd’excursion maximale aux bornes dg.R

En considérant un composant idéal avec un gain uassance supérieur a 10dB
(Vosmin Négligeable, et la puissance d'entrée peut éigbgée dans le bilan énergétique), on
dispose du jeu d'équations suivant, qui permet rit€cle bilan de puissance pour un
fonctionnement en classe B :

Pentrée = 1R C (UZIV IZ
2 g-gs GS1

VpsmaxIpss
Psortie = EIDS1VDS1 = ERopt1051 = % |V(;s1|2
p

P, =] v _ VDSmaxIDSS I I
dc DS0YDSO0 27_[% GS1
Dol
p _ VDSmaxIDSS I I VDSmaxIDSS IV IZ
dissipée — GS1l — 2 GS1
27V, 8V,

La figure 1-18 montre les allures temporelles dgaaux \bs(t), Ips(t), et Ri(t) ainsi
gue I'évolution des puissances de sortie, DC, stigiee en fonction de la puissance d’entrée,

pour 0<Vesi<Vgsimac|Vp|, dans I'hypothése du fonctionnement sur la chayggmale,
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comme représenté a la figure 1.17. Il apparait tpueclasse B théorique présente des
performances en rendement améliorées par rapparasde la conduction continue (classe
A), par diminution de la valeur moyenne du couiagg, tout en assurant la méme quantité de
fondamentaldsiqu’en classe A. Ceci provient de l'apparition dihanique d’ordre 2 dans
la décomposition du courangs(t) au sein du transistor, en phase avec le fond&het
provenant de I'action de coupure en dessous du peirpincement. Cette augmentation du
rendement se fait néanmoins au prix d'une comptatibn des conditions de fermeture sur
la charge en sortie : on doit alors présenter destg circuits aux harmoniques de courant
Ibsn,ra, de telle sorte qu’aucune tension autre que lddorental bs; n’est produite a travers
la résistance &

-
3
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Figure I-18 : représentation du courant de drapy(t), de la tension de drainpyt) et de la puissance
instantanée Ry(t). La puissance dissipégi&cc(Obtenue par intégration de,R(t) sur la période )
par le transistor en classe B sur 2 périodes dedeeuse (& gauche). Représentation des puissances
DC, de sortie et dissipée selon 'augmentationamaplitude de I'excitation |¥sq, et courbes de
puissances selon la puissance d’entrée en Watteo{ge). On considére un transistor idéal 10W,
polarisé en classe B exactgsd1.3A,Vbsmaxc60V (Rp=4692), V,=-3V, R=3Q, C;<=8pF, f-=1GHz.

L’'adaptation en sortie sur la puissance maximaserasque le transistor est utilisé sur
toute sa dynamique d’excursion courant-tension rh iiveau, développant la puissance
maximale sur la charge. Cependant, une limitatienlad puissance de sortie est atteinte
lorsque I'amplitude du signalpé(t) est telle que le cycle de charge va excursiodaas la
zone ohmique (Ms<Vpsmir). L'amplitude du fondamental en tensiopsy étant alors limitée
par la tension de coude, d'importantes distorsinas-linéaires d’AM/AM et d’AM/PM
apparaissent alors a fort niveau, conduisant acamgression du gain en puissance et a une
distorsion non-linéaire de la phase du signal etiesde I'amplificateur. Quantitativement, la
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valeur de Wsmin €St une portion non négligeable dgsMtypiquement de 10 a 20%€t la
limitation de I'excursion en tension drain-sourca fia tension de coude est la principale
contribution dans la réduction de la puissanceatteset dans la baisse du rendement par
rapport au cas idéal.

[.2.4.3.1.2Potentialités en linéarité de la classe B idéale

Dans l'approximation du fonctionnement quasi-staigle I'amplificateur, on peut
modéliser le profil ds(Vss) par un polynéme a coefficients réels. En considiéun transistor
idéal, polarisé exactement au point de pincemegtdW,), cette décomposition autour de
Vgso ne contient par définition que des termes pakeegté pour n=1 [Cripps 02] :

0]

Ips(t) = Ips(Vgs1 (1)) = Z anV(?m ) =ag + a3Vgs1 () + ax Vs, (O) + a, Vs () + -
n=0,1,
pair

On considéere un signal d’excitation 2-tons de fedme porteuseo,fet de fréquence
d’enveloppe? :

Ves1(t) = Vs cos(6) cos( 6)
Avec les phases instantanégs= w,t + @, etf, = Qt+ ¢

En substituant ¥si(t) dans le développement tronqué a I'ordre N piéné on obtient
'expression (approchée) du courant de drain :

N N
Ips(t) = z a,V;' (cosbycosf,)™ = ay + a;V;cosBycosfy, + z a, V' (cosf,cosfy)"
n=0,1, n
pairs pairs

En linéarisant chaque terme de la somme, puis groupant les termes 2 a 2 (k=0
avec k=n, k=1 avec k=n-1 etc..) il vient en poswp (p=N*) :

k=2p k=p-1

elf 4 =i\ 1 2p\ 1 2p 1 /2p
2p — — 2(p—k)6y — — I
(cos8,)* = ( 2 ) = 22 Zk_o ( k )e] T = o L ( k )COS(ZGO(” )+ 55 ( p )
De méme :
k'=p—1

1 2p , 1 /2p
(cos6,)?P = 1 z (k’ ) cos(ZHQ(p —k )) + sz< » )

k'=0
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On aboutit alors a I'expression temporelle gigt) suivante :

Ips(t) = ap + a;V;cosBycosby,

N/2 1 1
+Z iz Yy ( Z( 7)cosagne ~ i) +5(7) Zo(i}?)cos(wn(?—k’))+%(pr) )

Le spectre théorique du couramds(f) est obtenu par transformée de Fourier, sa
représentation (f)| est donnée a la figure 1-19, pour une fonctigéfinie par I'équation 1.1
(=1, V,=0) et pour \qt)=VasotVesit) avec Vs=0 et Ves=cos(ot)cosQt) (ici, wo/Q

=100).
Is(f) = aod(f) + %al%(‘sfo—ﬂ +8fy4a)
N/2 L / p-1 p—1 ” \
+;Z4p zang (k:o( )82!2(12 o ts ( )5(f)>® ,Zo(k )82f0(p w + ( )5(f) /|

Ce spectre est notamment composé de :

» termes retombants sur le DC (pour k=k’=p) :

N/2 5

Ins(f))pc = | a0 + Z 2%“2;;%27) <2pp) 5(f)
p=1

» terme fondamental, autour dg f
1
TF(a,Vycos8ycos6,) = Zall{q(Sfo_ﬂ + 5f0+n)

» termes harmoniques pairs {24, 6f...) provenant du terme :

&2 & 2
p p
TF z ( I )cos(ZHO(p —-k)) |= z ( I )52f0(p—k)
k=0 k=0

» termes d’'IMD pairs (2, 4Q, 6Q ...) provenant du terme :

p—1 p—1

TF z (i{j) cos(2Q(p — k")) | = z (i{j) 820(p—k")

k'=0 k'=0
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La présence d’harmoniques pairs g@rovient de I'action de coupure de la porteuse
en dessous dep\(redressement simple-alternance). La présencelipisirs multiples deQ
est due a la coupure de I'enveloppe. On note latEsele produits d’intermodulations autour
du fondamental.

) 26
410
. fondamental
- DC
/ 20020
_ 20[20
P 20 &5 61(

~ = 5?2 F?) 20
=Ul
S 7 -
| 20
N’
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<
=
~Nd
=
="
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=
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>
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w2
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fréquences

Figure I-19 : spectre d’amplitude théorique du canirde drain d<(f) pour un transistor polarisé a
VeseVp, avec ¥si=VyCosot)cos@t) (wo/£2=100). On note I'absence de produits d’intermodialiat
autour du fondamental.

Pour un transistor idéal, polarisé exactementa¥/p, il n'y a pas de dépendance de
langle douverturep (fixant la décomposition spectrale des(t)) selon 'amplitude de
'excitation Vgs: (du fait de la symétrie du signal d’entréesdf) vis-a-vis du point de
pincement). Ainsi, la forme temporelle du couramiddain est indépendante de 'amplitude de
I'excitation a un facteur d’échelle présd4¥V,). En considérant les harmoniques de tension
idéalement court-circuités sur la charge en sdgiéension de sortie au fondamentakyest
proportionnelle a I'entrée 34, ainsi la classe B théorique (et plus généralentente
fonction bs(Ves) décomposable en un polyndme de degré N ne contepnee des termes
pairs) ne présentera aucune distorsion d’enveldgdistorsions dans la bande), et donc une
linéarité parfaite. La figure I-20 représente learfes d'onde aux acces du transistor dans le
cas d’un signal d’excitation 2-tons.
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Vbso

Vaso I 1Inso(t)
vasiM f”“(ﬁ I[m(D Ls()- Isa(f)
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Figure 1-20 : illustration du fonctionnement du tisistor idéal en classe B exacte dans le cas d’'une
excitation 2-tons. On retrouve sur la résistancelarge B, ce qui est dans la bande de fréquence
autour du fondamental, sans distorsion d’enveloppe.

[.2.4.3.1.3La classe B réelle

1.2.4.3.1.3.1Effets de la transconductance gnon-linéaire

L'analyse précédente décrit la classe B idéale cerame trés bonne solution pour
lamplification linéaire de puissance a haut rendetn Néanmoins, du fait de Ila
caractéristique linéaire par morceauy, il apparaé extréme sensibilité de la linéarité selon
Veso autour du point Y, rendant la classe B idéale comme purement théoref non
utilisable en pratique lorsqu’il y a des spécificas requises en linéarité.

Pour une tension p4o donnée, la mise en conduction du canal ne sgdaitde fagon
abrupte et la caractéristiques(Ves) présente une zone de courbure autour gepdur
laguelle la valeur de,gdépend du point de polarisation.

La décomposition de Taylor de la fonctioss(Mss) fait notamment apparaitre les
coefficients @', gn?, Gn,... représentantespectivement les dérivées premiére, seconde et
troisieme du profil de la transconductance autaupdint de pincement, comme représenté a

la figure I-21. Les termes impairs de cette décasitjpm conduisent alors a produire un profil
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de transconductance grand signal=Gsi/Ves1 au fondamental non-constant et donc a
'apparition de distorsions dans la bande.

J courant de
3 drain Ipg

{ Tension grille-source Vg5

Figure I-21 : caractéristiquepk(Ves) réelle du transistor autour du point de pincemé profil g,de
la transconductance présente une zone de courbasegérivées selora;y(gml, gm2 et gn3) conduisent
a I'apparition de distorsions sensibles a faibleeau, lorsque le signal balayera majoritairement
cette portion de la caractéristique

En pratique, ce profilds(Vgs) est alors préjudiciable en présence de signawutée
en amplitude, surtout a bas niveau : le profil onstant de g provoque une distorsion du
gain instantané d’enveloppe, lorsque le signal BRRié la majorité du temps cette portion
courbe de la caractéristique. On peut noter queresis Ips(Vgs) typiques expérimentaux
mesurés sur les transistors GaN présentent une deneourbure relativement faible
comparativement aux autres technologies. Ceci peante d'obtenir de meilleures
performances en linéarité de la cellule active, pfifftant dans le méme temps tout le
traitement de linéarisation couteux et complexeeétmm en place.

1.2.4.3.1.3.2Effets des capacités non-linéaires (varactors)

En plus des non-linéarités convectives I/V grarghal, des éléments réactifs non-
linéaires (notamment §& Cys et Gyg) existent, régis par les relations Q/V non-linégjret
affectant les performances des transistors a @fehamp. Typiquement I'effet capacitif non-
linéaire présent en entrée conduit a une défoomatu signal de commande de la source de
courant \&4(t), introduisant des distorsions AM/AM et AM/PMplémentaires.

VGSo

DC feed T]QV%
DC block } \/ T Ips=Fa.(Vps: Vas)
D

g g
V“wa

So— 03

Figure 1-22 : effet de la capacité non-linéaire dtese : pour une excitation sinusoidale, la relatio
non-linéaire courant-tension imposée par la capacl introduit une déformation de la tensiogsV
pilotant la source de courant.
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Le fonctionnement grand signal de I'amplificateer glissance, dans I'hypothése du
comportement quasi-statique précédent est expéteement décrit par la relation entrée-
sortie au fondamental (coupe verticale en CW, antreede la bande d'utilisation de
lamplificateur RF). Cette relation est détermirsg&guentiellement en augmentant le niveau
d’excitation, et donne donc accés aux distorsioos-lméaires AM/AM et AM/PM au
fondamental. Ceci est illustré a la figure 1-23.

bande d'utilisation

Gain de I'amplificateur am au -
A -— gain bas fondamental conversion
i niveau \Hi / d'amplitude
; : conversion
gain fort : ; <« de phase
é/ niveau -
! — : i >
fo frequences amplitude du

_ i i -~ ~ fondamental
Figure 1-23 : réponse en fréquence de 'amplifieatggauche) : la coupe verticale est obtenue

séquentiellement en CW pour plusieurs points despace. Conversions AM/AM et AM/PM statiques
(droite), conduisant a définir la non-linéarité e

|.2.4.4 Fonctionnement quasi-statique en signaux modulés

L’extension de ce qui vient d’étre dit au cas dgeaix modulés a enveloppe variable
ne présente pas de développement supplémentaifendtionnement autour du fondamental
en enveloppe est alors décrit par les conversiokBAM et AM/PM. Ces profils non-
linéaires, balayés dynamiquement par 'amplitudgaintanée du signal modulé engendrent
alors des distorsions non-linéaires de l'envelopgei sont les principales causes de
dégradation de la linéarité autour du fondamental.

e (GQIN) ey
j: \
zone . .
faible non d:isto?swris
rendement / linéaire u signa
rendement
PAE élevé
1 T e
I ——
signal f' =
dentréef=r————=
———
— | PAPR
= |

Figure 1-24 : illustration de la problématique agsée a I'amplification de signaux modulés a
enveloppe variable : le fonctionnement a haut remele de I'amplificateur correspond a une zone
non-linéaire et conduit a I'apparition de distorsi®sur le signal de sortie
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Les formats de modulation & haute efficacité spéetrequis en télécommunication,
produisent des formes temporelles a fort PAPR,slgeaux comme le WCDMA pouvant
avoir des valeurs de PAPR de 10dB. Afin d'assurar fonctionnement linéaire de
'amplificateur, on devra alors procéder a un resupuissance d’autant plus important que le
PAPR du signal d’entrée est élevé (typiquementatdre du PAPR). La transmission d’un
signal modulé de puissance moyenne 10W ayant unRPAE 10dB, nécessite un
amplificateur de 100W afin de transmettre les pieguissance créte. Ceci conduisant a une
chute drastique de son rendement : 'amplificaemtralors largement surdimensionné.

I.2.4.5 Effets de mémoire non-linéaire dans I'amplificateur

Aux distorsions non-linéaires statiques précédergiegoutent des effets dispersifs
dépendant de 'amplitude de I'excitation. lls ditoent la mémoire non-linéaire du systéme.
Ces effets prennent naissance dans différents ggosale couplage entre le transistor et son
environnement. L'origine et la localisation desf@iéntes causes sont représentées figure I-
25. Bien que ces effets soient liés, et difficiletneéparables, ils peuvent néanmoins étre
classés en deux catégories, selon la constansmges tqui les régit : les effets mémoire basse
fréquence (mémoire BF) et haute fréquence (ménitie

circuit
de polarisation

| -
ET
+boitier

capacités | pidges, d'adaptation
parasites thermique

circuit

circuit
d'adaptation

HF

HF
Figure I-25 : localisation des différentes causé&spgarition d’effets dispersifs dans I'amplificateu
de puissance : le transistor et son environner(@rduits d’adaptation RF entrée/sortie, circuite d
polarisation, évacuation des calories...) interagigs#e facon non-linéaire (schéma électrique de
'amplificateur CGH27015-TB Rev4 CREE).

[.2.4.5.1Mémoire basse fréquence

Les effets mémoire BF, associés a des constantesnges longues devant la période
de la porteuse, typiquement liés a l'existence deations d’enveloppe, trouvent leurs
origines dans les circuits de polarisation (mémaiFeélectrique) de 'amplificateur, dans la
thermique (mémoire BF thermique), dans le coupkgstant au sein du transistor entre la
thermique et les caractéristiques électriques tgefié- électrothermiques), dans les effets de
piége. lls agissent comme une contre réaction sufohctionnement du transistor, et
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impactent les performances globales de I'ampliéinaten grand signal sous condition de
sighaux modulés [Quere 12, Quindroit 10]. Tandie tps effets thermiques et de piege sont
propres a la technologie et au packaging du tramsies effets électriques sont conditionnés
par la conception et les soins apportés aux différeircuits de polarisation.

1.2.4.5.1.1Effets électriques BF

Les effets mémoire électriques basse fréquencevamuleur existence dans les
réseaux de polarisation du transistor [Ladhani 1@s réseaux de polarisation aménent
'énergie DC nécessaire au fonctionnement du tsémsi Afin d’assurer le découplage
nécessaire, ils doivent donc simultanément assurerimpédance basse vis-a-vis du DC et
haute pour le signal RF, afin dimpacter le moingsgble les performances RF de
'amplificateur. On appelle bande vidéo de 'ampkteur, la bande proche du DC, jusqu’a
guelques dizaines de MHz, sur laquelle le circlgt polarisation impose une impédance
constante et/ou suffisamment basse.

Expérimentalement, une quantification expérimentide effets mémoire électriques
peut se faire en injectant a I'entrée de I'ampdifeur un signal 2-tons aux fréquencestft,
dont on fait varier 'espacement fréquentigfif On mesure alors en RF les amplitudes des
produits d’intermodulation d’'ordre 3, supérieur ietérieur [De Meyer 08]. Les produits
d’intermodulation d’ordre pair, aux fréquences dédéments, retombent dans la bande vidéo.
Ces signaux, non idéalement découplés par leswéskapolarisation, créent une variation
des impédances de fermeture des circuits de patlars induisant une modulation du point
de fonctionnement du transistor, et donc une variagur le gain de I'amplificateur. Il existe
alors un mélange entre les signaux retombant dansahde vidéo et le signal RF au
fondamental, de telle sorte qu'apparait une asyenéans les produits d’'intermodulation en
sortie de 'amplificateur : on définit la bande &@comme étant la bande de fréquences pour
laguelle les produits d’intermodulation d’ordre Bpérieurs et inférieurs sont similaires
[Delias 12].

1.2.4.5.1.2Effets thermiques

Contrairement aux conditions d’enveloppe constgmiar lesquelles la température de
la zone active (le canal) au sein du transistoruegforme, lorsque le signal d’excitation
présente des variations de sa puissance instantdnégiste un changement local de
température, et les parametres intrinséques dsistan comme son gain, subissent des
variations par rapport a leurs valeurs a I'équdilbhermique. L’auto-échauffement du canal
conduit a l'apparition des effets mémoire thermgjil®aen 07]. L'existence de ces effets
thermiques est identifiable par un élargissemestcdeirbes de gain dynamiques d’enveloppe
par rapport aux courbes statiques, sous les méomekitions de polarisation et de température
moyenne du transistor. Ceci montre l'intérét dpakéer de matériaux disposant d’excellentes
performances en conductivité thermique, afin d’'éeascde fagcon optimale la chaleur de la
zone active.

1.2.4.5.1.3Effets de piege

Les effets de piege sont, quant & eux, imputahlesiéfauts et imperfections présents
dans le semiconducteur et a ses différents intesfg@inari 02]. Ce sont des états, capables de
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capturer et de relacher des porteurs libres (@lestiet trous), activés par les différents
potentiels en jeux dans la géométrie du transistopar la température, et influencant la
densité de charge a l'intérieur du canal. Les séssle capture et d’émission obéissent a des
constantes de temps différentes, allant de 'oddrejuelques kHz jusqu’a plusieurs MHz, et
dépendent de la localisation et de la nature depérfection. Du fait que les effets de pieges
impactent la densité de charge dans le canalpils &sibles sur la réponse de la source de
courant en grand signal par une modification desaéx I/V en fonction du niveau du signal
d’excitation.

1.2.4.5.2Mémoire Haute fréquence

Les effets de mémoire HF électriques, régis parcdestantes de temps de l'ordre de
la période de la porteuse (typiguement entre latpa ns), viennent des circuits d’adaptation
d’entrée et de sortie du transistor, ainsi que adesiits de combinaison de puissance en
sortie, composés d’éléments réactifs tels que i €t des lignes. La limitation en bande
passante RF de l'amplificateur se manifeste en népense en fréquence non plate au
fondamental, traduisant une impédance non constiame la bande du fondamental. D’autre
part, similairement aux effets de mémoire BF éigas pour lesquels les rapports
d’'intermodulation au fondamental en sortie sontdsé#s non seulement par la forme d’onde
présente en entrée, mais également par l'impédangsentée dans la bande vidéo, un
mélange existe entre le signal présent a 'harmenig et le fondamental, impactant le
fonctionnement autour de.fCeci est résolu en contrélant 'impédance présemans la
bande autour de gV uolevi 01]. Le transistor lui-méme, dont les ctamges de charge et de
décharge des capacités de jonctions équivalentesntarfaces isolant-métal tombent dans
ces constantes de temps, participe a la mémoirdl$igont observables avec une analyse en
CW, balayée dans la bande d’intérét & différenistpale puissance.

Nous avons présenté dans cette section, le prid@mgnération et d’amplification de
signaux modulés RF de puissance. Une focalisatiaricpliere sur I'amplificateur de
puissance en classe B a été faite afin d'introdpline précisément le contexte de ces travaux
de thése. L'analyse, le réglage et l'optimisatian sks conditions de fonctionnement en
présence d'effets dynamiques non-linéaires completedifficiles a dissocier, passe par le
développement de bancs de caractérisation tempafethveloppe tels que celui développé et
utilisé dans ces travaux. On présente dans laosestiivante les principaux criteres de
linéarités relatifs aux systemes de télécommuminatt a I'analyse temporelle d’enveloppe
associéee. lls seront utilisés dans la suite detre@aux comme facteurs de mérite dans le
réglage et l'optimisation des conditions de fonutiement de I'amplificateur classe B a
commande dynamigue de polarisation décrite auitthahp

|.3 Criteres de linéarités dans les systemes de transsion

Les distorsions précédentes conduisent a la dégpadi#e I'intégrité du signal émis.
La réponse en sortie de 'amplificateur est donagnsiee a tous les phénomenes que nous
avons abordés dans le paragraphe précédent. Daas fu signal 2-tons, bien que présents
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au sein du transistor, on considére les harmonidudsndamental et leur cortege de produits
d’intermodulation comme filtrés par les circuitadaptation. On ne retrouve donc en sortie
que la bande autour du fondamental, contenant deduips d’intermodulation d’ordres
impairs, et distordant 'enveloppe complexe du aigha caractérisation du fonctionnement
en signaux modulés (QPSK, FSK, QAM...) dans un emviemnent 5Q ne présente pas de
complication sur ce point, et on considérera leefimmnement en enveloppe complexe autour
du fondamental. On ne disposera cependant d’infooma que sur l'enveloppe de
modulation (en tension), permettant de définirdal@ié d’'une liaison aux moyens des critéres
de linéarité que nous allons présenter.

D’une facon générale, il est trés empirique deudédles regles de comparaison entre
les différents criteres de linéarité, du fait derlaltiiude de paramétres les influengant, et de
linteraction forte entre le signal et la non-limé& Des criteres au niveau systeme sont
cependant nécessaires afin d’avoir une vision ggothes dégradations qui apparaissent entre
'émetteur et le récepteur [Nassery 11].

Le rapport signal a bruit peut étre défini dansxdelans différents [ETSI 01] : « dans
le canal », (dans le plan d’entrée du réceptearRie avant I'antenne (il faut alors prendre en
compte la bande passante totale des équipemerdslalaalcul de la puissance de bruit), et
«dans le récepteur ». On distingue alors, poudemier, différents filtrages : le filtrage
d'antenne (RF, large bande) qui sert a réduireuilaspnce au niveau du front end, puis le
filtrage en IF qui sert a extraire le signal uti®e dernier filtre doit étre plat dans la bande
pour ne pas modifier le signal utile. Enfin le derrfiltrage est opéré en bande de base (filtre
passe bas) c'est le filtre RRC pour la mise en &oen bande de base des données IQ et
assure un critere d’ISI optimal.

front-end RF
T — wel[ 10 [ R e sim
| BV || L 1R fapc Whdew, EvM
| & [[DEMOD cQ ’
filtre | & T | Jo:éf st MER
, OL =
d'antenne 1 filtre filtre SRC
de canal

Figure I-26 : représentation des différents filtexgopérés a la réception, conduisant a la distomcti
de différents rapports signaux a bruit « dans laata (C/N) et « dans le récepteur » (SNR)

Il faut donc faire la distinction entre le rapp@tN défini dans le plan de I'antenne, et
le rapport C/N (appelé alors SNRsignal-to-noise ratiy) [Hranac 03] en sortie du
démodulateur, ils ne sont pas forcément égaux seades bandes équivalentes de bruit qui ne
sont pas les mémes. La quantification de ces ma@adlités se fait typiquement selon trois
méthodes que nous allons présenter.
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1.3.1 Analyse des distorsions en vectoriel : criteres d@NR, d’'EVM et de MER

La mesure vectorielle repose sur I'analyse desasiginQ démodulés par le récepteur
(VSA: vector signal analysgr En sortie du démodulateur, aprés le filtragepteiaet la
récupération des symboles, on dissocie les différeffiets apportés sur la constellation regue.

Soient N symboles transmis, et une constellatmmportant M symboles (QAM16,
M=16). On s’assurera que N>>M afin d’avoir la psémn nécessaire pour I'évaluation
correcte de la qualité de la transmission. La peeenétape dans cette analyse consiste en une
normalisation de la trame regue (amplitude et phatetelle sorte que la constellation recue
puisse étre comparée a la constellation idéalefifSha).

Les coordonnées du symbole j recu (normalisé) i@t : (|+5l; ; Q+56Q;) ou (k;Q))
sont les coordonnées du symbole idéal (normalidiketsQ; sont alors les composantes d’'un
vecteur erreur par rapport aux coordonnées iddalis figure 1-27). Ce vecteur erreur,
traduisant les différents effets introduits patriEnsmission (bruit gaussien additif du canal,
non-linéarités, erreurs systématiques...), sert alerdase pour le calcul de 'EVMeror
vector measuremenet du MER (hodulation error ratig que nous allons définir.

Qa

Q . | vecteur
J.,regu ! erreur

Q | i*™ point
(R AASISIIRIR e 2 I_

_oh
‘ + > |

Ij,regu Ij
Figure 1-27 : représentations dans le plan IQ dmséygle idéal, du symbole recu et du vecteur erreur

Pour procéder a l'analyse des perturbations suddesées IQ recues et normalisées,
on sépare alorsl; et 8Q;, pour chaque point i de la constellation, en deartributions
distinctes et décorrélées, traduisant des effetmtaes differentes [ETSI O1]\; eto;.

A représente I'écart entre le barycentre du nuagesgmboles recus et le symbole
idéal, relativement au point i (QAM16 <1 <16). Cet écart diminue 'immunité au bruit en
décalant le nuage de points par rapport au cemtrdédision du récepteur, et indiqgue des
erreurs systématiques, provenant d'éventuelles uerred’implémentation du couple
émetteur/récepteur : modulateur et démodulateur in@arfaits se traduisant par un
déséquilibre entre les voies | et @mplitude/phase imbalancet/ou une erreur de phase
entre les deux porteuses qui ne sont pas parfaiteemequadratureg(iadrature erroy, mais



38 Chapitre 1

également par un niveau DC résiduel provoquantigmakCW cohérent dans la modulation

(carrier leakag@.

Q imbalance

Figure 1-28 : illustration sur la constellation dedfets d’'lQ imbalance et de quadrature error du
modulateur et conduisant & définir le parametre

Une fois ces causes supprimées, la distributiaisstae résultante, permet d'accéder

I imbalance

a d’éventuels effets indésirables tels que :

» Phase Jitter(erreur provenant du bruit de phase de I'OL dené&eur/récepteur,
induisant des erreurs de phase au niveau de laméegion de la porteuse a la
réception) visible au niveau du diagramme de cdlatiten : les symboles recus sont

barycentre
AQ Al 1
M . 9| B _Symbole
I idéal
:::sﬁﬂ~ak~~$~——-1p
|A; I ’”‘"“!"_“"ﬂj quadrature
€Iror
- f~T~—~'4p——4g
> |

étalés de fagon circulaire selon un arc de cercle.

Ceux-ci n'étant pas causés par des phénomeénes atiteesurer (non linéarité, bruit..)
il est nécessaire, pour évaluer la qualité du s$igeeu, de supprimer ces effets avant la
mesure du SNR. Tous ces effets sont corrigés paratprithmes implantés dans les

récepteurs commerciaux.

1.3.1.1Le SNR (Signal-to-Noise Ratip

Une foisA; supprimés et les effets résiduels éventuels axyig représente alors la
distribution statistique du nuage gaussien, ceatr®ur du point i de la constellation. Ce
nuage est alors uniguement imputable au bruit bimussien additifAWGN : additive white
gaussian noigerajouté lors de la transmission, et sert alorbak® pour le calcul du SNR, en
bande de base, derriere le démodulateur et le fig mise en forme. Dans ce cas, le
barycentre (valeur moyenne) de la répartition gesbsles recus, pour un point i spécifique

de cette constellation, est le symbole idéal.

Coherent interferer(interférence avec une raie de forte puissanceepant par
exemple d’'un couplage indésiré de la partie émisaidorte puissance) visible sur le
diagramme par une forme circulaire des nuages ohtspaormalement gaussien.
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Figure 1-29 : représentation, autour du point i ldeconstellation, de la statistique gaussienne du
nuage de point, conduisant a définir le paramejre

Le SNR apparait alors comme étant le rapport datqguissance du signal calculée
d’aprés les symboles recus, et la puissance du BWIGN, calculée d’apres les vecteurs
erreurs. Le SNR s’écrit alors pour une valeur Nytaboles transmis :

1
NZﬂ-V:l[I,-Z + Q,Z] __ puissance du signal

1 g

N Yilof + o]

puissance du bruit

Ou |; et Q sont les amplitudes en phase et en quadraturigial se¢u.cj et og; sont
les coordonnées du symbole recu j relativement \alleur moyenne (barycentre) calculée
pour chaque point i de la constellation.

1.3.1.2Le MER (Modulation Error Ratio)

Son intérét, tout comme 'EVM, réside dans le taitelle apporte un critére visuel
des différentes distorsions qui perturbent le digsan calcul suppose l'absence d'une
égalisation). Le calcul du MER et de 'EVM, conteanent au SNR ne suppose aucune
suppression des différents parametres d’erreurgragsiques précédent$) imbalance
guadrature error, phase jitter, coherent interféreet donne donc, en ce sens, acces a toutes
les dégradations apparaissant entre I'émetteerrécepteur.

On calcule, pour chaque symbole j recu, le veatergur. Il est défini comme étant le
vecteur différence entre le symbole idéal et le syl recu. Ses composantes sont, d’apres
préecedemment(;, 5Q;). L’expression du MER en dB est alors :

1
NZ?:l[IjZ + Q}Z]

Ly [617 + 607]

On a donc deux définitions liées entre le SNR R : le ratio entre la puissance
du signal utilel%ZﬂLl[Ij2 + Q?| et la puissance du brlﬁtZﬂLl[cSljz + 6Q?], calculés d'aprés
la trame recue. En supposant une erreur systématiglle (implémentation du couple
émetteur/récepteur idéale), et un bruit AWGN omwacd

MER = 1/SNR
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1.3.1.3L'EVM ( Error Vector Measurement

L’EVM exprime la différence vectorielle entre lgsal recu et le signal idéal. C’est la
figure de mérite la plus courante dans les spétifins techniques. Typiquement, la mesure
d’EVM est maintenant couramment implémentée dasisdeepteurs commerciaux avec des
planchers de mesure de moins de 1%. On dispos&ception, la aussi du module et de la
phase du vecteur d’erreur. L'EVM se définit de néamigénérale par :

1
Nzyﬂ[&jz +6Q]]
EVM (%) = £ 100

2
Smax

Dans cette définitiondl; et 8Q; sont les composantes derreur en phase et en
quadrature des symboles recusa.®st 'amplitude du vecteur idéal maximal (du bdella
constellation normalisée dans le plan IQ).

L’'EVM et le MER sont deux paramétres qui ne différque par la méthode de calcul.
lls peuvent étre reliés entre eux lorsqu’ils samparés en termes de rapport de tensions. En
réécrivant le MER comme étant un rapport de tensiofinéaire, on a :

1
\/N ?,=1[1j2 + Q]Z]

MERy = —
\/N27=1[5’fz +6Q?]

De méme, en réécrivant 'TEVM comme un rapport serge tensions :

\/%zyzl[mjz +507]

Smax

EVMy =

L’EVM et le MER sont donc reliés par un facteurfdame :

S rms

MERy.EVMy = =1/V

Smax
Des valeurs de V pour les modulations courantes données dans le tableau ci-dessous

[ETSI 01] :

Format \%
de modulation (linéaire)
BPSK 1
QPSK 1
16QAM 1.341
32QAM 1.303
64QAM 1.527
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1.3.2 Distorsions en valeur moyenne autour du fondamental

Les distorsions sont analysées en valeur moyemtég(ation de la DSP du signal),
typiquement par un analyseur de spectres (darenldebautour de)t

1.3.2.1 Critere du C/I, produits d’intermodulation (IMD)

La facon la plus simple de traduire l'action detalision de I'amplificateur sur le
signal est sa modélisation par un polynbme a aieffis réels [Girard 88]. On fait
'hypothése que la relation entrée — sortie de {hficateur est décrite par une fonction
continue, dérivable n fois au poing, eomme représentée a la figure 1-30 :

Ae

Figure 1-30 : relation statique entrée — sortie ldamplificateur

On peut alors approximer, autour du poigt la fonction par son développement de
Taylor, en considérant I'excursion du signal diéatle (centrée autour de)e

df (o) , 1 df(e) ; 13 ()
s = f(de) = f(ey) + 4de P >60+Ae 1 de? )e + de 31 de3 >€o+

Les coefficients de la décomposition, en ne ten@ag compte du terme statique
f(ey) représentant le point de repos, sont alors :

s(t) = ae(t) + aze(t)? + aze(t)® + -
Avec :

> a; = L(e)) le gain linéaire
de e,

> a, = %%e(f)) le terme quadratique (distorsion d’ordre 2)
! e

3
> a; = ;%f:)) le terme cubique (distorsion d’ordre 3)
! eo
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Lorsque lamplitude du signal a I'entrée est saffisnent faible, on considére les
termes quadratique et cubique et & comme négligeables, le signal de sortie est alors
similaire au signal d’entrée au facteur d’échellepees : c'est le cas du fonctionnement
linéaire de I'amplificateur. Des lors que 'amptieidu signal devient suffisamment grande, et
gu’on ne peut plus négliger les termesaaet supérieurs, il apparait une distorsion du digna

Lorsque le signal d’excitation de I'amplificateuomlinéaire est un signal 2-tons,
d’'amplitudes A et A, aux fréquences respectivesef §, 'analyse fait alors apparaitre des
termes correspondants aux mélanges entre ces dguehces, et traduisant des distorsions
d’'intermodulation. Ces nouvelles composantes frétiekes, appelés produits
d’intermodulation(IMD : intermodulation distortion)apparaissent aux fréquences;tnif,,
etleur ordre est donné par la valeur de |n|+|m| [dhD3].

Si la décomposition de Taylor de la non-linéarisd Bmitée a l'ordre k, l'ordre
maximal des IMD est k : pour un polyndme de degréakbande passante occupée par le
signal (fréequence maximale) en sortie est multgppér k.

Soit e(t) = A, cos8; + A,cos b, , avedd;=mit etb,=w;t les phases instantanées.

En injectant e(t) dans I'expression de s(t) préntaleet en se limitant au terme
cubique, on fait alors apparaitre le développemaivant :

azAi n a2A§
2 2

termes retombant sur le DC

s(t) =

3a34% 3azA3 3a345 3asA?
+A1<a1+ Zl+ ;2)c0591+A2<a1+ ZZ+ zl)cosez

termes retombant sur f; et f, d'amplification linéaire et de compression

2 2 3 3

a,A a,A asA asA
2 1c052191+ 2 2c052192+$c053191+ 2

* 2 2 4 4

cos 30,

termes harmoniques retombants sur les multiples de f; etf,

+a2A1A2(COS(92 - 91) + COS(QZ + 91))

3a;4%4
=2 (cos(204 + 6,) + cos(20, — 6,))
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3a3;434
4 292

2 (cos(20, + 6,) + cos(26, —6,))

termes d'intermodulation (IMD), mélanges de f; et f,

Le spectre théorique en sortie de I'amplificatestrdmnc donné a la figure 1-31 (prise
en compte des ordres supérieurs, jusqu’a l'ordre 7)

S A
|
a
5 o |
= ) )
k= w= || 2w
: EEE
73 22 = S
—_— —_
ﬁ,_l / | Ll W L W ...] '_N#I l--- : >
%L.TN;\T;: ';.% di_‘ll‘d—mg_; Q‘:‘.Q’—" "Eﬁ‘ﬁl --.u(;)'«ra:gs... frequences
Rk F55 A5¢€ = g8
< en
Figure 1-31 : spectre en sortie de la non-linéatitésque I'entrée est un signal 2-tons aux frégesnc

fi ett : il y a apparition de nouvelles composantes feggielles.

Cette décomposition fait donc apparaitre :

» Des termes harmoniques hors bande, multiples; az w,.

» Des termes d'intermodulation (IMD), mélanges d@de et w, d’ordres impairs
(respectivement pairs), retombant autours des phestiimpairs (respectivement
pairs) de @1+m>)/2.

» Des termes retombants sur le DC, induisant un araagt du point de point de repos
du transistor. Des IMD d'ordres pairs et proches @Q. Ces battements, non
idéalement découplés par les réseaux de polansa@nt responsables d'une
modulation du point de polarisation du transistor.

Ce sont les IMD d’ordres impairs, retombant dansalade, autours dey=(w1+w®2)/2,
qui conduisent a une déformation de l'enveloppes@ynal de sortie. lls constituent la
problématique majeure dans les systemes de comatiamccar ils retombent dans la bande
utile et ne peuvent pas étre filtrés.

Le rapport d’'intermodulation C/I permet de quastifies distorsions autour de la
fréquence centrale, et s’exprime comme étant lpadentre 'amplitude des porteuses (C) et
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celles des produits d'IMD considérés (1) (3, 5 oW pour les dispositifs fortement non-
linéaires), et s'écrit :

P,
¢/, (dB) = 10logs, ( - )

Prup,

Avec x le numéro du produit d’intermodulation cal#si. La figure 1-32 montre une
configuration typique de test pour la mesure du C/I

o E— T
wzlllmélrc|:| : M2 A
IM A »
- de —— |

puissance

Analyseur de spectre

Figure 1-32 : configuration typique pour la mesute C/I. La différence (en dB) entre les marqueurs 1
et 2 correspond a la valeur du @Hupérieur.

[.3.2.2Critére d'ACPR

Le fonctionnement de 'amplificateur sous conditia signaux modulés, consiste en
une extension du critére d’intermodulation. L'arfipliteur est alors soumis a un signal
d’excitation comportant un grand nombre de raies, ghases aléatoires, filtré et inséré dans
le canal principal (TX). On dispose alors d’'une dmrcontinue de fréquence en entrée de
'amplificateur. Le raisonnement développé dansddre du signal 2-tons précédents conduit
a considérer l'apparition, non plus de raies diesréretombant proche de la fréquence
centrale, mais a l'apparition de bandes contirdeglistorsion retombant et se mélangeant
dans le canal principal, mais également a c6té el@i-ci, conduisant a une croissance
spectrale sur les canaux adjacents. La figurem@8tre une configuration typique de mesure
d’ACPR ainsi que la configuration du banc de teatrda mesure.

wattmetre

ampl
de

Générateur de
signaux

-

bol-

vectoriel puissance

Analyseur de spectre
Figure 1-33 : configuration typique pour la mesld@&CPR. En sortie de I'amplificateur, il apparait
des remontées spectrales dégradant les canauxexdgc

L’ACPR (adjacent chanel power rafjoquantifie la mesure de cette croissance
spectrale en sortie de I'amplificateur non-linéai@ette croissance spectrale est indésirable
pour deux raisons : d’'une part, I'étalement de ganse en sortie conduit a la réduction de la
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puissance transmise dans le canal principal ytitrfoméne de compression). D’autre part,
le spectre radio étant une ressource limitée, dagsmissions se font sur des supports
fréquentiels disjoints, dont I'écart (bandes dedgaest fixé par des spécifications d’efficacité
spectrale. Des masques ou gabarits pour chaqudastiasont fixés par des organismes
régulateurs [Gumm 99], afin d’assurer le fonctiameat dans un contexte multi-utilisateur.

L’ACPR se définit alors de facon trés générale cendétant :

fTX Ssortie (f) df

fadj gauche Ssortie (f) df + fadj droit Ssortie (f) df

Avec Sonidf) la densité spectrale de puissance (DSP, W/kzsighal a la sortie de
'amplificateur. L’ACPR correspond alors au rapperitre la puissance moyenne présente
dans le canal principal de transmission et la puss moyenne retombant sur les bandes
adjacentes.

[.1.1.1 Critére du NPR

Tandis que I'ACPR quantifie la mesure de distorsiartroduites par 'amplificateur
non-linéaire sur les canaux adjacents, en dehotla #dande utile de transmission, le NPR
(noise power ratip quantifie les remontées spectrales retombant dandande de
fonctionnement de 'amplificateur, et définit urppert signal a bruit dans la bande.

Mathématiquement, on peut calculer le rapport $ignbaruit C/N, dans le plan du
récepteur, dans le cas ou seul intervient un BMIGN (bruit thermique + bruit introduit par
le canal gaussien), d'apres la connaissance de®gié constituant la chaine de transmission
(gain et température d’'antenne, facteur de brug éliéments, affaiblissement, gains). Il
n'existe cependant pas de méthode analytique pemmietlans le cas général, de calculer le
rapport C/(N+l) dans le cas ou I'amplificateur RA’@mission est fortement non-linéaire.
Dans le cas patrticulier ou le bruit d'intermodudatiest a statistique gaussienne (signal de test
du NPR) on peut alors le combiner au C/N, sousialition qu’ils soient filtrés par la méme
bande équivalente de bruit, afin d’établir le bilda liaison en présence de I'amplificateur
d’émission :

()= )" e

Dans une application réelle, 'amplificateur sstimis a un stimulus composé d’un
grand nombre de porteuses modulées. En temporalal@pe, I'excitation tend alors a avoir
une statistique gaussienne, excitant la non-liteat ces effets dispersifs [Reveyrand 02].
Afin d’émuler un tel signal dans des conditionsndesure, deux méthodes existent. L'une,
analogique, repose sur l'utilisation d’une diodebdait générant un bruit blanc dont le spectre
est continu, et repose sur un filtrage approprié bduit ainsi généré. Cette méthode,
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fondamentalement analogique, offre 'avantage devpio générer un bruit tres large bande.
L’inconvénient réside dans le fait que la génératitu signal d’excitation est soumise au
choix de la diode de bruit, a la banque de filuBisés pour le conditionnement du bruit, et
offre une répétabilité limitée, et une génératietativement complexe. L'autre méthode,
numeérique, qui sera retenue compte tenu de laadtubanc de test (permettant la génération
de trames complexes périodiques), repose sur Eragon numérique d’'un pseudo-bruit.

En générant un spectre discret, composé d'un gremmdbre N de raies, d’'équi-
amplitudes, et dont le tirage des phases suit oneuniforme sur [0-Z[, on montre
mathématiquement que l'on s’approche temporellentdentia statistique d’'un bruit blanc
gaussien a bande limitée.

Le signal, concaténation fréquentielle de N ras&crit alors en temporel :

N
1
Xawen (t) = \/_NZ Acos(w;t + ¢;)
i=1

Avec ¢; la phase de 1£T° porteuse, variable aléatoire de tirage uniforme[@2x].
Trois méthodes sont alors possibles afin de pracéadi&a mesure du NPR en sortie de
'amplificateur.

A amplitude
f 1, frgluences FFT
Aphase -
mverse
27T
fy f. fréquences

Figure 1-34 : principe de la génération numeérique laruit blanc gaussien a bande limitée. La
concaténation fréquentielle d’'un grand nombre desal’équi-amplitude et de phase aléatoire
conduit, par transformée de fourrier inverse, asigmal temporel a statistique gaussienne

[.3.2.2.1La méthode du notch

Afin de procéder a la mesure du niveau des distossietombant dans la bande, on
procede a la suppression d’'un petit nombre de emiesentre du signal précédent, ainsi on
imprime un trou fotch dans la répartition fréquentielle générée et pantiune bande notée
A (en Hz). Cette bande de réjection ne doit évidentrpas modifier la statistique gaussienne
du signal temporel résultant, ce qui biaiseraitmesure du NPR. Typiquement cette
suppression ne doit pas excéder 5 a 10% du norotakde raies, mais doit comporter un
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nombre suffisant de tons typiquement supérieur @ afin de minimiser la variance de la
valeur de puissance des produits d’intermodulatistombant dans le trou [Lajoinie 00,
Reveyrand 02].

densité
spectrale
de puissance )
signal sngna'l
de sortie Ad'cmrce
3 e A
/ / NPRmesuré
NPR /
d'entrée| g Y
produits

id'intermodulation

i

fréquenzs
Figure 1-35 : méthode du notch pour I'évaluation dBR en sortie de I'amplificateur de puissance

En sortie de l'amplificateur non-linéaire, les pudd d’intermodulation générés
retombent dans le trou de largeuirgénérant une remontée de la DSP dans cette blamde.
NPRnesest alors défini comme étant le rapport entre isgance dans le trou (l), et celle a
'extérieur du trou (C+l), prise dans la méme langde bande\, directement attenante au
trou, mesuré a lanalyseur de spectre. On considezemme la somme du bruit
d’'intermodulation et du bruit thermique. En consaé la répartition du bruit
d’'intermodulation comme plate au centre de la bandegeut la considérer comme identique
dans les bandes d’intégration de C et N [Sombr]n©ii a alors :

C+I
NPR,.,.(dB) = 10l0gy, (T)

En procédant de cette fagon, on integre une pdetila densité de puissance du bruit
d’'intermodulation dans le signal utile a l'analysele spectre. La vraie valeur du NPR,
NPR i est calculée alors par la relation suivante (emgnt les quantités en linéaire) :

NPR,qi = NPR,oc — 1 = %

Il faut aussi noter qu’'on ne peut pas, d'apresaeiisure de C/I dans le notch, élargir
a toute la bande utile du signal la mesure de NREsque les produits d'IMD d’ordres
impairs (dans la bande de fréquence des porteosg¢s)ne répartition concave, donc non
plate. Dans le cas d’'un grand nombre de portelss®ariation de puissance entre le centre de
la bande (au niveau du notch), et aux bords deatadd présente une décote de 1.76dB
[Lajoinie 00]. Cette répartition conduit a défile C/I moyen dans la bande (C/I total),
différent de -1.25dB du C/I mesuré dans le notels (e plus défavorable).
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1.3.2.2.2La méthode du gain équivalent

La méthode du notch nécessite par définition l&&ggion d’'un grand nombre de tons,
afin de disposer d'une variance acceptable dansndésure de la DSP des produits
d’'intermodulation dans le trou. Une autre mesuraséb sur la mesure des enveloppes
complexes d’entrée et sortie aux accés du modutelinéaire sous test avec un VSA est
basée sur la décomposition en composantes corré@éeson-corrélées en sortie de
'amplificateur non-linéaire. Cette méthode préselfdavantage de ne pas nécessiter 'emploi
d’un trou fréquentiel dans le signal d’entrée [SomB7].

La décomposition en composantes corrélées et nmélées a la sortie de la non
linéarité permet d’écrire en enveloppe complexedi@tbeh 05] :

§(t) = §COT(t) + §ncor(t)
ous,,, (t) est la partie corrélée avec le signal d’entrég gt.(t) est la partie non corrélée.

Ce principe suppose l'amplificateur sous-test agisgomme une non-linéarité sans
mémoire, décrit par sa fonction de descriptfgrau fondamental, et reliant les enveloppes
complexes d’entrée et de sortie.

5(t) = fNL(é(t))

On décomposg,,,-(t) ets,.,(t) comme étant :

Scor®) = (@ + BIE(L) et Sneor () = d(0) +7i(t)

avec a le gain linéaire bas niveau ¢ est la partie corrélée des produits
d’intermodulation qui retombent dans la bandentgrvenant soit comme une expansion soit
comme une compression du gain [Ooi 1d]t) correspond & la partie des bruits
d’intermodulation non-corrélée avec le signal dféet etii(t) 'apport du au bruit de mesure
et bruit thermique, contient la partie qui n’ess parrélée avec le signal d’entrée.

La parties,,,(t) corrélée peut étre réécrite en :

Scor ) = Yé(®)

y est le gain équivalent, calculé d’aprés la coti@aentre 'enveloppe d’entrée et de
sortie, pour un délai particulier qui minimise &rfie non-corrélée avec le signal d’entrée :

E[S(0)& (0)]
V= B (0]

La partie non-linéaire de la sorfig, (t) peut donc étre exprimée comme :



Transmission des sighaux hyperfréguences de pesgaiur les systéemes de télécommunicatid

Sm(® =d@) + Bé()

Dans le cas d’'un systeme linéaire, en négligeantua thermique et de mesure, I'expression
des(t) se réduit @é(t). Cette relation devient fausse dans le cas n@ailig, et il faut écrire
alors :

() =d(t) +yé(t)

Bé(t) est alors la partie non-linéaire corrélée avesigaalé(t). Cette contribution est
celle qui retombe dans la bande utile, sur les rséird@uences, et qui compresse le signal
utile.

Dans le cas de la mesure du NPR, on considéreqie&t)est un signal a statistique
gaussienne centrée, on peut appliquer le théoréendBubsgang, en I'étendant au cas
complexe en considérant a la fois la phase et ltude [Medrel 13] :

5(8) = y&@®) + (o)

Dans cette expressiof(t) est décomposé en une somme d'un terme linéaire
(expansion linéaire du sign&(t)), corrélé avec le signal d’entrée et npéét), et d’'un autre
contenant les distorsiong(t) qui a par définition une corrélation nulle avec signal
d’entrée.

Remarquons que dans le cas d’'un signal a stastjigussienne comme l'est le signal
test de NPR, le bruit d'intermodulation retombaangl la bande utile est compté comme
entierement non corrélé avec le signal d’entréav@&82], il n’y a alors pas de coefficiefit
contrairement au cas précédent d'une porteuse @®odelle.

densité spectrale de puissance expansion linéaire
onal dentrd
A o du signal d'entrée
/
produits
signal test : ' ‘ d'intermodulation
d'entrée NPR—* ot en sortie
sans notch S non-corrélés
ﬂ, e avec le signal
S & % - )
fréquences

Figure 1-36 : méthode du gain équivalent pour l&caddu NPR. On décompose le signal en sortie de
I'amplificateur RF comme une combinaison d’une igacbrrélée avec I'entrée (expansion linéaire du
signal d’entrée) et une partie non-corrélée (praguf’intermodulation)

Le NPR, défini comme le rapport entre le signaeutt le bruit d'intermodulation en
sortie de 'amplificateur, peut alors en étre dédui

NPR =

C_E[GO® -a@))F® — )]
1~ E[A(®)n*(t)]
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Aveci(t) = 5(t) —yé(t)

Cette méthode permet d’'avoir la valeur vraie du Ne#inie par la méthode
précédente du notch, dans une bande d’intérét notsans la nécessité de I'impression d’'un
trou au centre de la bande :

NPR(dB)=1OIog10< Yren IYE(FI )

LrenlSU) —vE(fDI?

1.3.2.2.3Acces a la valeur du NPR par un analyseur d’EVM

La mesure consiste a venir placer dans le notclparieuse modulée numériquement,
jouant le r6le d’'une sonde, et dont la présencenaifie pas la puissance et la statistique du
signal total [Sombrin 07]. Le bruit d'intermodulati retombant sur la porteuse modulée vient
alors dégrader le SNR du signal.

Densité spectrale dl st OrSi ons

de puissance
A dans la bande

porteuse
modulée (ex. 16-QAM)

\ i) signal NPR d'entrée
/ produits

B T / d'intermodulation
ﬂ e : ; W ] fréquences

Figure 1-37 : principe de la mesure du NPR par lasure de la dégradation de 'EVM d’une porteuse
modulée au centre de la bande

On mesure 'EVM sur cette porteuse démodulée, @rerrie filtre de réception. La
mesure de cette dégradation peut étre directengntlla mesure de NPR dans le plan du
récepteur. Le bruit d’intermodulation propre deptateuse doit étre négligeable devant celui
ramené par le signal total. On s’assurera notamm@vbir une erreur (EVM, MER) tres
faible en I'absence du signal NPR.

On travaille dans la méme bande de réception, imaridtre est utilisé pour le bruit
d’intermodulation et le signal utile. Dans le casné porteuse modulée numériquement, c’est
dans la bande de réception du filtre adapté qiadst cette mesure. Cette mesure fera I'objet
d'un développement spécifique au cours du cha@itr®n montre que la mesure de 'EVM
sur la porteuse modulée insérée dans le notchogstraliée au NPR par [Sombrin 11] :

NPRfiltré dans la bande (dB) =40-20 log(EVM- V) - 1010g(R)

Avec V le facteur de forme défini section 1.3.1e8R le rapport entre la densité spectrale
de puissance du bruit blanc NPR et la densité dssgmce de la porteuse modulée insérée
dans le notch.
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Bien que fondamentalement différentes, ces trofsiténs reposent sur le fait que le
bruit d’intermodulation correspond a la plus pepigetie du signal de sortie non-corrélée avec
le signal d’entrée, le NPR étant le rapport, egdire, entre la puissance de la partie non-
corrélée du signal de sortie avec le signal d'engitécelle de la partie non-corrélée :

» pour la méthode classique du notch, on mesuredi¢ #hintermodulation dans une
bande de fréquence ou le spectre d’entrée estlewrs supports fréquentiels étant
disjoints, la corrélation entre le bruit mesurésinbande\ et le signal a I'entrée est
nulle. C’est une non-corrélation forte, dans lessen elle est nulle quel que soit le
retard entre le signal d’entrée et le bruit.

» Pour la méthode du gain équivalent, le gain égeintakst calculé tel que la partie
restante non-corrélée avec le signal d’entrée rilé k’intermodulation) soit la plus
faible possible.

» Par la méthode de la mesure de 'EVM en sortiéateplificateur non-linéaire, les
échantillons récoltés en sortie du filtre de réioeptrésultent d’'une optimisation
réalisée en interne par I'appareil afin de minimi&reur quadratique moyenne sur
l'ensemble des symboles recus, en amplitude et lewsep par rapport a la
constellation idéale. L’erreur restante correspalods directement a I'apport du bruit
non corrélé avec le signal idéal. Nous reviendglos en détail dans le chapitre Ill
sur la mesure de 'EVM effectuée par I'appareil.

1.4 Conclusion

Ce premier chapitre a permis de mettre en avamriasipaux enjeux relatifs a I'émission
de signaux de télécommunication de puissance. éoaune trame de fond le contexte multi-
utilisateurs (technigues d’acces multiples TDMA, \b® et CDMA) et les notions
d’interopérabilité et de reconfigurabilité des neaux systemes communicants (systémes
multi-bande, associant sur une méme puce diffégatrglards), I'optimisation conjointe des
performances en terme de consommation et de lidédeila partie analogique de puissance
est fortement contrainte. L'accent a notammentndéiggsur 'amplificateur de puissance, et
son impact sur les performances finales d'effiéscénergétique et spectrale des systemes de
télécommunication.

Pour un fonctionnement a haut rendement, la cl&8sse été mise en avant pour sa
simplicité et ses fortes potentialités (notammentirpa technologie GaN) pour trouver un
compromis rendement-linéarité. Le contréle adafpthti point de polarisation de grille au
voisinage de la classe B fera l'objet du cceur detmvaux de thése, décrit au chapitre IV, et
permettant une réalisation pratique réelle.
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La validation des performances, notamment en tedmeinéarité, du démonstrateur
proposé fera usage du développement d’'un bancfispégciprésenté au chapitre Ill. Ce banc
et la méthodologie d'optimisation des performanded’amplificateur s’appuiera fortement
sur des facteurs de mérite et des critéres visdielstimisation qui ont fait 'objet de la
description des critéres de linéarité proposéénetef ce chapitre I.
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(1) Latechnologie GaN pour I'amplification de puissane

et les architectures a haut rendement associées
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1.1 Introduction

L’étage final d’amplification de puissance RF, awccceur de celui-ci, le transistor
de puissance, est une partie critique dans lesmgst de communication modernes. Comme
cela a été vu au cours du premier chapitre, il ctgade facon prépondérante les
performances en rendement et en linéarité globdisl'architecture. Les schémas de
modulation a haute efficacité spectrale, requisrg@mugmentation du débit des liaisons,
imposent la linéarité comme le critere dominanefficacité énergétique de 'amplificateur,
guantifiée par la PAE, est la seconde contrainteamtearriver en téte dans le cahier des
charges, car il impacte directement le colt deliecture, augmente la durée de vie des
batteries dans les systémes, simplifie grandenaegéstion thermique de la cellule active, et
permet d’'améliorer la fiabilité des éléments actifs

Au travers de la littérature relative a la transiois d’'information au sens large, on
peut distinguer trois voies possibles, progressant parallele, afin d’améliorer les
performances globales des systémes : d’'une paptiriisation de la couche physique, que
nous n’aborderons pas dans ces travaux. Cette @dppren amont de la partie analogique,
consiste a travailler sur 'onde émise, afin d’'opser la forme temporelle pour relacher une
ou plusieurs contraintes liées a 'amplificatiofg(ithmes de réduction du PAPR, techniques
d’étalement spectral, techniques de codage et dhulations par exemple). La seconde voie
est le développement des filieres technologiquefloiécation des semi-conducteurs. Depuis
les années 90, de nouveaux matériaux sont a I'étlashs les laboratoires de recherche,
ouvrant la voie a d'importantes améliorations dedgsmances en tenue en puissance et en
fréquence avec l'arrivée a maturité des matériaaxdygap. Enfin, la derniére approche est
liee au développement des outils et des méthodesodeeption RF. Elle conduit a
l'optimisation des conditions de fonctionnementtdansistor, par l'utilisation des classes de
fonctionnement & haut rendement (F, [E, ...), ainsi qu’au développement de solutions
d’amplification dites intelligentes(nart poweyr que nous allons présenter.

Dans ce chapitre, une description succincte dsistor a effet de champ HEMT et la
technologie a base de nitrure de gallium (GaN) dansontexte de I'amplification de
puissance est présentée. La présentation de &eiprihcipales techniques relevées dans la
littérature relative a l'amplification de puissanteéaire a haut rendement des signaux
modulés a enveloppe variable est faite : la topel@pherty, l'architecture EERefivelope

elimination and restoratignet enfin la technique d’ETefvelope tracking)
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II.2 Le transistor GaN pour les applications de puissare

[1.2.1 Le Nitrure de Galium

Depuis les années 80, les tubes microondes ontrgssigement laissé la place aux
transistors a état solid&S$PA : solid state power amplifieddans des domaines de plus en
plus variés. Cela se justifie notamment dans lgdiGgtions grand public par I'avantage
gu'offre l'automatisation compléte, a forte intégwa, du procédé de fabrication. Le
développement des nouvelles filieres technologiquéisant des matériaux « IlI-V », de la
troisieme et la cinquiéme colonnes du tableau gépiee des éléments, depuis le milieu des
années 90 rend maintenant possible 'obtention etpnances en puissance intéressantes
[Kawano 05, Wu 06]. Parmi les matériaux grands gkpsitrure de gallium (GaN), grace a
ses propriétés électriques et thermiques intrirsege présente comme un excellent choix
pour les applications microondes de puissance tat I'eolide. On rappelle ci-dessous ses
principales caractéristiques physiques.

» hauteur de bande interdite, champ de claquage etgi& de porteurs intrinséquela
bande interdite (ou gap), difféerence de hauteurgétigue entre le bas de la bande de
conduction et le haut de la bande de valence, idé&fiquantité d’énergie &a apporter a
un électron de la bande de valence pour qu'il passes la bande de conduction, et
participe ainsi au courant de conduction. Du fad s grande bande interdite
électronique (3.4eV), le GaN présente naturellenoenthamp de claquage: Elevéa
partir duguel intervient le phénoméne de claquagtrdctif du diélectrique et sa mise en
conduction. On montre que l'on a:

E; « EX/?

Ceci permettant aux composants GaN de développkr pi@issance sous forte tension,
ce qui présente un intérét pour des applicationglectronique de puissance. Ce gap
important assurera également d’une part une faibiesité de porteurs intrinseque, et ce
méme a forte température, et d’autre part, dedailtourants de fuite. Du fait de la
modification des paramétres de maille du réseatadlin avec la température, la valeur
du gap E aura tendance a diminuer avec une augmentatiola dempérature. Les
performances en tenue de tension (claguage, avedaseront donc dégradées par une
température trop importante du composant GaN.

» mobilité et vitesse des porteursa I'équilibre thermodynamique, les porteurs liore
(électrons et trous) disposent d’'un libre parcaums/en dans le réseau cristallin. Leur
mobilité po est alors indépendante du champ électrique agpliguiconduit a définir la
vitesse de dérive thermique :

B = +p,.E avecp, (m2v-1s71) = 1t/ «



56 Chapitre 2

g est la charge élémentairele temps de relaxation, m* est la masse effectigse
porteurs.
Lorsque le matériau est soumis a l'action d'un ghaectrique intense, la vitesse des
porteurs atteint une limitesMLa mobilité des porteurs est alors fonction deédnsité du
champ appliqué :

U= +u(E).E

Cette saturation provient de linteraction a I'dtdhe@tomique entre le réseau cristallin et
les porteurs de charge, conduisant a une diminut®ria mobilité des porteurs. Cette

vitesse de saturation élevée dans le GaN, le pe@shsnaturellement aux applications

haute fréquence. La mobilité des porteurs librasdas dispositifs GaN est dégradée par
l'augmentation de la température, du fait de la ifiteadion du réseau cristallin. On aura

donc une vitesse plus faible des porteurs pourtempérature élevée, se traduisant par
une diminution du courant.

» conductivité et résistivité électriqueon définit la conductiviter (S/m) et la résistivité
électriquep (Q2.m) d’'un semiconducteur par :

o=q(np, +p,) et p=1/;

Ces grandeurs définissent les pertes (par condiicia sein des éléments passifs
diélectriques. Plus la résistivité sera grandes pas courants de fuites seront faibles
dans le substrat. La modification de la mobilités g@rteurs par 'augmentation de la
température induit, ici aussi, un effet préjuditgasur la conductivité. Une augmentation
des pertes par auto-échauffement se produit doseiauwdu barreau semiconducteur.

» conductivité thermique la conductivité thermique K caractérise la cafgadu matériau
a transmettre la chaleur par conduction. Celleazievsensiblement en fonction de la
température. La conductivité thermique est la doution au niveau atomique de deux
origines distinctes : le mouvement des porteurgdipet la structure du réseau cristallin a
'équilibre thermigue. De ce fait, un matériau pidant une forte conductivité
thermique, aura une bonne conductivité électrique. matériau ordonné a I'échelle
atomique comme un cristal (diamant) possedera ugidenre conductivité thermique
gu’un matériau amorphe (verres). La structuredgmthxie utilisée et les méthodes pour
évacuer la chaleur (choix de matériaux a forte gotidté thermique, utilisation de pont
thermique, amincissement du substrat, report tijp-cle la zone active...) permettent
une gestion thermique optimale afin d’évacuer #er@s hors de la zone active.

> principales figures de mérite afin de représenter de fagcon comparative les
performances en puissance aux hautes fréquenwessas figures de mérite existent
pour le choix d'une technologie. Citons par exemfde deux principales: JFM
(Johnson’s Figure of Menitet BFM Baliga’s Figure of Merit).
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Ecvg
2T

JFM = BFM = g, E2

Ec est le champ critique,sVa vitesse de saturation des porteurs libsegst la
constante de permittivité relative diélectrique yweta mobilité des électrons dans le
matériau. La table ci-dessous donne les ratios dFBFM, normalisés par rapport au
silicium, pour les principales technologies utéisépour la puissance aux hautes
fréquences [Charbonniaud 05]. Elle met notammeravamt la forte valeur du champ
Ec, la plus grande vitesse de saturation et la noedleonductivité thermique pour le
GaN par rapport au Si et a 'AsGa, se traduisantupe figure de mérite normalisée
JFMs; respectivement 17 et 22 fois plus élevée quesédk 'AsGa et du Si.

11.8 1350 0.3 1 15 300 1 1
12.5 8500 0.4 1 0.45 300 1.3 15,8
9 900 3.3 2 1.9 700 22 6768

[1.2.2 Le transistor HEMT GaN : briqgue de base pour 'amplification de puissance

Le principe de fonctionnement du transistor HEMTGAN/GaN repose sur
I'utilisation d’'une hétérojonction entre deux maéx de gaps différents. L'effet transistor
est alors obtenu par le contrle de la concentradies porteurs dans le canal, a l'interface
entre les deux matériaux, au moyen de I'électroglegdle. Une vue en coupe simplifiée
d’une structure HEMT AlGaN/GaN est représentéefiglae I1-1.

passivation (SiN)

[ ource N il |
AlGa N spacer (AIN)
2DEG|
GaN couche de nucléation (GaN)

substrat (SiC, saphire)

fond de boitiertradiateur

Figure 1I-1 : vue en coupe simplifiée de la struetde base d’'un HEMT AlGaN/GaN

Le substrat, constitué d'un matériau ayant d’eredls propriétés thermiques (SiC)
est brasé sur un support thermique en métal (fendaitier), permettant I'évacuation finale
des calories au moyen d'un radiateur. Sur ce satbsbn fait croitre par nucléation une
couche, destinée a accueillir la croissance épitexdu GaN, puis celle de I'AlIGaN. Une
couche d’AIN (spacer) est enfin « insérée » afimd@imiser I'interaction entre le canal et les

ions donneurs présents dans la couche d’AlGaN [WAask.
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A T'équilibre thermodynamique, les niveaux derrRie des deux matériaux
(AlGaN/GaN) s’alignent, résultant en une discortiéudes bandes de valence et de
conduction a l'interface. Cette discontinuité e$a dase de la création d’'un minimum local
de l'énergie potentielle pour les électrons, ceuse retrouvant piégés dans le puits de
potentiel tres étroit ainsi créé a linterface, goti le réle du canal [Mathieu 01]. Les
dimensions de la zone active étant de l'ordre dwomgtre, ce sont alors les effets quantiques
gui sont mis a profit pour le transport des élatdroceux-ci se déplaceront préférentiellement
de facon parallele au plan des couches (dansrfaae), formant alors un gaz d’électrons
bidimensionnelZDEG : 2 dimensions electron galocalisé a I'interface AlGaN/GaN.

Sans entrer davantage dans le transport des éleatams ce type de structures, qui ne
fait pas l'objet de ce travail, on peut cependantlitativement préciser que certains
paramétres importants sont affectés par le confimérdes électrons dans le puits quantique,
ce qui permet notamment l'obtention d’'une trés deamobilité électronique, conduisant a
une forte densité de courant en haute fréquencecadtrdle la conductance du canal ainsi
formé par le contrdle de la densité superficielidedtrons avec I'électrode de grille. Toutes
les propriétés intrinséques du nitrure de gallimegociées a l'utilisation d’'une hétérostructure
a la base de la création d'un canal a trés hautbilirdp contribuent a l'obtention de
performances intéressantes du transistor HEMT desace, brique de base de la cellule
active. Citons parmi celles-ci :

» densité de puissance [W/mmfeprésente la puissance en sortie du trangistounité
de développement de grille. Ce paramétre facéitedmparaison entre transistors de
technologies, tailles et procédés différents. Lraagtation de la densité de puissance
maximale passe nécessairement par I'augmentatiocodrant de canal admissible
Ipsset de la tension d’avalanche,dax Des densités de puissance de I'ordre de 30-
40W/mm ont été atteintes, se placant plus d'uneomi grandeur au-dessus des
performances de 'AsGa [Mishra 08].

» adaptation de sortie :I'un des points critigues dans [lutilisation desartsistors
microondes de puissance réside dans leur adaptgicortie. A puissance de sortie
donnée, l'objectif est d'augmenter I'impédance detis. Du fait du fort champ de
claguage des composants GaN, la possibilité delafiper de la puissance sous forte
tension autorise d’'une part la polarisation dudistor sous forte tensionp¥o, ce qui
permet, a puissance de sortie donnée, une dimmulés capacités d’entrée/sortie,
autorisant une adaptation du composant sur uneebaassante plus large, et d’autre
part, ceci permet, toujours a puissance de saxiée,fde faire travailler le transistor
avec un cycle de charge moins incliné : l'impédaacsynthétiser sera plus haute,
facilitant sa conception et minimisant les pertassdle circuit d’adaptation de sortie.

» fréquence de transition.fet fréquence maximale d’oscillation.fx : la fréquence de
transition du transistor est définie comme étarftdguence pour laquelle le module
du gain en courant§lps/lcd est égal a l'unité. Cette fréquence est alors :
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fe= 252
gs
La fréguence maximale d'oscillation du transist@st @éfinie comme étant la
fréquence pour laguelle le module du gain maxinmpeissance est égal a l'unité.
Son expression est :

fe
2\/ Rg/Rds

Des fréquences &t fhax de I'ordre de 370GHz ont été rapportées [Higaskivos,
Yue 12], ouvrant la voie a des applications en ganmnillimétrique pour les futures
générations de dispositifs.

fmax =

Bien que trés prometteurs, des effets dégradantddermances électriques finales du
transistor, intrinseques au matériau GaN, et notambrd sa maturité actuelle, moins avancée
gue le silicium ou I'AsGa, peuvent étre décrits :

> les effets de piégesPrincipal sujet d’investigation actuel sur le Gald,affectent les
performances électrigues du transistor, provoquard décroissance importante de
I'excursion maximale du cycle de charge en puissapar réduction du courargslen
sortie. Les pieges trouvent leur origine dans dhffiés types de défauts présents dans
I'épitaxie, venant de la fabrication du transistits.peuvent alors étre séparés selon leur
localisation dans la structure : au-dessus de lechm donneuse d’AlGaN (pieges de
surface, activés par un changement de polarisdgogrille (effets de gate-lag)), ou bien
sous le canal, dans le buffer GaN (pieges de hu#fetivés par un changement de
polarisation de drain (effets de drain-lag)). Damint de vue électrique, ces défauts sont
des états énergétiques libres capables de captdes porteurs libres, puis de les
réémettre, modifiant la conductivité apparente dnat Les constantes de temps de
capture fecapurg €t d’émission femissio) des porteurs libres étant tres différentes
(typiquementtcaprure€St de l'ordre de la dizaine de ns;&tissionest de l'ordre de la ms
ou plus), les phénomenes de piéges participenefiebs mémoire BF.

> la notion de fiabilité et de vieillissement du traistor: Les HEMT sont sujets a des
phénoménes de dégradation dus au stress RF enabreormus et a investiguer. La
difficulté de dissocier tous les mécanismes de itfae réside dans leur nature
statistiqgue et multiphysique, précisément parce lggeHEMT AlGaN/GaN travaillent a
de fortes tensions de drain, des champs électrimiesses et des températures élevées.
Un fort champ électrique favorisant I'apparition plerteurs dits « chauds », capables de
produire le phénoméne d’ionisation par impact,@pal phénomeéene de dégradation. Afin
de limiter le vieillissement du transistor HEMT Gald impose une sous-utilisation par
rapport aux limites de fonctionnement, notammentistension de polarisation de drain,
avec comme conséquence la baisse de la puissasogtien

> les effets thermiques Lors de son utilisation, le transistor de puissaest soumis a de
fortes contraintes thermiques du fait des densitéspuissances atteintes. Celles-ci
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provoquent une détérioration des performancesngdgues du matériau (mobilité des
porteurs, conductivité...) provoquant une diminutida courant en sortie par auto-
échauffement. L'évacuation de la chaleur en deHlerta zone active vers la face arriére
représente une tache ardue : ses trés faibles simmsn comparativement aux niveaux
d’énergie thermique en jeu, nécessitent 'emploistéstrat a trés forte conductivité
thermiqgue comme le SiC. L'utilisation de multiplesemins de dissipation ('emploi de
couches de passivation avec de bonnes propriégritues, I'amincissement des
substrats, ou de nouvelles techniques, comme lrtréjp-chip a base de nanotube de
carbone), sont également des solutions possidiétude. On retrouve toute l'importance
de minimiser la puissance dissipée par le transiptr 'augmentation de son rendement
dans I'amplificateur. Au niveau circuit dés la ception, ceci passe notamment par des
techniques d’amplification & haut rendement quesradlons présenter.

1.3 Les architectures a haut rendement

L'amélioration des performances de 'amplificat&f, au travers du développement
d’architectures innovantes fait I'objet d’'un graeffort de recherche dans de nombreux
laboratoires depuis de nombreuses années. Canimssé notamment par le développement
des standards de communication, imposant des @mslile conception séveres sur les
performances des chaines de transmission, et naatmsar I'amplificateur d’émission. Le
développement des circuits numériques dédiés (AWBC, FPGA...) et la montée en
gamme de [linstrumentation associée a I'amplifinate(générateurs, analyseurs...),
conjointement a 'amélioration des performances aeaposants intégrés pour la gestion de
puissance (transistors, diodes, switch...), permettejourd’hui de relever le défi imposé par
la demande du marché des télécommunications. Laefigl-2 représente la nécessaire
évolution des solutions d’amplification, imposédamoment par 'augmentation du PAPR des
formes d’ondes transmises, relative au développedenstandards de communication.
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Figure II-2 : évolution des standards de communaaet des solutions d’amplification proposées

[Wang 14]. Depuis les années 90 et I'apparition Bumarché des systemes GSM (2G) utilisant la

modulation GMSK et des signaux & bande étroiteestv@loppe constante, jusqu’a I'actuelle LTE-

advanced (4G), utilisant la technique OFDM et desiats de modulation aussi variés que QPSK,

16QAM ou 64QAM et assurant des bandes passantas§s00MHz.

Un tour d’horizon des architectures existantes meoque, de facon a optimiser le
rendement énergétique, deux approches différentdgspsssibles : I'action sur la polarisation

et/ou les impédances présentées, ou bien l'actioliesnveloppe complexe de modulation du
signal.

L’action sur la polarisation et/ou les impédancesfatmeture constitue ce que lI'on
appelle la famille des architectures cartésienoesignal, défini par son enveloppe complexe
de modulation (signaux 1Q dans le plan cartésiesi) traité efficacement par 'amplificateur
au moyen d'une modification de ses parametres ieMtér comme sa polarisation ou les
impédances qui lui sont présentées. Parmi cellesittins l'architecture Doherty et la
technique dénvelope tracking (ET)

Les performances énergétiques de I'amplificateantétiégradées par les variations
d’amplitude de I'enveloppe de modulation, une awte, que I'on peut qualifier de polaire,
est basée sur la transformation (non-linéaire) 'davéloppe complexe, généralement
effectuée en numérigue, en bande de base, au mayemlgorithme dédié. A lissu de cette
transformation, on dispose alors de deux voiesnel (voie RF) a enveloppe constante,
contenant la modulation de phase, et l'autre (\BR§ modulée en amplitude. Parmi ces
techniques, nous présenterons la technique d’E#fRe{ope elimination and restoration
ainsi qu’un développement plus récent, appelée polar transmitter.
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[1.3.1 Les architectures cartésiennes

[1.3.1.1 L’architecture Doherty

[1.3.1.1.1 Principe

L’architecture Doherty, proposée par W.Doherty €386l [Doherty 36] lorsqu'il
travaillait aux laboratoires Bell, est basée itdtiaent sur I'amélioration du rendement
électrigue des tubes microondes de fortes puissasmas condition de signaux modulés en
amplitude. Elle a été appliquée la premiere forslesitransistors a I'état solide par F.H.Raab
[Raab 87]. Largement étudiée et développée, elte aesuellement la seule solution
d’'amplification a puissance adaptative a haut rerae couramment implantée dans les
émetteurs des systémes de télécommunication.

Comme il a été vu dans la section 1.2.4.3.1.1, dedormances du transistor de
puissance sont fortement impactées par les impédahe fermeture présentées, notamment
en sortie, sur l'accés de drain. Un amplificatenrcéasse B offre un rendement de drain
théorique maximal de 78.5% sur la chargg Raximisant I'excursion en tension de sortie au
fondamental. Si 'excursion RF en entrée présengediminution d’'un facteur p en tension, le
rendement chute alors a 78.5/p, la charggrie suffisant plus a assurer 'excursion maximale
en tension. Il faut augmenter sa valeur d’'un fact@ypour assurer a nouveau l'excursion
maximale, et ainsi retrouver le rendement maxir@aigps 06]. On peut donc théoriguement
maintenir le rendement a son maximum sous conddienveloppe variable, a la condition
d’assurer la variation de la résistance de chadgejate : c'est le principe de l'architecture
Doherty qui est basée sur la modulation active alecHarge vue par le transistor au
fondamental.

Le schéma de principe de cette variation de chesgeeprésenté a la figure 11-3. On
considére deux transistors RF idéaux identigugmésentés par leurs sources de courant
pilotées par des signaux en phasgi\ét Vesz

2

|
3 | v 3
> 1 71, S
g | g
o0 rl 50

1

1

|

71 Al
Figure II-3 : principe de variation de la chargetae utilisé dans la topologie Doherty. Le second
transistor produit un courant a travers, induisant une augmentation de I'impédange [Za charge
Z; vue par le premier transistor au fondamental deneil’inverseur d'impédance diminue.

L'impédance 4 s’écrit :
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L'impédance vue par la source 1 a travers la lgueert-d’onde s’écrit :
Z¢
Z, (1 1 i 12)
I'y

En contrélant la phase et I'amplitude du couranau fondamental, injecté dans la
charge par le transistor 2, on peut donc faireevdai charge vue par le transistor 1.

le

Dans larchitecture Doherty classique, les sorties deux amplificateurs sont
combinées au travers d’'une ligié4 assurant une inversion d’'impédance, de telleesor
gu’'existe une modulation de charge active proféabhfamplificateur principal darrier) est
alors polarisé en classe B, I'amplificateur aukiéapeaking, de méme taille, en classe C. Il
faudra introduire un déphasage en entrée de 99dassurer une bonne recombinaison au
niveau de la charge par l'utilisation d’'une secohgliee /4, ou d’'un coupleur 0-90°. Du fait
de lutilisation de lignes\/4, la topologie Doherty est bande étroite par mgtla bonne
recombinaison des signaux sur la charge est dontragote a la largeur de bande de la
modulation. La configuration de I'architecture Ddiyeest illustrée a la figure 11-4.

principal

Vi, Z,-80Q2

splitter L
auxiliaire

20Q

Figure II-4 : topologie générale de I'architectuBoherty

On distingue alors trois zones de fonctionnement :

» Lorsque le niveau d’entrée est faible (W ma/2), 'amplificateur auxiliaire ne fournit
aucun courant, 'amplitude de I'excursion d’entéant insuffisante pour le faire passer
en conduction (classe C). Il ne consomme pas desgouie DC Il présente alors
idéalement un circuit ouvert a la RF (ajout d’ufsef fixe 0,). L’amplificateur principal
est seul & produire un courant a travers la chamgeelation entre courant fondamental
(Ip) en fonction de I'excursion d’entrée est doncdin@ (classe B). L'impédance, ZXue
par le principal au point A est alors :




64 Chapitre 2

Ce qui correspond au double de I'impédance optirRgleoptimisant le cycle de charge
pour un amplificateur fonctionnant en classe B & excursion maximale gs=1.5A et
Vbsmacc60V).

» Avec l'augmentation du niveau RF d’entrée, l'ampéteur principal arrive a la
saturation. Son rendement de drain est alors maxié@oriquement, 78.5% pour une
classe B). Sur Z80Q, ceci se produit exactement &,Wma/2, au moment ou
lauxiliaire rentre en conduction. Il injecte alots courant a travers la charge R
limpédance vue au point B augmente. La transfoionaid’impédance assure une
diminution de Z. Conjointement a 'augmentation du courant fougnicette diminution
assure notamment que l'excursion maximale en tensio sortie de l'amplificateur
principal est maintenue (pour cela, on montre dailt notamment assuretiZRqp) et
donc qu’il travaille a son rendement maximal powa¥2<Vin<Vmax: Cc'est la zone de
modulation active par 'auxiliaire de la charge yaa le principal.

» Au maximum d’excursion RF d’entrée, les deux anmgdieurs travaillent alors sur la
méme charge &: (402), développant une tension maximale a travers dageh Chacun
contribue pour moitié a la puissance totale eresd@hacun fonctionnant a son rendement
maximal, le rendement maximal de la classe B estu&eau atteint.

Le tableau ci-dessous résume les valeurs des changes par les amplificateurs
principal et auxiliaire (et Z) au fondamental :

Zer\?

(ZCZ) Ry = 2Ropt %
Zco\o 1

(— — R, | 72 I
Zcz) Ia/ =21+ p/

Zci\* R Z?%
<_) L/z = Ropt ZRLLZ = Ropt

Le fonctionnement du faible au fort niveau est al@mprésenté sur le cycle de charge,
ainsi que les courant et tension au fondamentafiguses I1-5 et 11-6 :
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Figure 1I-5 : représentation des courants et tensiau fondamental sur la chargedd sortie de
I'amplificateur Doherty [Cripps 06]
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Figure II-6 : représentation du cycle de chargeoé £t faible niveaux de I'amplificateur principal
(polarisé en classe B). L’excursion de sortie mak@{\bsmat2=Vbso €n tension est obtenue (sur
2Rop) a la moitié de I'excursion maximale d’entrég,€¥ma/2). A partir de ce point, la mise en
conduction de l'auxiliaire provoque alors une dimtiion de la charge vue par le principal (jusqu’a
Rop=40£), assurant le maintien de I'excursion maximalgesion du principal et donc son
fonctionnement a rendement maximal

La figure II-7 représente les courbes théoriquesqgtyes de rendement de drain de
larchitecture Doherty, utilisant deux transistoidentiques (classe B et classe C),
comparativement a la classe B classique. Le rendemaximal est atteint une premiere fois
a la moitié de l'excursion (M=Vmad2, correspond a une décote en puissance de 6dB par
rapport a I'excursion maximale). Dans la zongX2<Vin<Vmax Une légére décroissance du
rendement apparait car l'auxiliaire ne produit alpas encore une excursion en tension de
sortie \, maximale (sa contribution au rendement globaltéiamction de la puissance gu'il
délivre, le rendement global n'est cependant gubleiment impacté dans la zone de
modulation de la charge). Finalement, le rendementimal est a nouveau atteint lorsque les
deux amplificateurs travaillent sur l'excursion tension maximale, produisant le méme
courant a travers R
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Figure 11-7 : rendement de I'amplificateur Dohemilisant deux transistors identiques (classe B et
C), comparativement a la classe B classique [Grabav 12].

Dans sa premiere approche, l'architecture Dohetilisel un transistor polarisé en
classe C pour l'amplificateur auxiliaire. En utlli® deux transistors identiques, une
polarisation en classe C du transistor auxilisgredntraint cependant a fournir un courant au
fondamental insuffisant pour assurer la modulatda charge nécessaire au principal.
L'impédance de charge alors présentée étant tramdgt ceci conduit son cycle de charge a
aller excursionner dans la zone ohmique, dégraalans la linéarité finale. Afin de disposer
de courantsalet |, identiques a la saturation, on cherche a augménteille de l'auxiliaire.
Pour cela, la solution la plus simple est l'utilisa de plusieurs amplificateurs auxiliaires
identiques, associés en parallele, et qui condatbase de la topologie dite asymeétrique.

11.3.1.1.2 Utilisation d’'une topologie asymétrique

On montre que le premier pic de rendement peutddpdacé vers la gauche sur la
figure II-7, élargissant ainsi la zone a haut reneet, si I'amplificateur principal et
'amplificateur auxiliaire sont de tailles différes. On utilise alors un amplificateur auxiliaire
de taille supérieure au principal grace a la mis@arallele de N-1 amplificateurs identiques
au principal, comme représenté a la figure IlI-8 shturation du principal, travaillant sur une
résistance de charge BMRet correspondant a l'apparition du premier picrdadement,
présente alors un écart de 20log(N) par rapp@tpiiissance maximale pour laquelle les deux
amplificateurs sont a la saturation (cf figure )I-€eci présente notamment un intérét pour
'amplification des formats actuels de modulatiohatute efficacité spectrale pour lesquels le
PAPR des formes d’onde dépasse facilement les @dBsopar I'architecture classique.
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Figure 11-8 : utilisation d’une topologie asyméttig afin de disposer d’'un amplificateur auxiliaire d
taille N-1 fois supérieure

La difficulté réside alors dans l'utilisation duvidieur de puissance N voies dont les
pertes d’insertion deviennent importantes, aing gurecombinaison des signaux en sortie.
Pour cela l'utilisation d’'une topologie distribuént la recombinaison des ondes est faite au
niveau du transistor, présente un intérét pargciCho 07, Kim 10].

Du fait de I'asymétrie entre les deux voies, cétigologie présentera un écart plus
grand entre minimum et maximum de rendement, cporetant a la zone de modulation
active de la charge vue par le principal (lorsqegeN-1 auxiliaires sont mis en conduction) et
ce de facon d'autant plus marquée que le rappotaitle entre 'amplificateur principal et
'amplificateur auxiliaire est important.

5 voies

4 voies

3 voies

rendement (%)
80

2 voies

60 //9(\42/’ —=

40 // /;?&—/

20 é'é - Pt
2_—6/ classe B

0—24 -18 2 6 0

décote en puissance (dB)
Figure 1I-9 : rendement de I'amplificateur Dohentyilisant une topologie asymétriqgue N voies

11.3.1.1.3 Utilisation d’'une topologie multi-étages
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Dans cette topologie, représentée figure |I-10siplurs amplificateurs auxiliaires sont
combinés afin de prévenir la chute de rendemeliadghitecture asymeétrique. Bien que plus
complexe dans sa conception, cette solution d’ditgion sera donc préférée dans le cas ou
le signal présente un large PAPR. Elle est fondsmement difféerente de l'architecture
asymétriqgue, car basée sur l'utilisation de plusieamplificateurs auxiliaires de tailles
différentes, dont les mises en conduction successgsurent plusieurs zones de modulation
de charge actives.

Ainsi, le couple d’amplificateurs principal/ausiie#1 fonctionne exactement comme
dans larchitecture Doherty classique, et peut @ireomme un seul et méme amplificateur.
Lorsque les deux commencent a saturer, 'auxili@reentre alors en conduction, modulant la
charge vue par le couple précédent, et permettantesl maintenir a la saturation. Par
récurrence, les mises en conduction successived-deamplificateurs auxiliaires assurent
ainsi une large zone a haut rendement. Les coutbegndement en fonction du nombre
d’étages sont illustrées a la figure 11-11.

principal

classe B

auxiliaire#1

.I classe C

auxiliaire#2

splitter
N-voies

auxiliaire#N-1

N

.l classe C Vi

Figure II-10 : structure générale de la topologi®lerty multi-étages
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Figure II-11 : rendement de la structure a 3 étggesnparativement a la structure asymétrique. (1)
correspond a I'apparition de la saturation de I'afifigateur principal, conjointement a la mise en
conduction de l'auxiliaire#1. (2) correspond a latsration du couple (principal/auxiliaire#1),
l'auxiliaire#2 rentre en conduction, il module laharge vue par le couple précédent. (3) correspond
au point maximal de puissance, pour lequel touseglificateurs sont a la saturation.

[1.3.1.1.4 Contréle adaptatif de la polarisation de grille del'amplificateur
auxiliaire

Une solution relativement simple pour disposer thkeau de courant au fondamental
nécessaire a assurer la variation optimale de dagehdu principal est proposée dans [Kim
12]. Elle consiste a assister la polarisation déegite 'amplificateur auxiliaire afin de faire
varier dynamiquement sa transconductance selorpliame de la tension d’entrée,VUne
fois I'amplificateur auxiliaire mis en conductiola, tension de polarisation de grille est alors
remontée vers la classe AB, augmentant la quatgiténdamental injecté dans la charge. Ce
contrdle appliqué sur l'auxiliaire permet l'utilid@n de transistor de tailles identiques dans
une architecture symétrique, évitant l'utilisatidan transistor auxiliaire de taille supérieure
et la baisse de rendement inhérente a sa sowstitih. Le fonctionnement a fort niveau

correspond donc a la mise en parallele de deuxsistans identiques, et polarisés
similairement.

11.3.1.1.5 Doherty numérique

Dans cette architecture, on génére numériquemenitarede de base, les deux signaux
pilotant les amplificateurs principal et auxiliaildamplitude et la phase relatives des deux
sighaux sont alors contrélées de facon adaptatifia, d'optimiser le fonctionnement de
larchitecture [Darraji 13, Poulton 06]. Par rappax la solution classiqgue purement
analogique avec une seule voie d’entrée, un degliberté est alors apporté. Ceci permet de
relacher les contraintes de conception liées apbich critique du diviseur de puissance
d’entrée, mais également du choix du point detfonnement de I'amplificateur auxiliaire.

11.3.1.2 Principe du suivi d’enveloppe :I'envelope tracking (ET)

11.3.1.2.1 Principe
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Le niveau de linéarité requis par les formats déutaiion a haute efficacité spectrale
impose un surdimensionnement a la fois de la eelld puissance mais également de
lalimentation DC nécessaire a son fonctionnemdrnamplification conventionnelle a
alimentation DC fixe souffre d’'un manque de rendetmersque I'enveloppe du signal varie
et passe par des valeurs faibles : une grandelpdiénergie DC apportée par l'alimentation

est alors dissipée en chaleur.

Comme introduit au paragraphe 1.2.4.2.1, le fomct@ment énergétique de
'amplificateur de puissance est décrit mathématigent par deux variablesRdPentrés
VbsaVeso €t bso(Pentrée VbsaVesg), fonctions non-linéaires de trois variables irelégantes
qui sont Rnree Vpso €t Veso La technique d’ET consiste a augmenter le rendérde
'amplificateur de puissance en ajustant dynamicer@nta tension de polarisation de drain
Vpso de l'amplificateur selon la puissance instantad@esignal. Une illustration de ce
principe est montrée a la figure 11-12. En maintgni&xcursion de la tension de drain a la
limite de la zone ohmique du transistor, on manitigdéalement l'amplificateur a la
compression quel que soit le niveau de puissancf-&iguson 13]. Pour un transistor idéal

(Vosmir=0V, pas de zone ohmique), le profil théoriquss¥Psorie €St donné par :

_1 _ 1Vso - _ PR P
Psortie - EVD511D51 - ERopt , Soit VDSO (Psortie) - ZRoptPsortie

alimentation ; .
DC fixe tens'lorfl“ de énergie
drain fixe perdue
T I I (chaleur)
Pdc
bande transposition [ Penree P gomic signal RF
de base | 1Q| en fréquence |RF modulé
amplificateur

de puissance

alimentation
DC fixe

Pdcﬁmodulateur

modulateur de .
z o tension de
détecteur . polarisation . -
drain variée

enveloppe de drain / \

signal RF

bande transl?osition Ppire odulé
de base [IQ[en fréquence|  RF
amplificateur

de puissance

Figure 11-12 : amplification classique a alimentati DC fixe (en haut) souffre d'un faible rendement

lorsque I'amplitude du signal varie. La surface geucorrespond a I'énergie perdue (sous forme de

chaleur). L’architecture générale de la techniquestiivi d’enveloppe (en bas) utilise un modulateur
de polarisation dont le role est de varier dynaneionent la puissance fournie a I'amplificateur
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Figure 1I-13 : représentation de cycle de charg®#d et faible niveaux de I'amplificateur
fonctionnant en ET. La tension de polarisation dardVpso est adaptée afin d’assurer le maintien a
la compression de I'amplificateur : I'excursion &msion ¥s(t) est maintenue en limite de la zone
ohmique

Le signal d’enveloppe d’entrée est mis en foremvélopeshaping afin d’obtenir les
performances souhaitées [Giovannelli 11, Kim 13, SR8MW200a 14]. Une table, reliant la
tension de drain a l'amplitude de l'enveloppe dgnal modulé est déduite de mesures
statiques préliminaires. Cette loi assure idéalérfeemaintien de I'amplificateur a un gain
constant compressé. Pratiguement, un compromis eetlieu des rendements maximum et
celui offrant un gain constant doit étre détermafi@ d’assurer les spécifications requises,
comme illustré figure 11.14.

30.0_

o5
Ve, =30V V)

30 ‘.

Gain (dB)

20 '.‘

rendement max.

20.0 30.0 40.0
Pou (dBm)

‘Isogain’ L.t

I I | I

15.0 20.0 25.0 30.0 3!

0 40.0 10.0 20.0 30.0 40.0
Py (dBm) Pout (dBm)

Figure 1I-14 : lois de commande expérimentalesadension de polarisation de drain [Baker 11]. La
trajectoire de ¥so permet le rendement maximal par le maintien 2olajeression de I'amplificateur
(en haut), ou bien assure un profil de gain constandonc une linéarité optimale (en bas)



72 Chapitre 2

Un point important de cette technique est de cdertrparfaitement l'alignement
temporel entre le signal BF de polarisation etiggal RF afin optimiser les performances
globales de l'architecture [Drogi 14, Wang 05]. Rratique, le meilleur compromis entre
rendement et linéarité doit étre, ici aussi, aurcdes considérations, et notamment :

> La loi de variation de ¥so présentera une valeur minimale en dessous dellaglie
est maintenue constante, empéchant ainsi le cyclehdrge d’excursionner dans la
zone ohmique, conduisant a de fortes distorsioapd#ils d’AM/AM et AM/PM.

> La loi ne devra pas présenter de limite abrupteedat zone a ¥so constant et la
zone a \so variable, afin de limiter I'élargissement de lantla passante du signal de
commande, et de rendre possible et efficace tordeédure de linéarisation par
prédistorsion numérique.

En s’appuyant sur la figure 11-12, le rendement'@ehitecture globale est donné par :

_ P out _ P out P dc _
Ner = P - P P = Npa-Nmodulateur
dc_modulateur dc dc_modulateur

Ou ner est le rendement de l'architecture global@gduiateur €St le rendement du
modulateur etjpaest le rendement de drain de 'amplificateur desgance avec la technique
d’ET. Le rendement final de l'architecture étantpieoduit des rendements respectifs de
lamplificateur RF et de son modulateur, l'intémd disposer de modulateurs a trés haut
rendement se dégage immédiatement. Comparative@ehamplificateur travaillant a
alimentation constante, la mise en place du suasmkloppe ne présente pas d’intérét si
I'énergie sauvée du cb6té de l'amplificateur RF pstdue dans le fonctionnement de son
modulateur.

Soit An= ner - neaiixe 'améliorationen rendement apportée par la mise en place de
ET. npeafixe €tant le rendemede drain de I'amplificateur a alimentation fixe.

La mise en place de I'ET présentera donc un int@rét
Ner = nPA,fixe soit seulement Si]modulateur (nPA,fixe + ATI) = nPA,fixe

On obtient donc le rendement critique du modulateur

1

4n
1+ /nPA,fixe

Nmodulateur =

L’abaque suivant permet de déterminer le rendem@nimal que doit présenter le
modulateur de polarisation de drain afin d’assunee augmentatioAn du rendement par
rapport au cas a alimentation fixe. Ce rendememinmail correspond au pire cas (le plus
exigeant pour le modulateur), puisqu’il faut premnden fait, le rendement moyen de
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'amplificateur sous polarisation fixe, typiguememtec un back-off de I'ordre du PAPR du
signal modulé.

N modulateur
1009

80%
759

60%

40% zone impossible

(MPA,fixe+AN>100% )

20%

0
0 20% 40% 60% 80% 100%

Neasixe (Rendement a polarisation fixe)

Figure II-15 : abague donnant le rendement minim&dessaire du modulateur de drain. Une
amélioration4y=20% du rendement apportée sur un amplificateuD&e@le rendement (a
polarisation fixe) implique alors la mise en plat@n modulateur ayant un rendement de 75%
[Augeau 13, Bouysse]). En signaux modulés, le needé moyen chute alors, par exemple, avec
nramxe=20%, et un modulateur présentant un rendement08é Suffit a assurer cette méme
augmentation ddz=20%.

Le modulateur de drain, agissant idéalement commeesource de tension contrblée,
fournit le courant appelé par la résistance noédire (présentée par I'accés de polarisation
de drain de 'amplificateur RF), et se présenterente coeur du probléme. Sa conception est
en effet tres fortement contrainte. Celui-ci daita fois :

> travailler a trés haut rendement, afin d'impactemioins possible le rendement de
l'architecture globale (contrainte en rendement)

» étre capable de fournir la puissance nécessaiferationnement de I'amplificateur
(contrainte en puissance). Le couplage avec I'dmogieur RF produisant des
conditions de charge variables, il doit de plug &apable de répondre aux brusques
appels de courant tout en maintenant la tensioumseq

» étre capable de varier rapidement la tension dm,daa rythme de I'enveloppe de
modulation (contrainte en bande passante).

Tous ces criteres antagonistes font que cettetacthie, bien que relativement simple
et prometteuse dans son principe, se heurte aameeg difficultés de réalisation. De par leur
difficile couplage, il parait évident que le modelar de drain et 'amplificateur de puissance
ne doivent pas étre dissociés dans leur concefitioversten 12] [Popovic 13]. Bien que trés
peu d’applications commerciales n’existent a ce [plujira 14, Qualcomm] (majoritairement
développées par les leaders dans le marché comraked@un ou Nujira), de nombreux
efforts de recherche portent actuellement sur Iémgntation de solutions d’'ET dans les
émetteurs RF [Hong 13, Theilmann 13]. Des standgmoldant sur le modulateur de
polarisation apparaissent, comme la spécificatibrale mise en ceuvre par le conglomérat
MIPI regroupant les grands acteurs internationaux dbmaine. Celle-ci concerne
l'interfacage analogique du modulateur d’enveloppigsé dans l'architecture (en terme de
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signaux, d'impédance, de gain et}.afin d’assurer une plus grande interopérabilaés le
développement de 'ET [R&S-SMW200a 14], [Wang 14].

Il faut remarquer que les spécifications classiquegquises pour le fonctionnement
conventionnel de I'amplificateur a alimentationefixvont a 'opposé du fonctionnement en
ET:

» Dans le circuit de polarisation de drain de l'aretiure classique, un ensemble de
capacités de différentes tailles et technologi¢splesée avant la self de choc. En
présentant une impédance basse a I'amplificatens @abande de modulation, elle
assure le maintien d’'une tensiongy fixe lors des brusques appels de courant.
D’autre part, elles assurent la stabilité du trstiesien imposant une impédance basse
dans la bande de fréquence comprise entre la madukt la bande RF.

» Dans le cadre de la technique d’ET, la tension danddoit pouvoir varier
rapidement, ceci requiert de limiter tout effet aapf sur le circuit de polarisation.
Le modulateur, en contrepartie, doit assurer unpédance basse vis-a-vis de
'amplificateur sur une large bande.

Bien que la taille des transistors utilisés powr application soit fixée par les niveaux
de puissance requis, l'utilisation de la techniqU€T permet, a taille équivalente, I'obtention
d'une plus grande puissance moyenne de sortie.flef) & maintien a la compression de
'amplificateur assure une forte diminution de &mpérature au sein du composant actif.
Comme il a été rappelé a la section 11.6, la déndé& puissance admissible est notamment
fonction de la température interne du canal, gpaunra augmenter la densité de puissance en
travaillant a température plus faible. Ainsi, lenéfice est double : tout en assurant une
diminution de la puissance dissipée par la puceawgmentera la puissance moyenne de
sortie de 'amplificateur.

[1.3.1.2.2 Travaux récents

Il Nest pas choisi ici d'établir une liste exhaust des nombreuses publications
relatives a la technique d’ET, mais plutét de pnésequelques développements relativement
récents, montrant les tendances actuelles oriedsamecherche. Une focalisation sur la
principale architecture de modulateur de polaisatiargement publiée et faisant toujours
l'objet d'importantes études, est tout d’abord préde : lhybrid switching amplifie(HSA).

[1.3.1.2.2.1Modulateur de polarisation hybride - Hybrid Switching
Amplifier (HSA)

Une solution, destinée initialement & des appbestiaudio dans [Yundt 86], dont
'idée a été transposée dans [Ertl 97], proposeotabiner les avantages d’'un étage linéaire,
par définition large bande et a faible rendemeanirrissant les variations rapides de courant,
avec les potentialités en rendement d’une topologiemutée, travaillant dans la bande DC-
BF. L'association des deux étages permettant de parti des avantages de chacun, offrant
un modulateur large bande et a haut rendementri@age trouve immédiatement un intérét
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dans la technique d’ET, et fait encore I'objet dembreuses publications. Différentes
possibilités de combinaison entre les deux padigsété étudiées en sortie, sur la charge,
conduisant a trois différentes classes de topolddang 14].

La combinaison sériesérial Hybrid, revient a appliquer un contréle dynamique de la
puissance apportée a I'étage linéaire au moyerétigé de commutation, améliorant ainsi
son rendement. Le modulateur linéaire étant dineete connecté a la charge, la combinaison
série se présente comme large bande et linéaineapare.

Plus utilisée que la combinaison série, la comibon paralleleRarallel hybrid des
deux étages sur la charge est représentée a te figi6. Une contre-réaction est utilisée, de
telle sorte que le courant fourni (ou absorbé)l'psage linéaire est minimisé. Celui-ci fournit
les variations rapides de I'enveloppe et contrdlivhctionnement de I'étage en commutation,
qui fournit alors la majorité de la puissance &Harge (la valeur moyenne de I'enveloppe,
contenant la majorité de la puissance du signall [&f]). Le rendement global de la
combinaison paralléle n’est impacté que dans uiidefanesure par le rendement de I'étage
linéaire, du fait que ce dernier ne travaille queune faible portion de I'enveloppe.

LINEAR AMPLIFIER i SWITCHED—MODE CURRENT DUMPING SYSTEM
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Figure 1I-16 : représentation de la topologie HS&r@lléle dans laquelle les étages linéaire et
commuté sont connectés en parallele sur la charge.

Bien que pertinente dans son principe, la prineigaluse de baisse de rendement dans
la topologie HSA parallele provient de la mauvaigéisation du courant délivré par le
modulateur : le courant fourni par la partie comdeufswitch current,sl) est en général
supérieur au courant appelé par 'amplificateuadlaurent, $ag. Cet exces de courant()
est alors dissipé, et ne sert pas a 'amplificatatmmme représentée a la figure 11-17.
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Figurell-17 : représentation des courants fournis par les différentes parties
l'architecture HSA. Le courantlx est alors la principale cause de pertes énergétidu
modulateur.

[Kim 11] démontre que ce probléme est contournd’ptllisation d’une polarisation
plus haute de 'amplificateur (classe AB au lieuRle Le courant moyen alors appelé est
supérieur, le courant diminue et le rendement global augmente. Les iqaks usuelles
de mise en forme de I'enveloppe, permettant laaiolu de son PAPR permettent ici aussi
une meilleure utilisation du courant fourni. L'idégnérale étant d’utiliser un minimum
lamplificateur linéaire, et donc de profiter dundement important de ['étage en
commutation.

Des évolutions de l'architecture HSA paralléle ét& apportées. Citons parmi celles-
ci [Kim 11]. Elle concerne [lutilisation de plusieurs niveaux demmutation grace a
l'utilisation d’un convertisseur DC-DC 3 niveauxypda partie commutée, augmentant ainsi
le rendement par rapport au cas classique aveeehwni pour lequel I'amplificateur linéaire
est contraint a étre davantage sollicité.

3-Level switching stage D4
Visensez O—MM—= o Vooz
........ 4 2
j Vopi
Vsenset W Q

Linear stage ' | g
.i. Ihnear gl lsw
—_—

'fl R ] e

Ricad

Figure 11-18 : utilisation d’un convertisseur DC-D&niveaux pour I'étage commuté, qui permet un
suivi plus précis de la valeur moyenne du courggt et donc un couraniyk,r plus faible [Kim 11].

Enfin, la troisieme et derniére topologie de motkua HSA, appeléeombined hybrid
utilise les avantages de chacune des deux combitsamécédentes. Dans cette topologie, les
étages linéaire et commuté sont associés en parsiliela sortie. Se basant sur le constat que
dans la topologie paralléle, I'étage linéaire dudmateur de drain est en général sous
utilisé (il ne travaille alors que trés raremersoa point de puissance maximale, impactant le
rendement global), l'idée est alors d’améliorerdadement de l'étage linéaire lorsque le
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modulateur de polarisation est utilisé en back-@#r une gestion dynamique de sa
polarisation. En addition, un second étage comna#e donc associé en série avec le
modulateur linéaire afin de réduire les pertesaigi-ci.

Cette topologie de modulateur H®Ambined hybridest a la base d’'une structure a
I'état de I'art des modulateurs de polarisatioprésentée a la figure 11-19. Elle a été proposée
la premiére fois par [Wang 12] en 2012. Cettecstme est vue comme une variante de la
topologie précédente, mais avec un contrdle comtnla polarisation de I'étage linéaire. Ceci
conduit a une topologie imbriquée d’ET. Ce contrdy@amique de la polarisation peut étre
effectué de facon plus efficace que sur lamplibcee RF directement, puisque
'amplificateur linéaire ne doit fournir qu’une Eé puissance.

Vv RF Envelope’s
=P Envelope High Side Vpp Controlled
Current Source
lsws Array
\ J
Cemi
Yl

Linear Modulator

;\W, Power saved due
4% to the nested

Figure 11-19 : topologie imbriquée de type HSA, paguelle la technique d’ET est également
appliguée au modulateur linéaire. Le réseau de seside courant fourni la puissance, chacune des
sources entre en conduction selon I'amplitude eevéloppe [Wang 12].

Il a également été proposé en 2013 une extensios [ffdang 13] de cette structure,
appeléeMulti-nested structure Si 'on considere un scénario dans lequel la gaunse
moyenne de I'émetteur varie temporellement (de rfatente, au rythme du trafic), en
disposant d’'une voie de mesure de la puissance&usgnal RF modulé, on peut alors varier
l'alimentation du modulateur de polarisation dedige linéaire, au rythme des variations de la
puissance moyenne émise.

Plus généralement, dans cette structure, 'idé@’aestiser la technique d’ET comme
noyau, afin d'augmenter la zone a haut rendemestdain recul de puissance. L’imbrication
des structures permet la conception de modulateynotharisation fonctionnant efficacement,
puisqu’il est plus aisé de concevoir un modulateavaillant lentement sur une charge quasi-
fixe.
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Figure 11-20 : topologie multinested proposée p#fdng 13], dans le cas d’'une structure a deux
niveaux. L'alimentation du modulateur{fiested) ainsi que le déclenchement des sourcesuiant
sont alors variés au rythme de la puissance moyedaorsgnal

11.3.1.2.2.2Le suivi d’enveloppe discret -discrete envelope tracking

Parmi toutes les contraintes reposant sur la colcemiu modulateur de drain,
l'obtention d’'une large bande passante tout en teaamt un rendement élevé constitue l'un
des verrous majeurs. Avec lapparition de compasaBaN offrant des fréquences de
coupures de plusieurs dizaines de GHz, la conaeptarchitectures commutées de puissance
a haut rendement utilisant des fréquences de dageu@levées devient possible. Se basant
sur ce principe, [Augeau 14, Jin 13, Mercanti @rbjposent l'utilisation d’'un modulateur de
drain discret pour polariser dynamiquement I'anigdifeur.

core switching cell topology

4 cells driving
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Figure 11-21 : topologie du modulateur discret igdnt 4 niveaux d’alimentation développé et utilisé
dans [Augeau 13]. La commutation des cellules #ettée selon le niveau de I'enveloppe. Chaque
cellule utilise des transistors GaN. A I'état O ttansistor source flottante T2 fournit la puissara

la charge, le transistor T1 servant de driver.

On commute alors des alimentations fixes, par digfima trés haut rendement, selon
lamplitude de l'enveloppe du signal. Les pertesngdade telles architectures ayant
majoritairement lieu pendant les phases de comiootala difficulté réside alors dans la
conception d’architectures de commutation ayanttdesgps de montée et de descente tres
faibles. Du fait de la nature discrete de la conutheade drain, de nouvelles questions se
posent : comment se comporte 'amplificateur damsantexte multi-utilisateurs, pour lequel
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le découpage de l'enveloppe pose des problemegrédsidl’étalement spectral. Il se pose
également la difficile question de la linéarisatél'architecture.

[1.3.2 Les architectures polaires

11.3.2.1 Technique d’EER « Envelope Elimination and Restorabn »

11.3.2.1.1 Principe

Cette technique d’amplification & haut rendemerappsée par Kahn en 1952 [Kahn
52], concernait dans sa premiéere version 'amglifan de signaux modulés a la fois en
amplitude et en phase.

Contrairement a une modulation d’amplitude pp@yvant étre efficacement traitée
par un amplificateur dont on varie le niveau d'amtation, pour ce type de signaux il faut
alors s’assurer que [linformation contenue dans plaase n’est pas distordue par
'amplificateur d’émission. Kahn propose l'utiliga d’un limiteur pour éliminer la variation
d’amplitude, évitant ainsi toute distorsion suppdémaire d’AM/PM. Cette variation
d’'amplitude de I'enveloppe étant alors reconstreitesortie par I'action de 'amplificateur,
idéalement considérée comme une multiplication.rdbiecture générale de 'EER est
donnée figure 1-22.

P_lgltal Modulator Al i\M Transmitter RE Signal
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Digital || X Modulator | <~

Signal [ ] | ¥
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Modulatory BE-E D ™ X N —
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Digital Transmitter using EER Technique
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3L

Figure 1I1-22 : architecture générale d’amplificaticavec la technique d’EER [Rudolph 02].
L’enveloppe (composée des signaux |Q en coordoruaétEsienne) est transformée en deux signaux
A et RF-P constituant les coordonnées polairesate/éloppe : I'une a amplitude constante,
contenant la modulation de phase (signal RF-Pytra contenant la modulation d’amplitude (signal
A).

L’architecture EER trouve son intérét dans le daie 'amplificateur travaille en zone
de saturation, donc a haut rendement. Son fonaioent, représenté a la 11-24 [Hoversten
10], peut étre alors assimilé & une source dederidéale, proportionnelle a I'alimentation
DC : 'amplitude de l'enveloppe du signal RF detigoest linéairement contrdlée par la
modulation du point de polarisation de drain. Tdatenodulation AM est alors fournie par la
modulation de la tension d’alimentation. Le rendeimest donc idéalement maintenu a son
maximum sur toute la dynamique de la variation'aarientation, et donc du signal de sortie.
Dans la pratique, des conversionssyAM, Vpsod/PM non-nulles existent, provoquant une
distorsion d’amplitude et de phase lors de la matihn de \bso [Cripps 06]. Celles-ci sont
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provoquées par des fortes variations des capaaigdinéaires g et Ggdans la région a

faibles Vbso[Bumman 10].
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Figure 11-23 : illustration du fonctionnement defhplificateur dans I'architecture EER : maintenu a
la saturation (a droite de la ligne en pointilléfjamplificateur agit idéalement comme une
multiplication : une modulation de la valeur dgsyproduit une modulation proportionnelle sur
I'enveloppe de sortie[Hoversten 10].

Bien que théoriquement prometteuse, cette architecte heurte a des points durs

pour sa réalisation :

» tout comme pour I'ET, la difficile réalisation d’'vaimplificateur d’enveloppe a haut
rendement, a la fois large bande et permettanbdmif la puissance nécessaire a
'amplificateur, impacte les performances globaled’architecture.

» de par son principe, l'architecture EER reposeusigrtransformation non-linéaire des
coordonnées cartésiennes vers polaires du sigesisignaux internes a l'architecture
(A(t) et o(t)) ont des supports fréquentiels beaucoup phgeta(typiguement 10 fois
plus larges que les signaux I(t) et Q(t) initiaukini 07], [Mustafa 09]) comme

représenté a la I1-25.
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Figure 11-24 : spectres du signal complexe (sigitsEE 802.11a), et des signaux polaires Abet
associés [Walling 13].

En supposant l'action de l'amplificateur comme ldéaet un alignement
parfait entre les voies d’amplitude et de phase, multiplication entre ces signaux
large bande permet mathématiquement de retrouvesigeal modulé initial,
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linéairement amplifié [Rudolph 03]. Cependant, @iadt d’alignement, méme tres
faible, entre les deux voies provoque une recongmnanon optimale des signaux, se
traduisant par une remontée spectrale hors banderte. La précision requise dans
'alignement temporel entre les voies d’enveloppeRE& est un point clairement

limitant.
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Figure 11-25 : effet de 'augmentation du délai (@gusqu’a 1 symbole de modulation) entre les voies
internes A et RF-P dans le cas d’une modulation QF&idolph 03].

» une limitation en bande passante et/ou un TPG woostant sur la voie de A(t) a
également de fortes répercussions sur la linédat&ortie, pour les mémes raisons
gu’une erreur sur l'alignement temporel. Ceci idrid une difficulté de conception
supplémentaire sur le modulateur d’enveloppe.

11.3.2.1.2 Travaux récents : La technique duvector hole

Pour des valeurs proches de zéro du signal A(tirdspondant au voisinage de
l'origine des signaux IQ dans le diagramme vectptés variations de I'angle défini par les
projections des composantes en phase et en quadrdiviennent rapides, causant
d’'importantes et brusques variations du signal li@seop(t). Ainsi, une modulation dont la
trajectoire de l'enveloppe passe proche de zéra deas signaux associés A(t)t) large
bande : le signal A(t) possédera des pics et diegspte rebroussement au passage a zéro de
'enveloppe, et conjointement(t) présentera d'importants sauts de phase. Afifindiger la
bande passante des signaux internes a [larchiegecfi®udolph 03] propose, par des
technigues relevant de traitement du signal coadtiig la réduction du PAPR du signal
transmis, [lutilisation d’'un « trou » dans le diamme vectoriel de la modulation, évitant les
passages a zéro de I'enveloppe.
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Figure I1-26 : diagramme vectoriel de la constellation avant (gauche) et ¢
(droite) la mise en place du vector hole. Comparaison des speesesgnaux
d’amplitude (droite) et de phase (gauche) : un étalement spectral masdre
observé
[Rudolph 02] met également en évidence la dimimutie la distorsion hors bande lorsque le
vector hole est inséré dans le diagramme vectatehontre notamment une amélioration de
la pente de décroissance des émissions hors bande.

[1.3.2.2 Pulse Polar Transmitter

11.3.2.2.1 Principe

Cette architecture, proposée par [Yang 10], se eptés comme une variante
intéressante de I'architecture EER classique. $oopgique est représenté a la figure 11-27.
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Figure 11-27 : synoptique de I'architecture pulselgr transmitter [Yang 10].

Comme toute topologie polaire, I'enveloppe IQ eabdrd transformée de telle sorte
gue le signal RF modulé soit a enveloppe constaeten :

ro="0k we®=20,
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Avec E(t) = /I2(t) + Q3(t), le module de I'enveloppe

Le signal BF E(t) est quant a lui envoyé sur unetwdPWM pulse-width
modulatiorn), et le train de pulses résultant pilote un conateitr RF qui module la porteuse
RF. En sortie de l'amplificateur, les variationsauiplitude de la modulation sont
reconstruites grace a l'utilisation d'un filtre pasbande (BPF), centré sur la fréquence
d'utilisation, et dont la bande correspond a ladeapassante de I'enveloppe de modulation.

Dans cette architecture, I'amplificateur travaike haut rendement, en mode de
commutation, par exemple en classe E, conduisarthitecture, dans son principe, a offrir
d’excellentes performances en PAE et en linéabe.plus, par rapport a une architecture
EER conventionnelle, I'amplificateur travaille aina¢éntation fixe, supprimant la grande
complexité de la conception du modulateur d’envedof.a difficulté relative a I'alignement
temporel entre les voies BF et RF est égalemenititeégar l'utilisation du switch et du filtre
en sortie.

Toute la difficulté de conception est, en fait, ggpe sur le filtre de reconstruction
utilisé en sortie, et sur son interconnexion avamplificateur (topologie, emplacement...),
ce qui apparait clairement comme le point limitant.

Typiquement réalisé avec un filtre & ondes acquet de surface, présentant des
pertes d’insertion de I'ordre du dB ou plus, il damne I'architecture a de faibles niveaux de
puissances de sortie. Par exemple, en consid@spelttes du filtre de 1.5dB et un niveau de
puissance de sortie de 30dBm, ceci conduit & umetdéde 300mW sur la puissance
disponible, a 40dBm, cette décote passe a 2.9Wehaement, initialement de 60%, chute de
18 points.

Un autre aspect complexe a appréhender est l'ottera qu’il présente avec
'amplificateur de puissance. En effet, comme toatehitecture polaire, dans lesquelles la
bande des signaux est élargie par une transformatin-linéaire des coordonnées, on module
par des pulses le signal RF, introduisant desgégdé et remontées spectrales en dehors de la
bande utile, en sortie de 'amplificateur. Derrideefiltre on ne retrouve, en théorie, que la
bande de modulation autour de la porteuse. [PRgsldmontre que la conception particuliére
du filtre de sortie est alors contrainte par deaxametres : d’'une part 'impédance qu’il
présente a lI'amplificateur a travers la ligne deraxion, et d’autre part son gabarit de
réponse en fréquence, avec notamment des penesrtion les plus faibles possible dans la
bande utile, et une grande sélectivité afin deteeje fondamental et les harmoniques de la
fréquence de découpage du signal PWM.

[Pires 13] étudie cette interaction, et démontktiquement et expérimentalement
gue l'emplacement du filtre de reconstruction apjpad’'une part comme un parametre
essentiel dans la linéarité finale de l'architeefunais que d’autre part, 'optimisation de la
linéarité globale se fait conjointement avec l'apsation du rendement, et conduit
empiriquement a une unique combinaison entre I'divgieur et le filtre.
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[1.3.2.2.2 Travaux récents

11.3.2.2.2.1Multiphase pulse polar transmitter

Cette topologie, proposée la premiére fois danefiCli], et faisant directement suite a [Chen
10], propose une solution afin d’alléger la comtt@iexistante sur le filtre passe bande de
sortie, et méme de le supprimer, en le remplacantip combineur, en décalant les répliques
dues au découpage PWM. Dans cette architectursigieaux I(t) et Q(t) sont transformés en

signaux I'(t) et Q’(t) comme précédemment.

Multi-Phase
Envelope ©— PWM

Phase

Figure 11-28 : topologie proposée par [Chen 11] pde pulse polar transmitter

Typiquement, un codeur PWM numérique est implément&ide d’'un compteur
synchrone modulo N, cadencé a la fréquepge La fréquence de découpage est alors fixée
par bwv=fclk/N=1/T. La résolution de codage obtenue est liéenambre de largeurs
possibles pour le pulse, qui est donc de N+1. Teutgardant dix et N fixes, afin
d’augmenter cette résolution d'un facteur M, [Ch&@] propose d'associer M voies
d’amplification en paralléle, et déphaser les signBWM entre eux. Les signhaux RF pulsés
sont alors représentés a la figure 11-29, danga$eoti deux phases sont utilisées :

T

027
T | 087 > |
| - >

04T 0.17

|
2
T 0.37 —J 0.2T
T

Figure 11-29 : représentation des signaux dansds a deux phases (deux amplificateurs), et pour
deux niveaux d’enveloppes différents (bas a gawetegut a droite)[Chen 10].

Les M amplificateurs travailledttres haut rendement, avec un signal RF pulsé
identique, mais décalé a leur entrée. En sortieatabineur, les variations temporelles ont
lieu tous les T/M. Les harmoniques de la modulatretombants autour du fondamental tous
les multiples de la fréquence de découpage, sant dEpoussés M fois plus loin de la bande
utile, comme représenté a la figure 11-30.
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Figure 11-30 : allures des spectres en sortie dmbineur de puissance pour différentes valeurs de
phases[Chen 10].

Dans le cas limite théorique, une infinité de pBasedonc de voies sont utilisées,
chaque amplificateur travaille a un point de puissa et la modulation est directement
reconstruite dans le combineur de sortie isolécanportant une infinité de voies, ne
nécessitant pas de filtre de reconstruction. Liojstation du combineur devient alors le point
dur, car les pertes introduites par son utilisation équilibrée deviennent alors rédhibitoires.

1.4 Conclusion

La mise en place de nouveaux standards de tranemis$in de répondre a la
demande en services de plus en plus importantartmént en téléphonie mobile), passe par
'apparition des formats de modulation complexesrpesquels les niveaux de PAPR et la
largeur de bande passante imposent des critéresndeption trés séveres sur I'émetteur RF.
Dans cette course a 'augmentation des débitsnterdr un niveau de linéarité sur une large
bande passante, tout en assurant une consommagogétique optimisée des systémes de
transmission, impose l'apparition de nouvelles sohs d’amplification.

Dans la premiere partie, la technologie a baseitdera de gallium a été présentée.
Les propriétés unigues du transistor HEMT GaN, ermés de tenue en tension, de
fréquences d'utilisation et de performances naegeén linéarité, le présentent comme le
candidat de choix pour 'amplification de forte ggance en hyperfréquence a I'état solide. La
filiere GaN, bien que faisant toujours l'objet dides et de recherches importantes au niveau
universitaire, a atteint une relative maturité usigielle (avec notamment l'apparition de
composants en boitier disponibles commercialemesyrant la voie a de nombreuses
applications. De par les niveaux de puissancenadtempliquant des phénomenes thermiques
et électrigues spécifiques, les dispositifs GaN emsitent de nouvelles méthodes de
conception et d’analyse. La seconde section s’asirellement portée sur les principales
architectures et topologies a haut rendement. Derdsentation des principales, et en
effectuant un tour d’horizon de ce qui est rappaldés la littérature relative, des constats
généraux se dégagent :

Il n'existe pas de solution « clef en main ». Deéstnombreuses solutions ont été
proposées, chacune levant des verrous, mais ég#lesaeheurtant a de nouveaux points
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durs : il demeure toujours le probleme de parvanaugmenter la bande passante, tout en
assurant une consommation faible.

Ainsi, les architectures polaires, théoriquemeris tprometteuses au niveau du
rendement, présentent lI'inconvénient majeur d’augerela bande passante des signaux
internes traités (par une transformation non-ligaides coordonnées cartésiennes en
coordonnées polaires). Elles sont donc limitéessdndodulations bande étroite.

Les architectures cartésiennes présentent I'avantiegne pas élargir la bande des
signaux (bande de modulation). Cependant, l'ajatwi de I'amplificateur d’'une circuiterie

souvent complexe, afin d’optimiser son fonctionnatmeconduit & un gain final sur le
compromis rendement / linéarité modéré lors d’agpibns concrétes.

Se basant sur ce constat général, il a été étadlie des travaux I'amplification au
voisinage de la classe B (présentant une grandplisid et de bonnes performances en
rendement), associée a une commande dynamiqueptddalisation de grille pour gérer une
linéarisation en back-off. Potentiellement, cetfrache est basée sur ['utilisation d'un
circuit de contrble de grille basse puissance, dmsse consommation et qui peut de ce fait
opérer pour de larges bandes de modulation.

Nous aborderons ainsi successivement dans lest@sguivants, la mise en place
d'un systeme de mesure servant au développemeanette solution et la réalisation et la
caractérisation d’'un démonstrateur.
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(11l) Mise en ceuvre et developpement d’'un banc de

mesure temporelle d’enveloppe
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[11.1 Introduction

L'étude de solutions d’amplification de puissaniogaires et a haut rendement par un
contrdle adapté au signal des conditions de fonoement des amplificateurs (telles que la
technique d’ET, ou les techniques de prédistoraimmérique) requiert la mise en place de
bancs de caractérisation dédiés. Un point essettidlexpérimentation dans ce domaine
réside dans la prise en compte des effets dynasjigoeivent trés complexes a analyser en
phase de conception et de simulation, et inhémuntsdispositifs non-linéaires soumis a des
signaux a enveloppe variable. Ce chapitre présamtieanc temporel d’enveloppe incluant a
la fois la caractérisation des distorsions d’enpp® des signaux hyperfréquences, et le
controle de signaux de polarisation dynamiques plaumise en place de solutions
d’amplification adaptatives, telle que la technigigesuivi d’enveloppe appliquée sur la grille,
qui sera présentée au chapitre 4. On décrit taaladt les principales caractéristiques du
banc ainsi que les instruments le constituant. iEnswne focalisation est apportée sur les
procédures d’étalonnage et de synchronisation dleppe développées.

Au-dela de la validation et de [loptimisation foicinelle d’amplificateurs
démonstrateurs intégrant une solution de suivixd&ppe, un tel systéme de caractérisation
peut servir d’outil pour une étude comparative deggmances en rendement et en linéarité
entre diverses technologies de composants ou dwencchitectures d’amplificateurs sur la
base de criteres fonctionnels. Ainsi, il est appatéressant, en guise d’illustration de I'intérét
que peut avoir un tel systeme, de montrer en firclagitre son application a la validation
expérimentale d’une méthode originale de mesurdlR large bande.

I1l.2 Description générale du banc de mesure temporelle
d’enveloppe

l11.2.1 Synoptique général

Le banc de mesure peut étre présenté formellementme un systeme de
transmission, avec une partie de modulation/émisd@s données, un canal (constitué par le
dispositif sous test), et une partie démodulatém®ption et traitement des données. Le
synoptique général du banc est représenté figine Lla génération des signaux, le contréle
des instruments, puis la mesure et 'analyse deséis sont effectués a l'aide du logiciel
LabView.
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B ‘ entrée / sortie
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Figure lll-1 : synoptique général du banc de medliemveloppe. La partie grisée est gérée par
I'ordinateur, elle comprend la génération de sigrdQ, et I'analyse des données IQ brutes issues de
la mesure par le récepteur (correction d’amplitietede phase, synchronisation, filtrage, analyse
vectorielle etc...), ainsi que la génération de I'eloppe et la mise en forme de celle-ci pour

limplémentation de la technique de suivi d’envelep

[11.2.2 Chaine d’émission des données — génération/modulati des données
l11.2.2.1 Génération logicielle des trames 1Q par le PC

Bien que le générateur de signaux vectok&G : vector signal generafodispose en
interne d’'une palette compléte de formats de madma(BPSK, QPSK, OQPSK, M-
QAM...) et des différents standards (GSM, WCDMA-3GPR nous avons choisi de générer
depuis le PC de facon logicielle les trames IQ dmutation. Ceci offre 'avantage d'un
meilleur contrble des enveloppes complexes dessign

La génération des signaux modulés repose suridatiitn d’'un modulateur en
quadrature tel que celui présenté dans la sectoB.1. L'enveloppe complexe de modulation
est gérée a travers les signaux 1Q. Une mise mnefde la trame est effectuée, puis celle-ci
est envoyée au modulateur, via le bus GPIB. Laes@rpibinaire aléatoire est tout d’abord
créée d'apres une suite de données (ici, un fichide). Le format de modulation (QPSK, 8-
PSK, 16QAM) est ensuite sélectionné. Les tramesst@t enfin filtrées par le filtre
d’émission (RRC, RC, rectangle).
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mapping 1Q filtrage 1
fichier txt ] RC, RRC, Llo 7=
[ = o . _O’I_E ]L B L LLLL ot RECT... £ o g
——E 2 ooo11011| 2 -3 I 2 £ £|1QIQIQIQ
—— i: g '_% gg 43| | | EE § ——
g 3 01,11/ S > il %ﬂfr 2= 35| vers VSG
S sl T ||n CR
séquence * Q
binaire ' ok d
aléatoire choix de la choix du
modulation filtrage

Figure lll-2 : exemple de la génération d’'un sigmabdulé 16QAM. Les données (fichier .txt) sont
converties en ASCII, puis en binaire, avant d'@é&angées (selon I'algorithme précisé dans la
norme V34[ITU-T 98]). La séquence binaire aléataiesi construite est modulée selon une table

choisie, puis la trame est filtrée avant d’étre @®e au modulateur

[11.2.2.2 Modulateur 1Q

Une fois générées, les trames IQ sont chargéeslelg@nérateur de signaux vectoriel
(VSG), via le bus GPIB. Le générateur utilisé est3SMU200a (Rohde&Schwarz) [R&S-
SMU200a]. L'appareil est synchronisé par une réféeeexterne stable de 10MHz lui
permettant la synthése de son OL et de sa fréqudi@shantillonnage (CLK). Son
synoptique est donné figure IlI-3 :

signaux 1Q externes
analogiques (200MHz)

¥ atténuateur
variable

interface
—>| GPIB
LAN

sortie RF

amplificateur
linéaire

OL synthétisé

REF IN
10MHz
Figure 111-3 : synoptique simplifié du modulateuvi8200a

Les principales spécifications techniques du mddulasont les suivantes :

» Deux mémoires internes | et Q disposant chacungldea 56 M-échantillons
dans lesquelles sont stockés les vecteurs 1Q Rs&C

» Deux DAC digital to analog converters)6 bitsgénérant les signaux IQ de
modulation. lls travaillent a une fréquence d’échiamnage fixe de 100MHz
et un taux d’échantillonnage de 100Méch/s. Un kagtillonnage est effectué
afin d’assurer une reconstruction parfaite du digsa la fréquence
d’échantillonnage choisie de la trame est infégeturlOOMHz. Finalement, un
filtrage passe-bas de reconstruction est appliguéchaque voie | et Q,
limitant le signal & une bande de 80MHz.
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» Un modulateur 1Q homodyne. Sa bande passante R#ecale 100KHz a
3GHz. La bande passante de modulation offerteee808Hz en mode interne
(fitrage passe bas aprés le bloc AWG) et de 200l ztilisant des signaux
large bande externes.

» Un atténuateur et un amplificateur linéaire peramtide couvrir une gamme
de puissance moyenne de sortie allant de -145dBaddBm.

[11.2.3 Chaine de réception des données — Analyse des siga#Q

L'analyse des signaux modulés repose sur la medase enveloppes complexes
associéees, typiquement avec un analyseur de sigreatiariel Y SA : vector signal analyser
Le récepteur utilisé sur le banc est le FSQ26 (R&Bthwarz) [R&S-FSQ26]. Son
fonctionnement est basé sur une démodulation erdrauuse des signaux RF, une
numeérisation des signaux IQ, puis un traitement éniqgne a base de DSP rapides afin de
disposer, dans la bande du filtre d’analyse, disnmations sur la modulation autour de la
fréquence centrale. Les signaux RF d’entrée efesdtt DUT sont prélevés au moyen de
coupleurs directionnels (figure I11.1). Un commaiat RF permet la mesure séquentielle des
signaux d'entrée puis de sortie du DUT. Le synamigle la partie analogique RF du
récepteur est représenté a la figure Il1-4.

FI, Fl,
26GHz i | b4
U
Y
O —IATT ] \4@4— BPF ®— —
Atténuateur LPF OLI OL2

¢lectronique

@ synth 1 @ synth 2
10MH

Figure lll-4 : synoptique simplifié de la partie alogique du récepteur [NKondem 08].

Les principales caractéristiques techniques dytéoe sont les suivantes :
» Une bande RF de 20Hz a 26.5GHz.

> Réception superhétérodyne : un premier filtre passeest appliqué au signal recu
afin de supprimer les fréquences images pouvargnfietlement retomber dans la
méme bande que le signal utile par repliement dectsp. Un premier mélange
supérieur translate le signal autour de FI1 (élgp@@ repousser la fréquence image
en dehors de la bande passante du récepteur)upuiecond, inférieur, décale le
signal autour de FI2 (fixé a 20.4MHz dans la camfigion standard de I'appareil).
Finalement, le filtrage d’analyse réglable RBW agpliqué.
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» Un atténuateur RF électronique permettant de dgrdynamique du signal attaquant
'étage mélangeur d’entrée afin de prévenir saratian. Associé au parametre REF
LEVEL (fixant le niveau de référence de la mesu®¢i permet d'optimiser le
rapport signal sur bruit de la mesure. La plagé&tétaation est de 0dB a 75dB par pas
de 5dB.

» Un filtre d’analyse RBW, de réponse plate, doridade varie de 10Hz a 120MHz.

Apres le second mélange, la partie bande de baméfique est représentée figure Ill-
5. Le signal en seconde fréquence intermédiairg) (B0.4MHz est filtré par le filtre RBW
d’analyse puis numérisé par un ADC 14 bits dorftdguence d’échantillonnage est fixée a
81.6MHz. Ce signal FI numérique est ensuite dénmidiiitré, ré-échantillonné, puis une
décimation est effectuée sur les échantillons difiptimiser la mémoire et le temps de calcul
de l'appareil dans le cas de signaux bande étigietion B72 (rajoutée a l'appareil) permet
d’atteindre une fréquence d’échantillonnage supégie(jusqu’'a 326.4MHz). La partie
analogique (IF2 a 408MHz) ainsi que la partie nuguéer sont alors modifiées (parties

grisées).
ll - — JrMEMI
300kHz...50MHz | Fs=326.4MHzZ

7 d Fs=81.6MHz cos
20.4MHz NCO |

W DAC  [20.4MHz reéch. processeur
408MHz T 81.6MHz
I
ay sin |
120MHz D-
Vs 4@ I A |—MEM Q

oL fréquence
|optioln B72 1 356.4MHz 10kHz...81.6MHz
activée 81.6MIz...326.4MHz
Figure IlI-5 : synoptique simplifié de la partie mérique du récepteur derriére le filtre RBW. Pour
une fréquence d’échantillonnage des trames sup@&i@®81.6MHz, I'option B72 est activée. La bande

du filtre d’analyse est fixe & 120MHz. Un troisieaseillateur local est utilisé afin de fournir uf¢ a
81.6MHz (FI3).

I11.3 Procédures d’étalonnage et de synchronisation en
enveloppes complexes

Le récepteur ne disposant que d’'une seule entrémionnée dans le plan de son
connecteur N), une procédure d’étalonnage en paresn€ est nécessaire afin de disposer
des enveloppes complexé$t) et §(t) aux accés du DUT. D'autre part, du fait de
'acquisition séquentielle entrée / sortie, unecgdure de synchronisation en enveloppe des
ondes mesurées doit également étre mise en placd @foir accés aux caractéristiques de
transfert d’enveloppe dynamiques du DUT.
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[11.3.1 Etalonnage du bloc passif du banc
[11.3.1.1 Principe de I'étalonnage du banc d’enveloppe en pameétres S

Le plan de référence de la mesure étalonnée gdaned’entrée du récepteur (plan 3
de la figure 111-6). La procédure d’étalonnage perme ramener les ondes mesurées dans les
plans d'entrée et de sortie du DUT (plans 2 etspeetivement). Les différents blocs étant
passifs, la seule connaissance de leurs param8tres module et phase dans la bande
d'intérét permet de connaitre les enveloppes ao&sadu DUT. Les différents parametrgs S
de transmission et de couplage des coupleurs,i®kang connecteurs, cables RF, et des deux
voies RF du switch sont tout d’abord mesurés aalimeur de réseaux vectoriel (ARV), dans
une bande passante définie (typiqguement 5 foisafald® de modulation, afin de prendre en
compte I'élargissement spectral) autour de la feége porteuse.

La figure IlI-6 illustre les différents blocs pdssia inclure dans la procédure
d’étalonnage. A l'entrée : le signal RF couplé, asuillé par le switch sur la voie 1, en
équivalent bande de base, I'enveloppe complexenakipliée par le coefficienfs, (f). De
méme, en sortie, celle-ci est multipliée par lefiicient Ss,(f).

plan d'entrée plan de sortie

coupleur " du DUT du DUT | coupleur

d'entrée ! : de sortie
Oi— h—Q @—— pHs0a]
1 1
1

transmission +

connecteurs

switch E/S

®
S 14 couplage +

couplage + connecteurs +
connel:)ctez:gurs + ameabkaD cables+ switch
cables+ switch @ plan de mesure

récepteur
(VSA)

Figure I1l-6 : schéma-bloc du bloc passif a incluoes de la procédure d’étalonnage en enveloppe

Un algorithme développé permet la correction desesrmesurées dans le domaine
fréquentiel. Une interpolation linéaire permet d&tr les valeurs des parametres S mesurés a
'analyseur de réseaux a chaque point de fréqueéadenveloppe.

Typiqguement, la résolution fréquentiellsf des signaux générés sur le banc est
Af=FJN (avec une fréquence d’échantillonnagael& 50MHz, et un nombre d’échantillons
dans la trame N=40000, la résolution fréquentiefist Af=1250Hz). La résolution
fréquentielle de la mesure des parameétres S duphlssif est fixée par le pas choisi a ARV
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(pour une bande totale de 500MHz et un nombre ddgpde 4000, la résolution est alors de
125KHz).

Les enveloppes complexes corrigéé€s) ets(t) des ondes mesuréggt) ets;(t),
en équivalent bande de base, sont donc déterminéggentiellement par les équations
suivantes :

= _ 5100 &
E(f) = m%(f)

S34(f) Sa(f)

S(f) =
Finalement, les enveloppes complexes des ondeacags du DUT, dans les plans 1 et 2,
sont obtenues par FFT inverse&lg) etS(f).

111.3.1.2 Validation de la procédure d’étalonnage

La validation de la procédure d'étalonnage ese fait substituant 'amplificateur sous
test par une connexion directe entre les deux gpigss 2 et 4). Il est alors vérifié I'égalité
des mesures en puissancgrR et Rorie effectuées dans les deux plans 2 et 4 avec le VSA
(données IQ collectées puis corrigées en param8jrest leur équivalence avec le niveau de
référence Rr mesuré avec une sonde de puissance (NRPZ21 R&S-NRPZ21] dans le
plan NRP, et ramené dans le plan NRP offset (p&msaitie coupleur de sortie ,offset de
+32dB rajouté). La mesure est effectuée en CW, pouniveau d’atténuation d’entrée du
récepteur fixé. Le schéma bloc de la mesure est edprésenté a la figure I11-7 :

plan
NRP plan
offset NRP
plan2  plan4 J sonde de
coupleur coupleur < puissance
dentrée (10dB) L, . | desortic 0dB): ATT : _  ppr
; —_— ; | — §TII 11‘
plan de : 32dB :

référence

switch E/S
i
générateur Z—

(VSG) récepteur

(VSA)
R&S e F};&S 6 IQentrée _)Pentrée
SMU200A SYNC Q IQsortie Psortie
_ - 10MHZ o i ,
Figure 11l-7 : schéma bloc de la mesure pour laigation de I'étalonnage en puissance et en phase

du banc

La dynamique du récepteur est fixée par le cougi@ #/REL LEVEL. Les mesures
sont effectuées avec un niveau de référence (REVELE fixé a 0dBm et un niveau
d’atténuation (ATT) de 30dB. La figure 111-8 repedde les mesures comparatives entre la
puissance déduite des ondes mesurées au VSA @éexrrdans le plan de référence, et la
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puissance de référence mesurée a la sonde demuéis€2n observe que le plancher de bruit
pour cet état du récepteur se trouve, pour la eomwhlige par exemple, aux alentours de -
40dBm. La limite de la saturation de I'entrée deepieur (mélangeurs de I'étage RF) se situe
a +18dBm. On dispose donc d’'une dynamique du banmesure instantanée temporelle de
60dB environ. En sortie, en prévision du gain apgppar le DUT, on disposera d’'un plancher
de bruit a -30dBm (la saturation du récepteur rés pté atteinte en sortie, mais il est
raisonnable de penser qu’'on dispose d'une mémamnygna de 60dB).

Cette mesure valide I'étalonnage en amplitude §amse) du banc. La mesure du
déphasage entre les deux plans 2 et 4 est représsut la courbe grise. On observe une
différence de +/-1 degré sur une dynamique de 50dRjui valide I'étalonnage en phase du
banc. Dans le plancher de bruit du récepteur, sereb une variation de phase aléatoire, a la
différence de la variation typique d’AM/PM apréagparition de la saturation de la courbe
rouge (puissances supérieures a +15dBm).
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Figure I1I-8 : courbes comparatives entre les mesuétalonnées au VSA et la mesure de référence a
la sonde de puissance sur une connexion directsuiae VSA : courbes rouge et bleue, sonde de
puissance : noir). Evolution du déphasage entralls< plans sur une connexion directe en fonction
de la puissance du générateur (gris)

L'écart a bas niveau entre les courbes bleue wje@rovient de la différence de
couplage entre I'entrée et la sortie. Lorsqu’orsiteée dans le plancher de bruit du récepteur
(environ -55dBm avec le couple atténuateur + reéllehoisi), la procédure d’étalonnage en

parametres S corrige par les deux coefficientxérﬁﬁts?l—gg (entrée) eﬁ (sortie).
31 34

La sonde de puissance voit quant a elle son plangbebruit (-67dBm spécifié)
augmenté d’'une valeur égale au facteur d’atténoat® sortie (32dB), et se situe donc a -
35dBm environ.
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[11.3.2 Synchronisation des trames en enveloppe complexexaacces du DUT
[11.3.2.1 Principe de la synchronisation trame

L'intérét premier d’'un banc de mesure temporellengieloppe est la mesure des
caractéristiques dynamiques d’enveloppe calibrée accés du dispositif sous test en
présence de signaux réels de modulation. Le régepe disposant que d’'une entrée RF, un
switch RF permet la mesure séquentielle de 'onBen®®dulée couplée en entrée, puis en
sortie. Une procédure d’alignement temporel da# étise en place afin de pouvoir tracer en
concordance de temps les enveloppes compixe®ts(t) aux acces du DUT.

En supposant deux mesurgst) etx,(t) identiques, séparées d’'un offset de temps
T, ona:

x1(t) = A(t)cos(2mfot + ¢(0))

Le signalx,(t) s'écrit :

x,(t) = x,(t — 7,) = Re {A(t — 1,)el @ho(t=te)+e(t-7e)) = Re{x, (t — Te)e‘f‘poefz”fot}}
Avec, en enveloppe complexe :
% (t— 1) = At —1.)el?(") et g, = 21fyT,

Dans cette écriturere est leretard moyen sur la bande de modulation (retard
d’enveloppe) ety la différence de phase de la porteuse RF entrdeles mesures (rotation
de la phase due a la propagation RF, et éventdédignchronisation de 'OL du récepteur ou
du générateur entre les deux mesures due a unarsawvabilité de phase, par exemple). Les
figures 111-9, III-10 et IlI-11 représentent, en rowxion directe, les différentes mesures
d’enveloppe (V(t)],|Voudt)], AM/AM, AM/PM, diagramme vectoriel et constation de la
modulation, dans le cas d’'un signal modulé QAM1BVESymb/s a 2.5GHz avec un facteur
de roll-off de 0.35) effectuées avant la procédlgeynchronisation, et donc inexploitables.
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Figure 111-9 : modules des envelopp&g) ets(t) avant la procédure de synchronisation
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d’entrée, gauche) et AM/PM (déphasage en fonctiomddule de I'enveloppe d’entrée, droite) sans
la procédure de synchronisation d’enveloppe
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Figure 11I-11 : diagramme vectoriel (gauche) et stellation (droite) du signal démodulé de sortie
illustrant le probleme de la rotation de phaggpar rapport au signal de référence
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La détermination dere et ¢o repose sur le calcul mathématigde la fonction
d’intercorrélation’; z, dans le domaine frequentiel. Ce choix se justifieplusieurs fagons :
d’'une part, le calcul de la FFT des signaux permhees’affranchir de la notion de référence de
temps entre les deux mesures, et d'autre part @wikeore précision est obtenue par rapport
au domaine temporel, limité par définition a uneofétion égale au pas d'échantillonnage
1/F.. Plus précisément, la procédure d’alignement teelpdéveloppée ici repose sur la
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synchronisation du signal d’entréét) puis du signal de sortig(t) avec le signal idéal
généré&, (signal bande de base envoyé au VSG) [Medrel 13].

Le calcul de la fonctio;;,. pour 'alignement temporel entre le signal a lréetdu
DUT et le signal de référence est effectué comnigKondem 08]:

6(t) = epc(t — T)e 90 5 E(f) = Epc(f)e™ @/ mero0)
lis,.(1) = é(1) ® épc(—7) ZrrF (Féépc(r)) = E(NE;c(f) = |E(f)|2e ) @S Te+00)

On a donc arg {TF (Féépc(r))} = —2nft, + @p)

Lorsque le DUT est remplacé par une connexion w@iregu bien qu'il peut étre
supposé comme linéaire (en phase et en amplitadeargument est donc théoriquement une
fonction linéaire de la fréquence dans la bandeté&'ét qui correspond a la bande de
modulation du signal utile. La déterminationwdet po est basée suine régression linéaire de

la phase derg TF (I;4,.(T) ), et suit la procédure suivante :
PC

epc (1)
FFT

('b]<
~1N

Al
t)

Te Po
lcin=ei Crfreron| E(f)
IFFT
2.(t)
Figure 11I-12 : détails de la procédure d'alignemie¢emporel appliquée sur I'enveloppe d’entéde).
La méme procédure est appliquée sur I'enveloppsodees(t).

La mesure du facteur de phase de la fonction dtoteelation I, (1) est
représentée a la figure 111-13. La pente de cdttese est proportionnelletaet la valeur deo
est définiecomme étant la valeur de la phase a lorigine ¢éentsur O en enveloppe
complexe). La synchronisation est alors opérée danglomaine fréquentiel par la
multiplication par le coefficient C(f) ainsi obtenu
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Figure 111-13 : module et argument de la fonctiomtércorrélation entre le signal généré en bande

de base et I'enveloppe complexe d’en&r@g. A droite la partie zoomée montre la portion liméade
la phase permettant le calcul deetgo.

En fait, lorsque des effets non-linéaires appagaisentre les signaux mesuis) et
5(t) et le signal de référenég,. (compression du DUT, distorsions non-linéaireptase
etc...) ceci devient faux, et la simple multiplicatipar le coefficient C(f) pour synchroniser
les enveloppes n'est alors, en théorie, plus agiplic Toutefois, cette méthode reste valable
car les effets non-linéaires introduits par le Dpuvent étre considérés comme négligeables
car tres inférieurs par rapport au temps entredEsx mesures d’enveloppe entrée/sortie
effectuées séquentiellement [Weiss 00].

[11.3.2.2 Validation de la procédure d’alignement temporel

Une fois la procédure d'alignement temporel efféetuil est possible de tracer
'enveloppe complexe d’entrée ou de sortie (|V[n{Yout(t)|, constellations entrée sortie...)
en fonction du signal de référence {jit)|, constellation de référence...), mais également
'enveloppe complexe de sortie en fonction de célentrée, donnant acces aux différentes
distorsions d’enveloppe apportées par le DUT. Worthme de synchronisation symbole
(calculant l'instant optimal dans un symbole paguel 'ouverture de I'ceil est maximale) et
de calcul de 'EVM a également été développé afBindikposer des informations sur la
constellation des signaux démodulés.

Les figures 111-14, 111-15 et 11I-16 montrent leBfférentes mesures effectuées une fois
le banc fonctionnel (étalonnage en parametres $ ptocédure de synchronisation
temporelle)
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Figure 11I-14 : modules des enveloppEs) et$(t) apres la procédure de synchronisation
d’enveloppe appliquée
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Figure 111-16 : diagramme vectoriel (gauche) et stellation (droite) du signal démodulé de sortie
apres la procédure de synchronisation
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I1l.4 Application du banc a la comparaison experimentale
de la mesure d’'EVM et du NPR

Ce paragraphe est dédié a une caractérisatiomalegile NPR en mettant en place un
signal sonde au sein d’'un spectre multiporteusietdrét ici est une mesure d’amplificateur
comprenant des effets non-linéaires dynamiquesicpy@d aux travaux théoriques et aux
criteres de comparaison d’amplificateurs élaborés Jacques Sombrin, et basés sur des
calculs analytigues dans I'hypotheése de fonctiorer@nquasi-statique de I'amplificateur
décrit par ses profils AM/AM et AM/PM statiques [8brin 11].

Comme il a été avancé dans le chapitre 1 (1.3.2.8.2st théoriquement correct
d’établir une correspondance entre la mesure de, MBfenue classiquement par la méthode
du notch, et la mesure d’EVM faite sur une portemeelulée insérée dans la bande rejetée.
Cette méthode, utilisant un analyseur d’EVM, dodirectement acces a la valeur vraie du
NPR (donnée par la méthode du gain équivalent)é fdans la bande de modulation de la
porteuse. Le bruit blanc doit étre généré, maisduessite aucune mesure large bande directe,
ce qui présente donc l'avantage d’étre simple armein ceuvre, nécessitant uniqguement un
appareil capable de mesurer 'EVM sur des bandssapaées étroites (bande de modulation de
la porteuse, typiqguement quelques MHz). La figurelT illustre le principe mis en ceuvre
pour le calcul du NPR.

% &£ » »®

densité spectral démo dUIation — L 2L TR B

de puissance | & A & e

ﬁ sonde &1 ‘eta}t# »
aeQamy Ll

sl
\ 45 o
: | IMD retombant o+
4~ sur la sonde
: / l Gj produits d'intermodulation
| .

non corrélés (bruit AWGN)
Sert de base pour le calcul de
la puissance de bruit

Figure 11I-17 : soit e(t) un signal d’entrée gaussj les produits d’intermodulation en sortie de
'amplificateur sont & statistique gaussienne et-torrélés avec le signal utile [Bussgang 52, Rowe
82]. Apres démodulation, chaque état i de la cdiaiten est alors entaché d’une erreur (vecteur
d’erreur) a statistiqgue gaussienng)( La composantdi est nulle. Ce bruit d'intermodulation

dégrade la mesure de 'EVM effectuée sur la poeeunsdulée et peut étre relié au NPR.

A

, Ll
fréquences

l1l.4.1 Mesure de 'EVM sur une porteuse modulée

Tout comme la définition a la base de la mesur®&lBR, on montre que l'algorithme de
calcul implémenté dans I'analyseur d’EVM obéit ari@me condition de non-corrélation du
signal utile et du bruit [Jensen 13, Sombrin 1XdutEfois, a la différence de la méthode du
gain équivalent, pour laquelle la corrélation ateigst effectuée sur les trames complétes aux
acces du DUT, la démodulation opérée par 'analydd&tVM repose sur l'utilisation du filtre
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adapté au signal (réponse impulsionnelle du fileeréception r(t) identique a celle du filtre
d’émission h(t), mais conjuguée et retournée damstdmps). Ceci revient alors
mathématiquement a prendre la corrélation croisdtee eles symboles d’entrée, filtrés,
entachés de bruit, et la réponse impulsionnellefilthe d’émission. On montre que ces
conditions sont équivalentes, a la condition que $gmboles de modulatiary soient

aléatoires [Sombrin 07].

La minimisation de l'erreur quadratique moyenneefeas symboles recus et les symboles
idéaux est a la base de I'algorithme de calculEM effectué par 'appareil [Mashhour 01].
Comme dans la méthode du gain équivalent, cecigspar ajustement de 'amplitude et de
la phase, d’'annuler la corrélation entre le bruiteesignal idéal (réponse impulsionnelle du
filtre d’émission), et ainsi la minimisation de galissance de bruit aux instants de décision.
Finalement, le bruit correspond a la plus petitdipaestante, non-corrélée avec le signal
idéal. Utilisées dans les mémes conditions, cex deéthodes doivent donner le méme
rapport signal a bruit en sortie de 'amplificatean-linéaire.

[11.4.2 Obtention du NPR par une mesure vectorielle d’'EVM

La vérification expérimentale de la mesure du NRBcaun analyseur d’EVM est
effectuée. La mesure consiste a comparer le NPR obtenu par la méthode du notch
(NPRa=NPR-1), et la mesure du NPR déduite de la mesaréEYM effectuée sur la
porteuse modulée insérée dans le notch.

Comme il a été illustré au paragraphe 1.3 (figud®), la réception du signal est faite a
travers différents filtres. En sortie du démodulatde signal et le bruit sont évalués a travers
le filtre adapté (filtre RRC), conduisant a la défon du SNR et de 'EVM. Cependant,
comme rappelé au paragraphe 1.3.2.1, la répartitivdquentielle des produits
d’'intermodulation n’est pas plate, et présente motant une décote d’environ 1.8dB entre le
centre et le bord de la bande. On ne peut pas,oete trigueur, considérer le bruit
d’intermodulation comme blanc dans la bande de habidn de la porteuse. Afin d’étre
rigoureux dans I'évaluation de la puissance dutwemant dégrader le SNR dans la bande de
modulation, et ainsi de pouvoir comparer les deesures, il faut alors s’assurer de filtrer le
signal et le bruit d’intermodulation par le mémierdi (le filtre adapté, utilisé pour la mesure
de 'EVM). Dans ces conditions, on a alors acceN&®UR vrai, moyenné dans la bande de
modulation de la porteuse.

En fait, expérimentalement, en s’assurant que tadaejetée, imprimée au centre du
signal occupe une faible portion du signal totgbijuement 5%), on s’assure que la DSP du
bruit est constante sur la bande de modulatioradmiteuse. Il suffit alors de considérer la
puissance de bruit qui tombe dans la bande équieatde bruit du filtre adapté (une simple
multiplication par la DSP suffit alors). Comme laigsance du signal est également calculée
dans cette méme bande équivalente, on a alordetineat accés au rapport signal a bruit
dans la bande de modulation, sans la nécessitpldjaer la fonction de filtrage.
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L’amplificateur sous test est le test-board CGH40Q10W) CREE. La fréquence
centrale de travail est 2.5GHz. Un schéma-bloc ahclie mesure est représenté a la figure
[11-18.
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Figure 111-18 : configuration de la mesure pour\alidation expérimentale de la méthode proposée
de mesure du NPR déduite de la mesure de 'EVM f[élda)].

QQAM16

Deux VSG sont utilisés dans cette configurationptemier (R&S SMBV-100a) sert
a la génération du signal principal d’excitatiomgka bande (bruit blanc gaussien a bande
limitée BW=5MHz, PAPR=11dB, un trou fréquentiel @ de la bande totale est imprimé au
centre). Le second (R&S SMU-200a) sert a la géimératu signal test (porteuse modulée
QAM16, 200kSymb/s, filtrée RRC roll-off=0.35, ocam une bande totale d’environ
270kHz)). Ce signal test est inséré dans le notcimayen d’'un coupleur résistif 3-dB. En
sortie, le récepteur démodule la porteuse, et liateme partie du bruit dans sa bande
égquivalente de bruit, dégradant 'EVM de la poreensodulée. Le NPR se déduit alors de
cette mesure par :

NPRfiltré dans la bande (dB) =40-20 log(EVM- V) - 1010g(R)

Avec V le facteur de forme défini section 1.3.168, R le rapport entre la densité
spectrale de puissance du bruit blanc NPR et laitdede puissance de la porteuse modulée
insérée dans le notch.

Cette mesure est comparée avec la méthode classiguetch, pour laquelle on
mesure le rapport entre la puissance de bruit tEomdans la bande rejetée et la puissance
du signal.

Une attention particuliére doit étre portée sunileeau de la porteuse insérée dans le
notch. [Sombrin 07] propose une étude de la sditgiloies niveaux relatifs entre les deux
signaux. Il faut notamment s’assurer que le nivéala sonde soit suffisant pour que 'EVM
mesuré ne soit pas trop influencé par le bruit g@ssurera notamment que le niveau de
puissance soit suffisant pour avoir une valeur dME®utour de 1% avant le passage dans
'amplificateur non-linéaire). Ce niveau doit cedant étre suffisamment faible pour que le
bruit d'intermodulation propre de la porteuse séijligeable en sortie de 'amplificateur.
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Typiguement, il faut s’assurer que le niveau dedaeuse vienne affleurer le niveau
du bruit blanc, de telle sorte que leurs DSP saientparables. On choisira une valeur de R
proche de 1 afin d’étre correct dans I'évaluatien’&8VM. L'utilisation de I'atténuateur en
sortie du combineur permet de s’assurer que lesaoi relatifs de la sonde et du bruit blanc
restent fixes sur toute la gamme de puissance.
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Figurelll-19: signal mesuré en entrée de I’ampli?icatel(a) spectre du signal génér(b) diagramme dt
I'ceil, (c) constellation de la porteuse modulée (EVM=1.1%)|\dl}t)| et |\Vbc(t)| normalisées.
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Figure Il -20 : signal mesuré en sortie de I'amplificat : (a) spectre du signal génér(b) diagramme de I'cei
(c) constellation sur la porteuse modulée (EVM=10.5% (gl} (V] et [\bc(t)| normalisées

La figure 111-21 montre la correspondance exacteeela mesure du NPR effectuée
par la méthode classique du notch, et la mesuré&iR déduite de la mesure d’'EVM
effectuée sur la sonde par la formule précédergel d@montre que le NPR est identique a du
bruit dans une bande étroite, qui vient alors digyréa mesure dans la bande effectuée par le
mesureur d’EVM, a la maniére d’un bruit blanc gérsadditif.
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Figure IlI-21 : comparaison entre la mesure du N&&ssique (méthode du notch) et le NPR déduit
de la mesure de 'EVM sur un amplificateur GaN CREEH40010 (¥s¢-3.1V, lbsg=200mA,
Vps=28V)

1.5 Conclusion

Au cours de ce troisieme chapitre, le banc de resstemporelles d’enveloppe
développé et utilisé au cours de ces travaux apgtéenté. La procédure d'étalonnage
spécifique en parametres S du bloc passif (coupleables, switch...) permettant de ramener
les ondes brutes mesurées par le récepteur aug dacBUT a été présentée et validée par
une comparaison, sur une connexion directe, avec somde de puissance étalon. Une
procédure de synchronisation en enveloppes conplexeune méthode d’intercorrélation a
également été mise en place. La validation de gatbeédure passe par le tracé des
caractéristiques dynamiques d’enveloppe sur unenecdon directe. Finalement, le
fonctionnement du banc est illustré et appliqué ne@ umesure comparative EVM/NPR
d’amplificateur intéressante dans le cadre de laactérisation des performances
d’amplificateurs large bande.

Le développement de ce systéme de caractérisatiomitf un outil précieux pour
'étude de solutions d’amplification adaptatives.’optimisation des conditions de
fonctionnement de l'amplificateur de puissance,anohent la gestion de l'alignement
temporel des différents signaux (enveloppe, signdiakmentation) est faite au moyen de
différents criteres comme 'EVM, 'ACPR ou le gaiynamique d’enveloppe, comme il sera
montré au chapitre suivant. Il offre de plus unreaeixpérimental de laboratoire utile pour
diverses investigations tel gu’il sera abordé erdé manuscript dans les perspectives.






Etude d'un controle dynamique large bande de larsaition de grille au voisinage de la classelB7
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amplificateurs de puissance
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V.1 Introduction

Le premier chapitre a permis de mettre en avanpdesntialités offertes par la classe
B en technologie GaN pour I'amplification linéagea haut rendement des signaux modulés
a enveloppe variable. Comparativement au tour @bareffectué au second chapitre, celle-ci
apparait notamment comme étant un bon compromipailesa relative simplicité et le
rendement théorique offert. Comme il a été rapmléparagraphe 1.2.4.3.1.2, pour un
transistor idéal avec des caractéristiques |/Valims par morceaux, la classe B offre
théoriqguement une linéarité excellente vis-a-vid'developpe. La quantité de fondamental
est restituée linéairement a la charge car il niyaa de modulation de I'angle d’ouverture
selon la puissance instantanée de I'enveloppe. r@epe, comme introduit au paragraphe
1.2.4.3.1.3.1, la caractéristique réelle courbg#Vics conduit & un profil non-constant de la
transconductanceygautour du point de pincement. \MCeci provoque une forte dégradation
de la linéarité a bas niveau lorsque l'excursionsifinal RF parcourt cette courbure la
majorité du temps [Medrel 14]. A bas niveau, laevaldu gain est alors fortement influencée
par la polarisation de grille. De plus, des efflitpersifs de dynamique lente plus spécifiques
a la technologie GaN, tels que les effets de pjgqg&sentés au paragraphe 1.2.4.5, conduisent
également a dégrader les performances en puisgarcein décalage de la tension de
pincement. La dépendance a tous ces effets ediadtaplus sensible que 'amplificateur est
polarisé proche de son point de pincement.

Dans la suite de ces travaux, nous proposons ag@plun contréle dynamique de la
tension de polarisation de grille a bas niveau wuthu point de pincement, au rythme de
cas de signaux modulés. Cette approche, en plaa ddative simplicité, présente l'intérét de
ne nécessiter qu'une faible puissance d'actionnerfmurant BF de l'acces de grille, et
excursions en tension de commande tres faiblegpr#ribution en puissance dans le bilan
global de consommation est donc minime. Ceci ptéskavantage de relacher fortement les
contraintes de conception du modulateur de pot@isgar rapport a la techniqgue d’ET de
drain présentée en 11.3.1.2. Tout d’abord une imglétation préliminaire de la technique
proposée est menée en utilisant un générateurgdawsi arbitraires (AWG) du banc afin
d’émuler le signal de polarisation dynamique swcdés de grille. En seconde partie,
limplémentation du démonstrateur est faite. Ladeicommande simplifiée retenue présente
avantage d’une relative simplicité, et de pouvéire réalisée avec des AOP (amplificateurs
opérationnels) rapides spécifiques et des compedgiistrets. L'étude a été menée autour
d’'une maquette d’amplificateur 15W GaN CREE, dishlencommercialement, et permettant
plus facilement de réaliser le couplage du modele@mmande de polarisation au plus prés
du circuit de polarisation de grille en assurantraeux la bande passante et la stabilité.

Finalement, une investigation est menée afin dirales bénéfices apportés par la
technique proposée de contréle de polarisationritle g la technique d’ET de drain dans le
but de favoriser le probléme difficile du couplaaydre le modulateur de polarisation de drain
et lamplificateur RF.
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V.2 Etude du contrbéle dynamique de la polarisation ded
grille de 'amplificateur autour de la classe B

IV.2.1 Principe

Un contréle dynamique de la polarisation de gMlgso est appliqué a 'amplificateur
polarisé en classe B exacte a bas niveau d'envelogin d'assurer un profil de
transconductance grand signal au fondamental agnstanduisant a un gain instantané
d’enveloppe plat. Ce contréle consiste a remomtgrolarisation vers la classe AB selon une

loi de commandé, reliant la polarisation ¥sqt) a 'enveloppe du signal j\t)| lorsque celle-
ci est en dessous d’'un seuih\e telle sorte que :

Veso(t) =V, pour [V, ()] = Vy,

Veso () = Q(|Vin (D)]) pour [Vi,, ()] < Vi

I‘nodule de inversion et réglage de
leanﬂO?I_)g\ Vaso(©=GVin(0) I'amplitude du signal
/\ Vi C *
IV aon g
. . |
signal RF modulé P olarl's aton} 23V
A e dynamique de
it A grille CaN™> »
R VE Py R
. e RF =

n

Figure IV-1 : illustration du contréle dynamique ddlle appliqué a bas niveau d’enveloppe
(IVin(t)|<Vw) pour 'amélioration de la linéarité d’un amplifateur polarisé en classe B
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Figure IV-2 : le profil typique de la caractéristig statique 1/V (gauche) présente une zone de
courbure autour du point de pincement, et condwihdrofil de gain en puissance non constant a bas
niveau (droite). L’approche suivie consiste a agustynamiquement le point de polarisatiogsdte
grille pour des valeurs d’enveloppe|t)| inférieures & un seuilyyde fagon a assurer un profil de
gain instantané plat.
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IV.2.2 Validation préliminaire sur le banc

IV.2.2.1 Présentation de I'amplificateur sous test utilisé

L'amplificateur utilisé dans cette étude est la oette commerciale de démonstration
CGH27015-TB de CREE [CREE-CGH27015-TB], construitoar du transistor GaN HEMT
CGH27015F (15W) en boitier. La fréquence de traeail 2,5GHz. Les capacités de plus
fortes valeurs du circuit de polarisation de gribat été enlevées, afin de permettre
l'application d'un signal de polarisation avec ubande passante suffisamment large
(de l'ordre de la dizaine de MHz).

Figure 1V-3 : amplificateur utilisé dans ces trava{gauche), schéma électrique (droite en haut) et
position des composants sur la maquette (droitdyas). Les capacités en rouge (C8gED
C7=33nF) ont été supprimées afin de permettre @pfion du signal dynamique de grille

La figure IV-4 représente la caractéristique statidps/Vss, ainsi que les caractéristiques
statiques de gain et de PAE en CW sous une temkgopolarisation de drain pé=28V,
'amplificateur est polarisé en classe B exactest# -3,14V, bso=0mA).

= 0 70- & S
= 7003 d 6()E (‘GTO)OOCOO | E13?/
= 500 0] 8
"R 5004 / ~ fF Q}) §
":54005 rd < 7 g
] L o
v " =301 o FH{ Fi0 2
= 3003 el < 1L F o=
= P &0l CPAEL L o £
= ] i E
= 100 4 10 |’ Fs .S
S J 1 § o0 LS
@ 03 [0 AN A— 7 O

—3,2‘ —3‘ —2,‘8“—2,‘6‘—2,4 -2,2 —2‘ ‘ ‘—1,‘8‘ ‘—1,6 5 10 ‘15‘ " ‘20‘ " ‘25‘ " ‘30‘ - ‘35
tension grille-source (Volts) puissance d'entrée (dBm)
Figure IV-4 : caractéristiquep/Vss (Vbsi=28V) (gauche), performances statiques CW en PAJaiet
en puissance Pé=28V, Vss-3.14V=\,, {,=2.5GHz) (droite)
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IV.2.2.2 Détermination de la loi de commande statique expérientale Vesog=((Vin)

Afin de déterminer la loi de commande statigueliant la tension de polarisation
Veso @ 'amplitude de l'enveloppe j\t)|, des mesures statiqgues CW sont effectuées a la
fréquence £2.5GHz. La figure V-5 représente les mesures diilple gain en puissance
selon la polarisation de grille@éo, sous tension de drain fixe §3=28V). La condition de
gain plat recherchée fixe le domaine d’intérét pmatre étude a -3.14W gs<-2.9V (courant
de repos : OMAlpsg<S50mA).

: VGSO=-2'9V ‘
14

N \\\\\%\Q‘ A\ L

N
.

13

12

1 ] \
VGS(): -3.14V \

n+————r——r— T T
5 1‘0 15 20 25 30 35
puissance d'entrée (dBm)
Figure IV-5 : profils du gain en puissance petB.14V < Vg0 < —2.9V (pas de 0.01V). La
condition de profil de gain constant impose uneaetée de la tension de polarisation de grille de
0.19 volts, de M(Ipsg=OmA) jusqu’a -2.95V fs=35mA)

gain en puissance (dB)

Le profil statigue expérimental de la loi de colgrén \&so a appliqguer pour assurer
un gain plat est donc représenté a la figure I\Gétte loi consiste a remonter la valeur de
Veso lorsque 'enveloppe d’entrée i|{t)| est inférieure a ¥=3V. Il peut étre efficacement
approximé par le profil simple et plus général do@nla figure IV-7. Nous verrons dans le
paragraphe suivant, que cette simplicité dans i@pmation du profil idéal statique
présentera I'avantage d’une relative facilité¢ déimsplémentation du modulateur réalisant
cette loi de commande.

-2.95 N \
207375 N

-2.9975 E \ \\
—3,02125 \\ \

\ \
-3,06875 \ \\
-3,0925 \\ \
-3,11625 \ \

-3.14 ] ——r \ ‘

5 10 15 20 25 300 | 1 2 3 4
puissance d'entrée (dBm) [Vin(t)| (Volts)

Figure IV-6 : profil statique expérimental de la te commande reliant la tension de polarisation
Vssode I'amplificateur sous test a la puissance d’eatfgauche) et au module de I'enveloppe (droite)

Vg, (Volts)

5 6
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signal de polarisation dynamique
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32— Vth————32 e
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sdurdy

amplitude normalisée instantanée
du signal bande de base (Volts)

Figure IV-7 : passage de I'enveloppe a traversdiade commande. L’approximation du profil
expérimental déterminé précédemment consiste afotgie remontée linéaire degypour les
valeurs d’enveloppe d’entrée inférieures a uneitende seuil . Le contrdle du signal de
polarisation dynamique d44t) de grille correspond donc au réglage de tragsgmetres
indépendants «, offset et ¥

La loi Vasdt)=C(|Vin(t)| retenue s’écrit formellement sous la formevanie :

Veso(t) =V, pour [V, ()] = Vi,

VGSO(t) = O((IVin(t) - Vthl + Voffset pour IVlTl(t)I < Vth

Elle consiste a limiter 'enveloppe d’entréan(yj| a la valeur ¥, la multiplier par un
coefficienta (<0), puis a ajouter un offset DGue, afin de polarisele transistor a ¥s=V,
pour les valeurs d’enveloppe supérieures au derisignal \6sdt) ainsi constitué est donc la
réplique identique, limitée et inversée, du sigival(t)| pour les valeurs inférieures a.\.a
figure IV-8 illustre graphiquement les opératiorffe&uées pour la construction du signal
Vesdt).
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Figure IV-8 : représentation du contréle dynamiglgegrille mis en place : le module de I'enveloppe
du signal RF est tout d’abord limité & une valeyr,\inversé, puis multiplié par un coefficient
(réglage de I'amplitude). Finalement un offset DXt &outé afin de polariser 'amplificateur a

VesVp pour V>V,

modulé

IV.2.2.3 Résultats expérimentaux (signal 16-QAM, 2MSymb/sy£2.5GHZz)

Apres la phase de caractérisation quasi-statiqué&auadplificateur, nécessaire afin de
déterminer la stratégie a adopter dans le contl®lessp a bas niveau, I'étape suivante est la
caractérisation dynamique du fonctionnement de pglficateur sous test. Celle-ci est
effectuée en présence du signal utile de modulagorest bien entendue requise pour une
optimisation de la loi de commande en présenceeflets dispersifs réels, tels que les effets
de pieges ou de thermique, impactant le fonctiommende I'amplificateur RF. Afin
d’appliquer et d’optimiser la forme du signad{t), ainsi que de gérer l'alignement temporel
des signaux, cette étude s’'appuie sur le banc steetgérimental présenté au chapitre
précédent. Son synoptique pour cette étude esedbtanfigure 1V-9.

L’enveloppe complexe, constituée par les signawb#@de de base, est envoyée au
générateur de signaux (SMU200a), afin de constrigrsignal RF modulé (16-QAM a
2MSymb/s). Ce signal modulé attaque ensuite I'dilnptieur sous test. Les étapes relatives
au calcul de |M(t)| et a l'application de la loi de commande pdesée sont effectuées a
l'ordinateur. Le signal ainsi construit est envoy@ns le générateur de signaux arbitraires
(AWG) (tektronix 2021) qui a en charge la génératidu signal \sdt). Une étape
d’alignement temporel entre le signal de polarisatile grille et le signal RF d’entrée est
nécessaire afin d’assurer un fonctionnement optieala technique proposée. Ceci est géré
finement au moyen du trigger déclenchant la géiagralu signal \4sdt) par 'AWG.
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Figure 1V-9 : configuration du banc de mesure déppk pour la caractérisation dynamique de
'amplificateur RF avec la technique de controlendsique de la polarisation de grille

sonde de
puissance

.____*_____

Les réglages expérimentaux de la valeur de ahsi que celui de la valeur du
coefficienta sont faits en mesurant le profil AM/AM dynamiques figures 1V-10 et IV-11
montrent les profils obtenus &M fixe (amplificateur polarisé en classe Bsg=OmA) puis,
apres réglage des coefficients et de l'alignememipbrel, lorsque le contrble dynamique de
grille est appliqué. Le profil AM/AM résultant eainsi maintenu le plus plat possible aux
faibles niveaux d'enveloppe avec le controle ddlegnproposé. Les profils d’AM/PM
montrent que la technique proposée ne conduit plas @istorsions de phase supplémentaires
sur cet amplificateur. Ceci est probablement li& &onception et aux applications large
bande de la maquette CGH27015TB imposant une daddaptiarge bande et un circuit
d’adaptation d’entrée avec un faible facteur deigyaet donc une relative désensibilisation
aux variations de €(Vgs).

a
T

'S
I

gain instantané
d'enveloppe (dB)

Vth
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0200.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
amplitude instantanée normalisée
du signal bande de base (Volts)
Figure IV-10 : profils de gains instantanés meswggse la puissance instantanée en sortie de
'amplificateur et le signal bande de base avec paolarisation fixe de I'amplificateur (gauche) et
lorsque le contrdle de grille dynamique est appdiddroite)
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déphasage PC / sortie

-304
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 0.0 02 0.4 0.6 08 1.0
amplitude instantanée normalisée

du signal bande de base (Volts)

Figure IV-11 : profils d’AM/PM dynamiques mesurésre la sortie de I'amplificateur et le signal
bande de base avec une polarisation fixe de I'dinpteur (gauche) et lorsque le contrdle de grille
dynamique est appliqué (droite). Une méme valewdistersion d’environ 5 degrés est obtenue

lorsque la technique de polarisation est appligeéecet amplificateur

La loi de commande qui correspond empiriquementéglage optimal en linéarité
conduit alors la tension de polarisation de giMlgs(t) a étre remontée dynamiquement de -
3.14V jusqu’a -2.5V. Le réglage du coefficiemt fixant la pente et la valeur finale de la
remontée de la polarisation de grille, est notantresapérieur a celui prédit par les mesures
statiques préliminaires. La loi de commande dynamig mettre en place pour assurer un
profil de gain instantané constant et ainsi lirg&ri’amplificateur sous test differe du profil
statique précédent. Ceci s’explique notamment mar effets de dynamique lente (effets
dispersifs spécifigues a la technologie GaN, conteseeffets de piéges et de thermique)
conduisant a une dépendance des caractéristigaguses précédentes selon le niveau
d’excitation RF. La réponse de I'amplificateur RiFprésence du signal utile excitant la non-
linéarité et ses effets dispersifs conduit notantraeum décalage vers la droite de la valeur de
V,, et dont les effets sont d’autant plus sensibles lgamplificateur est polarisé proche de
son point de pincement. Les résultats expérimentdignus pour les mesures de PAE et
d’ACPR avec la technique proposée, en comparaigen & classe B, sont montrés figure
IV-12. Comparativement a la classe B fixe, une @retion de 6dB en ACPR est obtenue, et
une légére détérioration d’environ 2 points de AEPRsur la gamme de puissance liée a la
remontée vers la classe AB conduisant a un coumayen hspoconsommé plus élevéa
Fig.6 montre un relevé des spectres de sortie puissance de 33dBm.
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Figure IV-12 : performances de I'amplificateur saast en ACPR (gauche) et en PAE (droite) avec la
technique proposée, comparativement a la clas®eeBVsso=-3.14V, bsg=0mA)
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Figure IV-13 : allure des spectres de sortig,gR=33dBm) montrant I'amélioration en ACPR entre la
classe B fixe (bleu) et la technique de contrélgrilée (noire).

La technigue proposée, émulée ici avec des institamde laboratoire, apparait
intéressante a investiguer car elle offre une aralon significative de la linéarité de la
classe B en présence du signal modulé et appanaitne intéressante dans le traditionnel
compromis rendement / linéarité des architectul@msplification adaptatives dans le sens ou
elle apporte une solution simple et potentiellemimge bande. Comparativement a la
technique d’ET traditionnelle opérée sur 'accespdérisation de drain de I'amplificateur
RF, et permettant une amélioration significative rémdement de l'amplificateur RF, la
variation du point de polarisation de grille n’ud que peu sur la consommation du transistor.
En revanche, pour un amplificateur & haut rendertraniillant en classe B, un contrble
adapté du signal 34¢t) autour du point de pincement tel que celuigoils nous proposons
de mettre en place permet, a priori, de jouer foet® sur sa linéarité a bas niveau. La
stratégie retenue présente de plus I'avantageedi&tsée sur une transformation relativement
simple de I'enveloppe du signal (limitation, invers gain, offset), pouvant efficacement étre
réalisée avec des AOP et des composants discratditaht ainsi la réalisation et
limplémentation purement analogique d'un circuéd® au traitement de l'enveloppe
détectée tout en assurant une consommation raisienna

IV.2.3 Implémentation du modulateur

Le modulateur utilisé pour le contrle dynamique ldepolarisation de grille de
lamplificateur, dont le synoptique est représeatéa figure 1V-14, est constitué de deux
parties : une premiere sert a la détection de éEppe du signal RF modulé. L'autre, en
charge du traitement de I'enveloppe détectée dadgenération du signal éqt) pour le
contrdle du point de polarisation de la grille teriplificateur RF est concu a base d’AOP
spécifiques et de composants CMS. La consommatiérndd module de polarisation ainsi
constitué est mesurée aux environs de 410mW lorsoate fonctionnement, ce qui est
négligeable devant la consommation DC de l'amg@icr RF a la compression, qui est
d’environ 23W.
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d'enveloppe
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Figure IV-14 : illustration du modulateur servant aontréle de la tension de polarisation de grdie
'amplificateur RF. Le détecteur d’enveloppe fotirem sortie un signal VENV (proportionnel a
[Vin(t)]) qui est traité par le circuit de traitemenbyr construire le signal ¥{t)

IVV.2.3.1 Circuit de détection d’enveloppe : ADL5511 (ANALOGDEVICE)

La détection de I'enveloppe est basée sur l'utibsade la carte ADL551-EVALZ,
construite autour de la puce ADL5511ACPZ-R7 (ANALADEVICE) [Analog Device
ADL5511]. Les caractéristiques principales de kdecaont données ci-dessous :

Bande passante RF : DC — 6GHz

Bande passante d’enveloppe : 130MH. 7 i |
TPG (RFIN vers VENV) : 2ns 2
Gain de conversion : 1.46V/V
Dynamique : 47dB (-30dBm a +17dBm
Alimentation :+5V/21.5mA
(typ.105mW, mesuré 107mW)

YV V V V V V

L'impédance d’entrée de la carte est d€5Q'enveloppe du signal RF sur RFIN est
fournie sur VENV (connecteur SMA), le signal préssar cette sortie est compris entre une
valeur de pied dépendant de la température (VER®EHquement 1.1V) et une valeur
maximale (typiguement 1.9V-2V). L’enveloppe vraia dignal RFIN est VENV-VEREF.
Toutes les sorties sont reportées sur le conneptaiude bord de carte.

IV.2.3.2 Circuit de traitement d’enveloppe

Un circuit en charge d’assurer la loi de commangpéementale précédente sur
'enveloppe détectée a été développé. Comme i ali§tuté au paragraphe précédent, la loi
de commande consistant a remonter la polarisaogritle de 'amplificateur au rythme de
'enveloppe de modulation revient a ajuster tr@sgmetres :
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> Vu, le seuil d’enveloppe (en volts) a partir dugeepblarisation de grille est
remontée

» La valeura de la sensibilité reliant 'enveloppe;]f)| a la polarisation ¥so

> La valeur de l'offset DC ajouté afin d’assuret¢=V, pour |Vn(t)>Vin

Le schéma bloc réalisant ces trois fonctions emtsaleprésenté a la figure IV-15.
Cette configuration présente l'avantage de ne séeesqgue 2 AOP, tout en assurant une
indépendance du réglage de chacun des trois deeficvis des deux autres.

MWV

enveloppe m l
détecteur ——3 O—— = larisati
enveldppe polarisation
ADL5511 entrie OPA699 L » de grille
+ du PA
!imitat.ion tET multiplication para
Inyersion {0+ ajout offset DC

Figure 1IV-15 : schéma-bloc du circuit de traitemetgrille. L’enveloppe est tout d’abord inversée
(gain de -1), puis limitée a la valeu,\WWin<0). A l'aide d’'un montage potentiométrique, unetjpm
est prélevée (coefficieny, puis un offset DC est ajouté a ce signal.

Le circuit repose sur l'utilisation d’AOP rapide®RA699-1D [TI-OPAG99]) et de
composants CMS discrets, réalisant les différefttestions. Les principales caractéristiques
électrigues des AOP sont données ci-dessous :

Bande passante d’enveloppe : 260MHz
Produit gain-bande GBW=1GHz
Slew-rate : 1400\/s

Alimentation : £5V / 15.5mA (typ.155mW pour les 20R). La carte utilise
des régulateurs alimentés sous 7V et appelant m#8.5soit une
consommation effective finale de 304mW pour lesPAsous +7V.

vV V YV V

La figure IV-16 représente le circuit final dévepdp ainsi que son empreinte. Le
schéma électrique est représenté figure 1V-17.

Figure 1V-16 : layout (gauche) et photo du circdé traitement d’enveloppe. Les potentiométres
mutlitours utilisés permettent un réglage fin dasaeétres ¥, « et de I'offset DC
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z

offset

Figure IV-17 : schéma électrique du circuit de teanent d’enveloppe. Les valeurs dg &/ et de
I'offset DC sont réglées respectivement par POTATPR, et POT3. L'impédance d’entrée présentée
est de 718 (résistance de pied,/hon connectée). Le montage résistif de sortie ¢aggpar R13,

R14 et R15 assure la stabilité une fois le circoitnecté a I'acces de grille de 'amplificateur Rfes
capacités C8, C6, C13, C9, C10 et C14 doivent@aeées au plus proche des AOP, associées aux
vias elles découplent les HF parasites. Les capacitll et C12 sont nécessaires pour assurer la

stabilité en boucle fermée avec le gain unitairgpdemier étage.

La configuration de la carte ainsi figée autorige gertaine flexibilité, et permet de
s’adapter a différents types de transistors et pldicateurs par de simples réglages de
potentiométres. La tension de sortigsys'écrit :

R9 + R10 1
Voso = (g —) (me g5 ) (R7Varors + R6Vspor2) = 0.19V; 5073 + 3.8V, pors

La tension ¥ pors(tension de la patte 2 de POT3) est comprise efM&S (x5V en
négligeant les tensions de déchet), et permet dorgustement de l'offset desypde £1V.
Pour une tension d’entrée typiquement de 1.1V<VERN<avec un réglage dexn¥-1.4V, et
la patte 2 de POT2 en haut, les tensionspyiet V2 porosont €gales et comprises entre -1.1V
et -1.4V. L'excursion du signal 340 (autour de la valeur moyenne DC) est alors de
AVG50:114V

Par exemple, pour 1.1V<VENV<2V, (#-1.4V, POT2 a la moitié de sa course
(0=1.9) et POT3 réglé aux % vers le bas{d=-0.475V), le signal ¥sdt) sera compris entre
-3.14V et -2.56V, ce qui correspond a la configoratypique utilisée dans I'étude.
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Le couplage du module de polarisation ainsi déymoavec le circuit de grille de
'amplificateur RF sous test a donné lieu au déwedoment de plusieurs essais et versions.
Les difficultés rencontrées tiennent au fait que AOP utilisés nécessitent de relatives
précautions afin de supprimer leur potentiel a llescidd a leur trés fort produit GBW
(1GHz). Lorsgu’ils sont utilisés avec un gain erudle fermé inférieur a 4 (notamment le
premier étage inverseur avec un gain unitaire), deabilité n’est assurée qu’avec l'utilisation
des capacités Cl1l1l et Cl1l2 (compensation externeeffamh de maintenir le slew-rate
maximal et les performances en bruit optimales almponsant avec un gain unitaire). Une
oscillation sur le signal ¥sdt) apparaissait notamment en sortie du circuittrdéement
d’enveloppe lors de la connexion avec le circuitpdérisation de grille, celui-ci présentant
une charge fortement capacitive a I'étage de s@migntage OPA2). Ceci a été finalement
résolu en insérant le réseau résistif (R13, R14R&b6), présentant une impédance
caractéristique de B et une atténuation de 1dB, cassant les oscillstidssocié a R9 et
R10, il présente une impédance de charge a OPA®icbe 30Q2.

IV.2.3.3 Potentialités en bande passante

IV.2.3.3.1Détecteur d’enveloppe

La figure 1V-18 montre la configuration utilisée yrole test de la bande passante du
détecteur d’enveloppe. Comme spécifié dans la @déér [Analog Device ADL5511], le
signal de test est un signal modulé en amplituge @onservation de la porteuse (MAPC)
avec un indice de modulation m=0.25. En sortie dtecteur, 'amplitude de I'enveloppe
sinusoidale est mesurée a I'analyseur de spec@4F6).

__ Emm
U 4‘ 1!“ ﬂ w : 5 ' ’ “
Jl { Ml i % I JU\MU e ‘
T=IF fo-F fo ftF S T ﬁmt%
[f0=A Grmeos @) cos@nfot)] avec m = gM - Z’“
- W charge RF 50 Ohms|

Figure 1V-18 : évaluation de la bande passante étecteur d’enveloppe avec un signal modulé AM
(MAPC, m=0.25)

La figure IV-19 montre l'évolution de l'amplitudeétectée en sortie de la carte
lorsque la fréquence de I'enveloppe est balayéehdmale passante a -3dB mesurée est bien
conforme a la documentation technique (130MHz)figgare 1V-20 représente la réponse en
fréquence normalisée du détecteur.
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Figure IV-19 : mesure de I'amplitude de I'envelogieusoidale en sortie du détecteur en balayant la
fréquence d’excitation

2,
a8 o] C bt
AN e
:g 21348
—g -4 b\
H
S %
3
g -8 \\
2 ]
BP) i
= 10 O
] 130MHz

10 100 1000
fréquence (MHz) (Log)

Figure IV-20 : réponse en fréquence (normaliséerpaport a la réponse a F=2MHz) du détecteur
d’enveloppe ADL551. La bande passante a -3dB etiéy a 130MHz

IV.2.3.3.1Circuit traitement d’enveloppe

La figure IV-21 montre la configuration pour le tele la bande passante du circuit en
charge du traitement de l'enveloppe. Le signal e& est un signal CW fourni par le
SMU200a. A l'aide d'un té de polarisation (AEROFL8810sff3-18) permettant l'injection
d’'une composante AC BF (jusqu’a 50KHz), une comptes®C est ajoutée afin d’émuler le
signal VENV en sortie du détecteur d’enveloppe VEXENV<1.8V). On s’'assure du
réglage des potentiométres pour que le signal etiesde la carte soit sinusoidal (V
minimale, o et offset suffisamment faibles pour éviter touttugation). L'évolution de
'amplitude du signal sinusoidal de sortie ainsé da réponse en fréquence normalisée sont

respectivement représentées aux figures 1V-22 €¢3VLa bande passante utile est évaluée a
135MHz.
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FSQ26 (spectro

carge - Ohs )
couplée AC
Figure IV-21 : évaluation de la bande passante idcud de traitement de I'enveloppe. Le signal

attaquant la carte est un signal sinusoidal autdune valeur DC positive, émulant le signal fourni
par la carte ADL5511

ie
3%
E

Figure IV-22 : mesure de I'amplitude du signal soidal en sortie du circuit de traitement en
balayant la fréquence d’excitation

La figure 1V-22 montre l'allure du spectre du sigea sortie de la carte. On observe
une réponse en fréguence non plate, ce qui posambiguité dans I'évaluation de la bande
passante du circuit. Cette répartition fréqueriglbndére 'amplitude du signal mesuré a
'analyseur de spectre, et conduit & des distossim@aires du signal de sortie. Au-dela de
145MHz, on sort de la bande utilisable du circettpn observe une franche coupure, ce qui
justifie la valeur retenue.
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Figure IV-23 : réponse en fréquence (normaliséerpaport a 'amplitude & F=2MHz) du circuit de
traitement d’enveloppe. La bande utilisable (avartoupure) est évaluée a 135MHz

IV.2.3.3.2Modulateur de polarisation de grille

La configuration pour le test de la bande passesttelonnée figure 1V-24. Ce test est
effectué dans les mémes conditions que précédemfaigmial de test AM fourni par le
SMU200a, mémes réglages des différents potentieséd la carte de traitement).

FSQ26 (spectro

T F f, fotF

Ie(t):A (1+mcos @nFt) cos(ZﬂfOt)l avec m = Uy = Un

Uy + Un charge RF 50 Ohms
signal de test AM couplée AC

Figure IV-24 : test en bande passante du circu#lt(détecteur d’enveloppe + circuit traitement)

L’évolution de l'amplitude de la raie en sortie simque la réponse en fréquence
normalisée sont respectivement représentées aure$igV-25 et 1V-26. La bande passante
mesurée est évaluée a 135MHz. Les figures 1V-2V729 illustrent le fonctionnement du
circuit global (sur un circuit ouvert, avant la cexion avec 'amplificateur RF) avec les
allures temporelles mesurées a l'oscilloscope ésgurce des signaux utiles, respectivement
un signal 2-tons et un signal modulé 16-QAM. A mesgue la bande passante de
'enveloppe augmente, on observe un léger décakdgsf entre les différents signaux. C’est,
pour partie, ce qui justifiera un réglage fin dalifnement temporel entre le signal de
polarisation dynamique et le signal RF selon lestglp signal utile, comme il est présenté au
paragraphe IV.2.4.1.
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Figure IV-25 : mesure de I'amplitude du signal soidal en sortie du circuit de traitement en
balayant la fréquence d’excitation
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Figure IV-26 : réponse en fréquence (normaliséerpaport a 'amplitude & F=2MHz) du circuit de
traitement d’enveloppe. La bande passante a -3tiBveduée a 135MHz
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Figure IV-27 : mesures temporelles en circuit otidans le cas d’'un signal 2-tons pour différentes
valeurs de bande passante : 2MHz (haut), 10MHZdu)il20MHz (bas). Rouge : module de
I'enveloppe en sortie du détecteur (VENV), noengion en sortie du premier étage du circuit de

traitement (inversée), limitée a la valeuy,\gris : tension de polarisation de grille;¥t)
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Figure IV-28 : allures temporelles en circuit ouveans le cas d'un signal 16-QAM=0.35) pour
différentes valeurs du débit symbole : 2MSymb/&RIz) (haut), 20MSymb/s (27MHz) (bas)

IV.2.4 Couplage avec I'amplificateur RF 10W GaN CREE—Réstats expérimentaux

L'amplificateur sous test utilisé est le CGH270&v4, présenté au paragraphe
IV.2.3.1, son circuit de polarisation de grille & énodifie afin de permettre le controle
dynamique du point de polarisation de la grille rgthme de I'enveloppe. Le module de
polarisation est couplé au plus proche de l'aceegrile afin de limiter les effets parasites
d’éventuels cables et connecteurs. L'acceés de ipatam de drain se fait par la carte de
traitement d’enveloppe.
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Figure 1V-29 : photo du démonstrateur intégrantétrole intégré adaptatif de la polarisation de
grille. La polarisation du drain se fait par la d& de traitement de I'enveloppe pour un gain de@la

IV.2.4.1 Alignement temporel des signaux

Un aspect expérimental important de cette étudi esintrdle précis de l'alignement
temporel entre les signaux RF et de polarisatiggt) aux acces de I'amplificateur sous test
afin d’assurer son fonctionnement optimal. Dansoafiguration du banc, dont le synoptique
est donné figure IV-30, la gestion de cet alignenmasse par l'utilisation de deux VSG,
permettant un contrdle précis du décalage temporiee les voies RF et BF. L'alignement
temporel entre les deux signaux repose sur urrer@epérimental d’optimisation globale de
la linéarité, tel que la minimisation de I'EVM, deACPR ou du C/I en sortie de
'amplificateur RF. Du fait de la dépendance mutuglomplexe entre le signal excitant la
non-linéarité et la non-linéarité elle-méme, il astident que cet alignement temporel
expérimental doit pouvoir étre ajusté finement sd® signal de test utilisé. Toutefois, afin
d’avoir un ordre de grandeur du retard typique teoduire sur I'accés RF pour aligner les
signaux dans les plans 1 et 2, et ainsi d’avoipaint de départ a I'optimisation de ce réglage
en présence du signal utile de modulation, la needarl’écart temporel absolu entre les deux
voies est préalablement effectuée au moyen d’urabkite test, comme indiqué a la figure IV-
30.

modulateur Vesol®)
VSG#1 L—p|de polarisation 80
SMU100a de grille v Plan| DS
" - 1
REFIOMHZ acdces i
4 . e_’l
‘gtrigger grille &
v v RFin
VSGH2
e ——— t s RF i1
SMU200a :
Plan2

Figure 1V-30 : test pour I'évaluation de I'écartrtgorel existant entre la voie RF et |la voie BF de
polarisation de grille

Le signal de test utilisé est un signal RF pulkési a la fois généré par le SMBV
(VSG1) et par le SMU200a (VSG2). Le contréle destant de la génération du signal par le
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VSG2 (voie RF) est alors précisément ajusté au madyen signal de déclenchement issu du
VSGL1 (voie BF de polarisation) (la fréquence d’étlilannage est Fe=100MHz, le signal de
déclenchement pouvant étre décalé au millieme diétdlon prés, le pas temporel est alors
de 10ps). Finalement, a l'aide d’'un oscilloscommas-échantillonnage (LeCroy WaveExpert
100H [Lecroy]) permettant la mesure connectoriséngilsanée des signaux dans les plans RF
(plan 1) et BF (plan 2), on mesure figure IV-31 é&gart de 7.4ns a introduire pour assurer
l'alignement temporel des signaux entre les plaps 2. Aprés compensation, ce retard est de
840ps (pour cet emplacement des curseurs), corrdapba un décalage de 0.656 échantillon
(656 milliemes d’échantillon).

«
Measure PIpkpk(C1)  P2pkpk(C2) P3max(C1) P4:min(C1) P5i- -~
vaiue 143437 mv 1687mv  -492543mV  -636.088mV
status v v v v

[ PTie-n [
50.0 mVidiv 50.0 mVidiv IS & 2,00 nsidry [Normal
578.0000 mV 000mV ofst 389 S 50 psfS.
672 X1= 49087530ps A= -740ns
1 -5206001 mV 11 80.56 mV/ X2= 49086790 ps 1/0X= -1351 MHz
1 4997246 mV]1 1070 mV

Measure P1:pkpk(C1) P2pkpk(C2) P3max(C1) P4:min(C1) P5-- - PE.- - - PT--- PB---
value 150.584 mv 1259mV  -485274mV  -635.860mV
status v v v v

50.0 mVidiv| 50.0 mVidy S &
$578.0000 mV/ 0.00mV ofst 339 S
428 Xi= 49087530ps OX= 840ps
1 -5063498mV 1| -418mV/ X2= 49087614 ps 1/0X= 119GHz
1 -5351886mv]1 -998mY.

Figure IV-31 : signaux mesurés dans les plans hédiF, jaune) et 2 (signal RF, violet) avant (Haut
et aprés compensation (bas). Le retard mesuré égrdeux voies avant compensation est de 7.4ns,
apres compensation de 840ps

Ce retard nous servira de point de départ pouwdage optimal en présence du signal
utile dans le paragraphe suivant. Le retard néressgpiquement de l'ordre de la fraction de
la période d’enveloppe (~1ns), conduit a des dgealale +100 milliemes d’échantillon, afin
d’optimiser les performances globales en linéatitélémonstrateur.

IV.2.4.2 Mesure avec un signal modulé

Afin d’évaluer le potentiel de la technique propog®ur 'amélioration de la linéarité
d’'un amplificateur, et 'apport amené dans le tiadnel compromis linéarité/rendement dans
le contexte de l'amplification de puissance desaix modulés en technologie GaN, 3
mesures sont effectuées: l'une avec un signaln2-wintermodulation AF=2MHz), et
I'amélioration apportée sur le C/I3 et le C/I5. Wsaeonde concerne I'amélioration de 'EVM
en signal 16-QAM (2MSymb/s) avec un PAPR de 7.5HBalement la derniére mesure
concerne est effectuée avec un signal de test NERynoptique du banc pour ce test est
représenté a la figure 1V-32. La fréquence centeslef=2.5GHz. Le SMU200a génere le
sighal RF (2-tons, 16-QAM) attaquant 'amplificateaous test, sa génération est déclenchée
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par le signal marqueur (trigg) issu du SMBV100a. d@®nier génére le méme signal,
attaquant le modulateur de polarisation et sergala génération du signal de polarisation
Vesdt). Comme expliqué précédemment, cette configungpiermet une grande facilité dans
lalignement temporel entre les deux voies. Lesnaix dynamiques VENV (signal
d’enveloppe en sortie du détecteurysit) et Ibso(t) sont mesurés a l'oscilloscope.

Oscilloscope

1. e Vo =28V
V. V(t) VD) bsalt) s
SMBV100a
) modulateur de acces UUL
~ larisation [ “de grille [|] | |
trigg 10MHz po grille 1)
I 1 v l de grille sonde de

puisance

entrée RF

PC | | [SMU200a

\ 4

signal
bande
de base

Figure 1V-32 : configuration du banc de mesure expéntal utilisé pour la validation du
démonstrateur

IV.2.4.2.1Signal 2-tons d’'intermodulation

La figure 1V-33 représente les allures temporetles signaux VENV et ¥sdt) en
concordance de temps. La figure IV-34 montre ledilprd’AM/AM, ainsi que les allures des
enveloppes d’entrée — sortie pour différentes ¢@mmd de polarisation de grille. Dans le
premier cas (courbe grise), 'amplificateur estapisé en classe B fixe. Dans les deux autres
cas l'amplificateur sous test est polarisé dynaergent, la courbe noire correspond a un
réglage non optimal du circuit de traitement deeoppe, pour lequel la polarisation de
grille est alors volontairement trop remontée, cosaht a une linéarité et une consommation
dégradées. Finalement, la courbe rouge correspongglage optimal de la forme d’onde
Vesdt) appliguée, assurant une linéarité optimale & b&eau observable sur le profil
temporel (figure 1V-34 droite), et correspondamtes valeurs d'IMD3 et d’'IMD5 minimales.
L’alignement temporel optimal entre le signal RFletsignal de polarisation dynamique
assure ici un contour d’AM/AM le plus fermé possilfligure 1V-34 gauche).

“INT N\ N [
i e AR WY | \ /.

|

VGSO0(t)

046 092 138 184 23 276
temps (microsecondes)

Figure 1V-33 : allures temporelles des signaux VENWY;sdt) (1F=2MHz, t=2.5GHz,
Psortie:32.5dBm)
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Figure IV-34 : allures temporelles des enveloppesattie |Vu(t)| pour 2 différents réglages du
circuit de polarisation de grille : un réglage naptimal (noir) conduit a une linéarité dégradée, le
réglage optimal est représenté en rouge. L’envedagipntrée |\(t)| est représentée en pointillés

La figure IV-35, montre les résultats obtenus eédrité avec la technique de grille
appliguée, comparativement au cas ou I'amplificatest polarisé sous @¢o fixe (-3.14V,
losg=OmA a -2.79V, bsg=85mA), montrant une amélioration de 10dB dansré&gsports
d’intermodulation sur un back-off d’environ 8dB paapport a la classe B. Une forte
sensibilité des performances en linéarité obtenussa-vis des réglages du circuit de
polarisation de grille est a noter. Expérimentaletmieapparait que la position du maximum
de C/I13 et/ou C/I5 peut étre décalée selon le gegleffectué. Le réglage optimal a été
effectué a une puissance de sortie de 35dBm, &t fige sur toute la gamme de puissance.
Les performances en PAE et en puissance consomgnéerf représentées figure 1V-36. La
valeur de la PAE n’est impactée que dans une faifgleure par rapport a la classe B, avec
une légére baisse d’environ 2 points en moyenndasgamme de puissance. La dégradation
s’expligue majoritairement par la remontée de li@angation de grille vers la classe AB au
rythme de I'enveloppe, pour des amplitudes infégswa \h, conduisant statistiguement a un
courant moyen consommgsh supérieur. Une proportion plus faible de cettenaemgtation de
la consommation provient de la consommation prajfuwecircuit, évaluée au paragraphe
IV.2.3 a environ 400mW, indépendamment du niveawanode puissance de sortie. La
dégradation est plus marquée a bas niveau, lolsguentrole de grille est opéré la majorité
du temps, conduisant a une puissance consomméarpplificateur RF supérieure.



130 Chapitre 4

3
8

—o— Vi5=3.14V
—0— Vgp=-3.09V]|

—0— Vgp=-3.04V]| qq\A 70
—a— Vs=-2.99V] boad

50y ]
4] —o— Vgo—3.94V \ ]
_ 1|2 Vasi—2.89V ~c0_]
B | Vasy=2.84V /M
= 40 d|-o— V=279V = A
~— <
|-~ Vaso dyn B
[ae I w50
) 4
O » ™, o
N
30 q BNkt © 2% y
] %N%oooowwo B
2] mnnnoca‘:’ffgg&? ]
b = ,.o-O-O‘Ow}UV 30
10IIIIIIIIIIIIIIII""I"" 20||||||||||||||||||||||||||

-10 0 . 10 20 . 30 40 50 -10 0 . 10 20 . 30 40 50
puissance de sortie (dBm) puissance de sortie (dBm)

Figure 1V-35 : évolution du C/I3 et C/I5 en fonctide la puissance de sortie
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Figure IV-36 : performances en PAE (droite) du déstmateur (incluant la consommation propre du
modulateur de polarisation) en comparaison ave@kgormances en classe B. Evolution de la
puissance consommeég. Bn fonction de la puissance de sortie (gauche)

IV.2.4.2.2 Signal modulé 16-QAM

Une deuxiéeme mesure est effectuée en présencesijmal modulé 16-QAM. La
figure IV-37 représente les allures temporellessigsaux VENV et \¢sdt) en concordance
de temps. Les enveloppes entrée/sortie sont repéesea la figure 1V-38 pour les mémes
conditions de polarisation de grille que précédenimemauvais réglage du circuit de
traitement d’enveloppe conduisant a un profil d’A0 dynamique non plat pour les faibles
niveau d’enveloppe dd a une polarisatiogsyt) volontairement trop remontée vers la classe
AB, réglage optimal du module de polarisation cgpmndant au profil de d44t) assurant

une linéarité maximale a une puissance de sorti8418dBm, et finalement le cas de
référence ou 'amplificateur est polarisé au pdmtpincement.



Etude d'un controle dynamique large bande de laraition de grille au voisinage de la classelB1

1.50 A 2.14
1,430 r-2.34
r’iﬁr/\ IRVANE
1.360 254 S
I V»--2.74 8

Venv(t)

1.290+

1.2201

1.150

0.5 1 1.5 2 2.5
temps (microsecondes)

Figure IV-37 : allures temporelles des signaux VEN®t \6sdt) (16-QAM 2MSymb/¢,=0.35,
fo=2.5GHz, Rorie=34.5dBm)
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Figure 1V-38 : enveloppes entrée/sortie mesurées [&s trois cas d'intérét : en classe B fixe (§ris

pour laquelle I'effet de distorsion d’enveloppeasmiveau est clairement observé, mauvais réglage

du circuit de grille (noir),pour lequel la polarisian de grille est volontairement trop remontédale
classe B vers la classe AB, et finalement aprésgégoptimal de la forme d’onde;¥t)

Durant ces manipulations, le critére expérimerggdnu afin de régler précisément la
loi de commande pour la mise en forme dgdf) est la constellation du signal démodulé en
sortie de I'amplificateur RF. Ceci offre un critérisuel au niveau global, a la fois simple et
précis. De par sa définition, introduite au parpbeal.3.1.3, 'TEVM donne accés a toutes les
distorsions linéaires et/ou non linéaires existanémtre le couple émetteurs/récepteur,
permettant un réglage précis de l'alignement teeilpet I'optimisation de la forme d’onde
Vesdt) appliquée. En effet, un défaut d’alignementpenel entre la voie RF et la voie BF de
polarisation, tout comme une mauvaise loi de congdmale grille dégradent au niveau ultime
le fonctionnement du transistor de puissance, etlisent a une augmentation de 'EVM en
sortie, liée a un profil non-constant de la fonatae transfert d’enveloppe. La figure 1V-39
montre trois exemples de mesures effectuées pautrdés cas d'intérét (classe B fixe,
mauvais réglage puis réglage optimal du circuitgidile). Aucune distorsion de phase
supplémentaire n'apparait sur la constellation,sguait notamment visible par une rotation et
une forme d’enroulement des nuages de points aulesiplots les plus éloignés du centre.
Ceci signifie une relative insensibilité du prafiAM/PM aux variations de ¥sg ce qui avait
déja été remarqué sur cet amplificateur lors dadé préliminaire du paragraphe 1V.2.2.
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Figure 1V-39 : diagrammes de constellation (haut)sertie de 'amplificateur sous test, et profils d
gain instantané d’enveloppe correspondants (baasxlasse B fixe (gauche) conduit & un gain
d’enveloppe non-constant a bas niveau, produisaataompression des symboles de faible amplitude
vers le centre de la constellation, dégradant 'E\Aec un profil non-optimal desydt) (centre),
conduisant a un gain instantané trop important & haveau, provoquant également une dégradation
de 'EVM. Finalement, aprés réglage optimal dedenrfe d’onde ¥sd{t) appliquée, assurant un profil
plat sur toute la gamme instantanée de puissance

La figure IV-40 représente les performances de RAEKI'EVM de la technique
proposée, une fois le réglage optimal du circuitgdéle effectué, comparativement a des
conditions fixes de polarisation de grille d36=-3.2V, Ibsg=OmA jusqu'a \&sF=-2.6V,
Ibsg=210mA). La figure 1V-41 représente les spectresatie de I'amplificateur a 34.5dBm
de puissance de sortie, montrant une amélioratoiiACPR d’environ 6dB en sortie de
'amplificateur RF avec la technique proposée.
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Figure 1V-40 : performances en PAE (gauche) et ¥MHdroite) avec la polarisation dynamique de
grille appliquée, en comparaison avec les condgifixes de polarisation de grille allant de la cdas
B (Ibsg=0OmA) a la classe AB légére,§=210mA)
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Figure IV-41 : spectres en sortie de 'amplificatenontrant une réduction significative de 'ACPR.

IV.2.4.2.3Bruit blanc gaussien a bande limitée — test en NPR

On étudie enfin l'apport de la techniqgue proposg@eNeR. Le signal de test a une
bande passante de 25MHz. Les performances en N&YRRAE sont représentées aux figures
IV-42 et IV-43 respectivement, pour une plage dgo\éllant de la classe B @é~=-3.14V)
jusqu'a Ves=-2.79V (bsg=110mA). Avec la technique proposée, le NPR esti amaintenu
en moyenne 6dB au-dessus de la classe B sur urolfladlenviron 10dB sans augmentation
notable de la consommation moyenne de I'amplifisaggar rapport & la classe B. Le réglage
du circuit de polarisation de grille a été effeciudne puissance de sortie de 28dBm.
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Figure 1V-42 : performances en NPR selagydén fonction de la puissance de sortie (noir). La
technique proposée permet une amélioration d’emv@@dB sur une plage de 10dB par rapport a la
classe B (rouge).
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Figure IV-43 : performances en PAE de la technigrgposée (en tenant compte de la consommation
propre du module de polarisation). La PAE du dénratsur est alors dégradée d’environ 3 points
sur la gamme de puissance

La stratégie qui a été proposée et développéayi etogstitue le cceur de ces travaux
de these, présente une approche nouvelle dansaditidnnel compromis linéarité /
rendement. Lorsque cette étude a débuté, des kavatapport avec un contrble dynamique
de la tension de polarisation de la grille avaidj été rapportés [Conway 05, Ye 04]. Ceux-
ci concernaient 'amélioration du rendement d’afigdieurs polarisés en classe A. De plus,
ils se basaient sur des mesures statiques, oweswwirdulations, et se conciliaient avec plus ou
moins de facilité avec le comportement dynamique tdnsistor. Plus récemment, la
technique proposée a été rapportée en technoldg@SC[Jin 13], présentant 'avantage
d’étre intégrable au plus pres du transistor Rng® en classe B. En se basant sur le banc de
caractérisation d’enveloppe développé, la stratpgiposée, bien que moins intégrée, offre
avantage d'étre plus générale (de par la loi dmmande retenue), facilement réglable, ce
qui permet d'optimiser le compromis consommatiowdirité en présence du signal utile et
des effets dispersifs.

Dans la suite de ces travaux, une investigatiol'aoport de la technique de contrble
dynamique de la polarisation de grille de 'amphfieur RF dans la techniqgue d’ET est faite.
Il s’agit d’améliorer les conditions de couplagérede modulateur de drain et I'amplificateur
RF. Une premiere partie se focalise sur la rédnafies variations de la résistance de charge
présentée au modulateur, principale cause de iédutts performances du modulateur dans
la technique d’ET. Une seconde, plus prospectivacerne une investigation potentielle pour
des applications radar fonctionnant en mode CWépuls
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V.3 Application du contréle dynamique de grille a la
technique d’'ET

IV.3.1 Augmentation du rendement moyen du modulateur danka technique d’ET

Comme il a été abordé au paragraphe 1.3.1.2, upaiess durs de la technique d’ET
réside dans la conception de modulateurs de patanisa trées haut rendement, a la fois large
bande et capables de délivrer une forte puissante éharge. Un aspect important est
l'interaction non-linéaire entre le modulateur’amplificateur de puissance RF en condition
de signaux modulés, conduisant a une variation rdim#& des conditions de charge du
modulateur, et ainsi a une forte dégradation dgpegfermances en rendement et en linéarité.
Une part importante de I'énergie sauvée coté ammgatdur RF par 'ajustement de la tension
d’alimentation \bso est alors perdue c6té modulateur par un fonctimem¢ a faible
rendement sur une charge inadaptée. Comme illeststatique a la figure 1V-44, ac¥ fixe
la résistance présentée par I'accés de drain dglificateur (CHG27015-TB), fonction non-
linéaire de la tensionpéo et de la puissance d’entrée, présente de forréstioas lorsque la
puissance instantanée tend vers zéro @<hs<200Q).
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Figure IV-44 : illustration statique du fonctionnent de la technique d’ET, pour laquelle le
rendement moyen du modulateur est fortement impactia modulation de sa charge. Profils
statiques BsdPsorie) Mesurées sur CGH27015-TB pows$15, 20, 25, 30V. Performances statiques
NmodulateufRenargd dU modulateur du paragraphe 1V.3.1.2 pouky#15, 20, 25, 30V

L’idée est alors d'utiliser le controle dynamique grille a bas niveau précédemment
développé pour un contrdole des variations dynansigde la résistance de chargesiR
présentée au modulateur par 'accés de drain awlatedr, comme illustré a la figure IV-45.
La polarisation de grille ¥sqt) de 'amplificateur RF est alors dynamiquemeathontée vers
la classe AB lorsque l'enveloppe de modulation @asa dessous d'une valeur seuil.
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L'avantage se situe, ici aussi, dans la relativeplcité du contrble appliqué sur la
polarisation \&sdt). Les conditions de couplage entre l'amplifieat&®F et le modulateur de
drain sont alors facilitées, conduisant a une argdion de rendement moyen du modulateur.

— Rpgo constant
——————
controle acces de
dynamique polarisation
de Vg0 de drain
N I DSO .
acces de P, l DSO tension de
. . C .
polarisation drain

de irille I modulée
P

Pentrée PA

sortie

Figure IV-45 : illustration du contréle de grillep@ré a bas niveau afin d’assurer un profil de de
résistance Bso constant sur I'accés de drain de I'amplificateur

IV.3.1.1 Modulateur de drain utilisé

Le modulateur de drain utilisé dans cette étudé @éveloppé dans le cadre de la thése de
Patrick Augeau. Il ne fait pas I'objet de ces trayamais on peut en trouver référence dans
[Augeau 13, 14]. Son synoptique est représentédit\t-46. De facon tres synthétique, c’est
un modulateur de drain commutant, au rythme devé&Eppe, 4 alimentations DCi W5, V3,

V4, générant 4 niveaux de tension de draigso¥ Vbsoz Vbsos, Vpsos Il est basé sur
I'utilisation de 4 cellules de commutation a haertdement hybrides spécifiques.

Chaque cellule utilise 2 transistors de puissanabl GEMT « normally-on » de tailles
différentes. Les 4 cellules sont commandées chapanen signal ¥ (1<j<4). Le transistor
T1 sert de driver, contr6lant le courant a traul®Bspour la mise en conduction par auto-
polarisation du transistor T2. Celui-ci est aloilstg par un signal grille-sourcegy¥, négatif,
et fournit la puissance a la charge (le drain deplificateur RF). La cellule j active est isolée
des autres a travers l'utilisation de 4 diodesagties La résistance R1 assure la stabilité de la
cellule.

cellule élementaire

signaux de commande
des 4 cellules

N 2R R
m

enveloppe
entrée

MaE s [ (e

< > —i i

—ADCEAY & w|(B|(E|(E|(E
& >
15

/

2 MSB correspondant / " =
a la numérisation modulateur v: =
de l'enveloppe V2
v V1

Figure 1V-46 : topologie du modulateur de drainlisg.
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Le signal d’enveloppe est numérisé par un ADC s4Méch/s (AD9226-9244 Z
RevG) avec un bande passante allant jusqu’a 240022 bits C1 et C2 de poids forts sont
envoyés au FPGA (Xilinx Spartarff;3nonté sur une maquette Digilent), générant désrd
signaux de commande qui servent a piloter lesldlesldu modulateur.

N

........

e o )/ " ‘
Figure IV-47 : partie numérique de la commande dulofateur servant a la numérisation de
I'enveloppe d’entrée, puis a la générant les 4 aignde commande des cellules
Les expressions de la puissance moyeryendduiateuCONSOmMmeée sur l'alimentation
par le modulateur, et la puissance moyengdoBrnie a I'acces de drain et consommée par
lamplificateur RF sont données en référence dangy¢au 14]. De l'analyse théorique, il
ressort que le rendement du modulateur est notatrforastion de :

Ron €st la résistance drain-source du transistor T2

Vgiode, la ddp aux bornes d’'une diode shottky d’isola{{e0.6V) en sortie

La valeur de R2, fixant la tension grille-sourcesy a I'état off de la cellule.
La résistance de charge+Rpso présentée par 'amplificateur RF sur 'accés
de drain. La résistance optimale de fonctionnerashtle 18.

YV V VYV

Chaque cellule étant activée avec une certaineapilite, dépendant de la PDF du
signal d’enveloppe, elle contribue de fagon stgtigt au rendement moyen du modulateur.
Expérimentalement, la puissance consommeée par thulateur peut donc étre calculée en
sommant les contributions de chacune des cell@kraque cellule consomme une puissance
moyenne égale au produit du courant molyeabsorbé sur chaque alimentation DC par la
valeur de la tension jVcorrespondante. La puissance consommee par le labediu sur
lalimentation sur un intervalle de temps T, copmsdant a la longueur de la trame
(suffisamment long pour considérer la PDF commeésmtative), la puissance fournie a
lamplificateur pendant ce méme intervalle T, airggie le rendement expérimental
correspondant du modulateur s’écrivent respectiveme

4 T 4 T
1 1
Pdc_modulateur = Z V] Tf ij(t)dt = Z VjIj Py = Tf Vpso () Ipso (D) dt

j=1 0 j=1 0

1,1
7‘]5 Vpso(©)Ipso(t)dt
Nmodulateur = 2
j=1 Vj]f
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IV.3.1.2 Mesures statiques

IV.3.1.2.1Caractérisation statique de I'amplificateur de puisance

Les performances statiques en rendement de l'apgififur sous test polarisé ad
-2.9V (Ibsg=50mA) sont mesurées en CW pour différentes tessitenpolarisation de drain.
La loi expérimentale reliant 'enveloppe d’entréladension WMso est alors déduite. La figure
IV-48 représente les mesures de PAE et la loi dentande VsoPentrsd déduite. Le
rendement maximal de 'amplificateur RF est attgiatir une puissance d’entrée d’environ
28dBm, correspondant a une résistance présentéd'asues de polarisation de drain
RDso:30V/760mAF14OQ.

On remarque une différence avec la valeur de made maximale d’environ 60%
obtenue en classe Bpfh=OmA) avant la modification du circuit de polarisat et la
suppression des capacités C17, C16 et C15 utiliséesla ligne d’acces de drain de
lamplificateur (figures IV-3 et IV-4). Ceci s’exigjue d'une part par la difféerence de
polarisation de grille ¥so et d’autre part par un changement de transigttne des deux
mesures (méme modéle CGH27015F, mais une dispeggiste entre transistors de séries
différentes). Du fait des changements relevés esirperformances RF, il apparait que les
capacités C15 et C16 (et également C17) doiveatptses en compte dans I'adaptation au
fondamental du transistor lors de la conceptiorataplificateur. De plus, comme il a été
abordé dans le paragraphe 1.2.4.5.1.1, la suppredsis capacités présentes sur les circuits de
polarisation, et contrélant I'impédance BF présemténs la bande d’enveloppe de drain et de
grille, n'est en générale pas anodine. Elle induie modification de la bande vidéo de
'amplificateur, cause de 'augmentation des effetsmoire BF [Abouchahine 10]. Tout ceci
montre limportance de la conception conjointe @anplificateur de puissance et de son
modulateur de polarisation.

60 I 35
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Figure IV-48 : performances statiques de 'ampéfieur sous test et loi de commande déduite
VosdPentred €Xpérimentale (gris). Fréquence centrale2f5GHz, \sg=-2.9V, lbsg=50mA. Sous 30V,
au maximum de compression, le courant consomnute &I0mA, correspondant & une résistance

Ros=33¢2
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IV.3.1.2.2Caractérisation statique du modulateur de polarisaibn de drain

Le long de la caractéristiqueoM(Pentrsd déterminée, on mesure la résistance statique
Ros=Vbsolpso chargeant le modulateur de drain. Les variatiensette résistance, ainsi que
le rendement associé du modulatgadl modulatewSONt représentés a la figure 1V-49.
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Figure IV-49 : variations de la résistance de chafgys=Vpsdlpsoprésentée au modulateur de drain
et rendement du modulateur le long de la loi deroamde statique dédPentrsd €N fonction de la
puissance d’entrée de I'amplificateur RF.

Le rendement maximal du modulateur, avec cet aimgidurest atteint sur la charge
Ropso,00=332, présentée par le transistor CGH27015F a la casnjme. A \bso fixe, a mesure
gue la puissance d’entrée de 'amplificateur RFidira, le courantgsp diminue, la résistance
présentée a lacces de drain augmente, se tratiysanune baisse de rendement du
modulateur. La polarisation de grilles¥ de I'amplificateur RF est alors ajustée statiquetme
afin d’assurer un rapportpédlpso constant maintenu le plus proche possible gig K=33Q.

Les mesures statiques de la variation de la résistprésentée au modulateur ainsi que son
rendement sont représentées a la figure 1V-50, raontqu’il est possible d’assurer une
résistance de charge du modulateur quasi-constastent inférieure a $8 sur un back-off

de plus de 30dB le long de la loi de commande.
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Figure IV-50 : variations de la résistance de chafgys=Vpsdlpsoprésentée au modulateur de drain
et son rendement assogig_moduaeurdvec le contrdle de grille adapté. La résistancésgntée est
maintenue constante aux alentours d@4@rr la gamme de puissance.
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Pour une valeur depéodonnée, le rendement du modulateur obtenu est ploche
du rendement maximal (Supg,op), iNdépendamment du niveau d’entrée de 'ampliéoa
(une légere dégradation apparait toutefois soug.A04/résistance minimale, appelégsfop:
présentée a la compression par cet amplificateus®n accés de polarisation de drain est
supérieure a la valeur optimale de fonctionnementndulateur (1€). Le modulateur,
concu dans le cadre d'un autre projet (typiquememtamplificateur 45W), bien que
surdimensionné par rapport a cet amplificateurt Youtefois son rendement fortement
amélioré par la technique proposée de contrbleritle gtatique. Il est évident que la tension
de polarisation de grille de 'amplificateur RF ritaemontée vers la classe A aux faibles
puissances, sa consommation DC s’en trouve augmeligpport de la technique proposée
se justifie dans I'amélioration du rendement dechétecture globale, aprés un choix
judicieux du couple modulateur/amplificateur RF.

IV.3.1.3 Mesures dynamiques

IV.3.1.3.1Banc de test expérimental

Le synoptique du banc de test expérimental mislasepet une photo sont représentés aux
figures IV-51et IV-52. Dans cette configurations Egnaux 1Q issus du PC sont envoyés aux
deux VSG: le SMU200a génere le signal RF modulé lau voie RF dentrée de
l'amplificateur, le SMBV100a génere quant a luisignal RF modulé attaquant le détecteur
d’enveloppe pour la création du signalayt). L'enveloppe calculée est chargée dans IAWG
(tektronix 5021 [Tektronix AWG5021]). L'amplificate sous test est la maquette
commerciale CGH27015-TB précédemment présentéeefigé+3. Les capacités de drain
C17, C16 et C15 ont été supprimées afin de perenépplication d’un signal de polarisation
dynamique.

Cette configuration de banc offre 'avantage d'ugrande flexibilité : les différents
alignements temporels entre les voies BF de paligis Vbsd(t), Vesdt) et la voie RF sont
gérés finement au moyen de signaux de déclenchenwentsignal \4sqt) est réglé
précisément par le circuit de traitement d’envetmpipe signal ¥sot) est ajusté grace au
réglage des 4 niveaux DC1V,, V3, V4 Les seuils de déclenchement des 4 alimentations
peuvent étre modifiés en contrdlant l'offset etmf@itude du signal généré par 'AWG.
L'oscilloscope (modele tektronix MDO4104b-6 [Tektiom MDO4000b series]) permet la
visualisation de tous les signaux temporels ralatifa mise en place et aux réglages du banc,
allant du domaine numérique (avec la visualisaties 2 bits C1,C2 de contrble), jusqu’au
domaine RF. Les variations dynamiques de la régistgprésentée par 'accés de drain de
lamplificateur RF sont obtenues a loscilloscopar ple ratio Rs=Vpsdlpso Les
performances en linéarité sont mesurées avec le VSA
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Figure IV-51 : configuration du banc de test. LeEBK100a synchronise la génération du SMU200a
et de TAWG au moyen de signaux de déclenchentesytehronise I'acquisition du FSQ26 et de
I'oscilloscope.

| alim DC
(4 niveaux)

.

détecteur

Figure 1V-52 : photographie du banc de test et @esitours de I'amplificateur sous test, incluant la
maquette commerciale d’amplificateur en bande(5GHz) 10W GaN CREE CGH27015-TB, sur
laguelle est connecté le modulateur de drain (ADEPGA + cellules de commutation) pour la mise
en place de I'ET. A cette configuration, le modelatde polarisation dynamique de grille proposé est

ajouté (détecteur ADL5511+carte de traitement dedoppe).

IV.3.1.3.2Test en signal modulé

Le signal est un signal modulé 16-QAM a 2MSymlats).35, avec une PAPR de
7.5dB. La figure 1V-53 montre les signawsd(t), Voso(t) Vesdt), [Voult)], Rosolt), ainsi que
les 2 bits C1 et C2 pilotant le FPGA, illustrantfdmctionnement du banc. La figure IV-54
montre les variations dynamiques de la résistamcelrdin Rso présentée au modulateur.
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Lorsque la polarisation de grille est fixée a -2.9%/résistance dynamique>&(t) présente
des variations allant de 28jusqu’a environ 200Q, avec une valeur moyenne située a
environ 612. Lorsque le contrdle de grille est appliqué a hasau, la tension de grille est
dynamiquement remontée jusqu’a<sdmac-2.4V. Les variations de g3, sont alors réduites
dans une gamme d’environ Q8jusqu’a 14@, autour d’'une valeur moyenne mesurée a
environ 4@. Les variations de la résistance de charge préseati modulateur ont été
fortement diminuées, et la valeur moyenne a dimideélus de 30% ce qui est bénéfique
pour le fonctionnement global de l'architectureeffét du controle de grille opéré a
niveau est également visible sur les profils dympms$ du gain en puissance de la figure 1V-

56.
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Figure 1V-53 : allures temporelles des signaux,rllgfixe (Vose=-2.9V)(Psorie=37 dBm) (gauche) et
avec le controle de grille appliqué (droite), deuh@&n bas : dsdt), Vosdt), Vesdt), |Voult)|, Rosdt) et
les bits C1,C2. La résistanceddt) moyenne présentée au modulateur passe @ea64Q2. On note
laugmentation du courant moyen consommé par I'dicpteur RF du fait du contréle de grille

appliqué a bas niveau
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Figure 1V-54 : variations temporelles de la résista Rso chargeant le modulateur lors du
fonctionnement dynamique. La valeur mesuréegdestus ¥s=30V (fixe) et ¥sg=-2.9V est de
142Q. Cette résistance passe a une valeur moyenne@awdc la technique d’ET. Finalement, les
variations minimales deds, sont obtenues avec la technique de controle die gppliquée a bas
niveau
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Figure IV-55 : zoom sur les variations dgside la figure précédente montrant les différentes
portions provenant de la commutation des alimeatatide drain. Il apparait également un léger
hystérésis lorsque la commande de grille est appkqtraduisant un décalage entre la commutation

des seuils depéo et le contrble ¥soappliqué (cf figure 1V-53) (par exemple les zéraswbdule de
I'enveloppe ne correspondent pas au milieu du nivess s=15V, mais correspondent par contre
au maximum dedéq ce qui produit deux ratiosp¥dIpse distincts pour les fronts montant et
descendant de I'enveloppe)
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Figure 1V-56 : profils du gain en puissance instamé en fonction de la puissance d’entrée avec une
polarisation fixe de grille (Ms=-2.9V) et avec le contrble dynamique de grille tnant I'effet du
contréle de grille appliqué a bas niveau

Comme il a été introduit dans le paragraphe 11.3etZur I'abaque de la figure 11.15,
l'architecture d’ET nécessite un modulateur deapsétion de drain a trées haut rendement
afin que son utilisation avec I'amplificateur RAtgmertinente. Des modulateurs ayant plus de
90% de rendement sur charge optimale fixe ont ét@ldppés, et leur conception, bien que
déja trés fortement contrainte, se heurte au #inlal forte modulation de charge existant lors
de l'utilisation concréte sur le drain de 'ampddieur de puissance. La solution proposée
permet de réduire les variations de charge exigansortie du modulateur de polarisation
inhérentes a la technique d’ET lorsque 'amplifeat RF est attaqué par un signal modulé
avec un fort PAPR. Elle fait usage du modulateupdlarisation de grille développé dans le
cadre de cette étude, et présente donc l'avantétre gdimple, large bande et peu couteuse a
mettre en ceuvre, avec une consommation propre mignviron 400mW), et un impact
relatif sur la consommation de I'amplificateur REelle-ci prend notamment en compte tous
les effets dynamiques propres a 'amplificationtechnologie GaN. Cette technique permet
alors notamment d’équilibrer le bilan final desgmainces dissipées par les différents éléments
dans l'architecture d’ET.

L’étude du rendement global n’a volontairement gt faite. Le modulateur utilisé
pour valider ce principe étant largement surdinem# (charge optimale de QF il est
évident que son utilisation avec 'amplificateunGous test ne présente au global aucun
gain en rendement. Cette étude a néanmoins mongéfarte diminution des variations
dynamiques de la chargepdd chargeant le modulateur. La valeur moyenne mesarée
notamment été diminuée de plus de 30%, avec unaenigtion relative de la consommation
DC de l'amplificateur RF. Cette diminution, bénéfgpour le modulateur permet, toujours
sous contrainte de rendement, puissance et banskamia, un couplage facilité avec
'amplificateur RF dans les applications concréetes.
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IV.3.2 Application & des signaux impulsionnels

Une autre application peut concerner le domainemgérdes antennes actives. Le
contrble du poids en amplitude pour un ensembldéiénts rayonnants est en général
effectué au moyen d'atténuateurs connectés en eerdes cellules amplificatrices de
puissance, ce qui a un impact négatif sur la caimeglobale d’énergie DC en puissance RF
rayonnée. Une commande de tension de polarisatiairain des amplificateurs de puissance
selon une table de valeurs discretavielope trackingliscret) peut s’avérer intéressante en
terme de bilan énergétique global. Le principe wllét qui fait 'objet actuellement des
travaux de thése de A.Delias [Delias 2014b, 14%ein du laboratoire est illustré a la figure
ci-dessous.

VDD=15V
oo | SCope
.................................... )o
% 28V, 2 2 2
| rain supplyL 161 VoS0
L > | AWG modulator bSO
(©]
D‘| H
>
=

Figure IV-57 : schéma-bloc du banc de test dévelopfamplificateur sous test ((CGH4006P-TB
CREE, \¥s-2.95V, bsg=OmA, $=2.5GHz) est attaqué par 3 pulses de différenteglitudes. Le
contréle dynamique de grilleg¥dt) est effectué avant I'application des pulsesaRf d’assurer une
résistance Bso constante présentée au modulateur. Les transgairéuits par la variation des

conditions de charge sont ainsi absorbés artiflerlent dans une résistance identique.

L'amplificateur de puissance RF, polarisé en cladBseu C, est alors soumis a un
fonctionnement de type RF pulsé multi-niveaux, ades commutations de tensions de
polarisation de drain correspondantes pour optimise performances en rendement. Un
point difficile soulevé concerne les transitoiresaburant/tension en sortie du modulateur de
polarisation de drain en début de chaque impulsRifh imposés par les brusques
changements d’'impédance de charge, présentésapaed de polarisation de drain du PA RF.
Typiquement, comme il a été rappelé au paragrapBel.R, le modulateur utilisé pour
contrbler la polarisation de drain de I'amplificatedoit présenter une impédance basse a
'acceés de polarisation de drain de 'amplificatedin de pouvoir maintenir la tensions
requise, sous des changements rapides et impodartsurant dso. Les moindres variations
indésirables dans la tension appliquée sur l'adeesirain se répercutent dans la forme de
'enveloppe de sortie (et ce d'autant plus que paficateur est proche de son point de
compression).
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Un contréle dynamique de la polarisation de gsitris forme d’'impulsion étroites
précédant les impulsions RF propose une piste pabsorber » ces transitoires, et ainsi
améliorer le facteur de forme des signaux RF dssamice de sortie pendant les intervalles de
temps opérationnels [Delias 2014b]. Des expérimtemizs de principe ont été effectuées pour
un amplificateur CGH4006P-TB(CREE) a 2.5GHz, poes dmpulsions de 3@ avec un
rapport cycligue de 50%. L'amplitude de la remontitesignal \&sdt) de polarisation de
grille est réglée finement afin d’assurer un cotilgg, consommé identique au moment de
larrivée du pulse RF a l'entrée de 'amplificateRF. La figure IV-58 montre les allures
temporelles relevées a l'oscilloscope sans le &@ntde grille et les distorsions sur les
enveloppes des pulses de sortie causées par festdiees du modulateur. Finalement, la
figure 1V-59 illustre le fonctionnement dynamiqueea I'application du contrGle de grille.
Une représentation synthétique des coordonnégs({IMout)) dans le plan polaire est faite
figure IV-60 pour les 3 conditions de polarisat@imtérét.
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Figure 1V-58 : allures temporelles mesurées a libsscope et profils d’AM/AM et AM/PM résultants

sans le contr6le de grille. De haut en bas : enueéodes trois pulses RF en entrée, courggt |
(bleu : sous 28V fixe) tensiopdd variée sur 3 niveaux (15V, 20V, 28V) montrantiassitoires
existant lors de I'application des pulses RF, risise Rsoprésentée au modulateur sur I'acces de
polarisation de drain, et finalement les profilssd&pulses en sortie de I'amplificateur, dans ledsju
sont imprimées les fluctuations de 'alimentatigiV
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Figure IV-59 : résultats expérimentaux une foisdatréle de grille réglé et appliqué. De haut en
bas : enveloppe des trois pulses RF en entréel] grosignal de polarisation §4dt) appliqué afin
d’assurer un courantpkoidentique au début du transitoire (rose), courkb (rouge : avec la
technique d’ET et d4ofixe), tension ¥so variée sur 3 niveaux (15V, 20V, 28V) montrant les
transitoires débités avant I'application du pulse Rose), résistanced3,correspondante présentée
au modulateur, et finalement les profils des 3 ggiksn sortie de 'amplificateur dont le facteur de
forme est fortement amélioré
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Figure 1V-60 : representatlon polaire de I envel@qope sortie de I'amplificateur sous test, avec des
conditions de polarisations fixe$d=28V et \bs=-2.95V (bleu). Avec la technique d’ET appliquée
(rouge) se traduisant par un étalement dans desdoomées des points dans le plan (rouge)
traduisant I'apparition d’overshoot et de fluctuatis, et finalement avec la technique de contréle
dynamique de la grille couplée a la technique d{Eyian)

V.4 Conclusion

Ce quatrieme chapitre s'est focalisé sur une swiluti’amplification adaptative
construite autour d’'une maquette commerciale d'dmaleur 10W. Le principe de controle
dynamique de grille proposé et la stratégie suimiet tout d’abord été étudiés a lI'aide du banc
développé et présenté au cours du chapitre 3. §a aui point du module de polarisation et la
réalisation d'un démonstrateur d’amplificateur grEnt une gestion dynamique de sa
polarisation de grille au rythme de I'enveloppe emsuite été présentés. L'apport de la
technique proposée permet une approche différearteapport aux solutions proposées dans
la littérature relative au domaine de l'amplificatide puissance a haut rendement et dont
certaines ont été présentées au chapitre 2. Eiepte I'avantage d’une relative simplicité, et
se préte naturellement aux applications large habe® performances mesurées ont montré
gue cette technique permet une augmentationfisggive de la linéarité de I'amplificateur
polarisé en classe B, sans dégradation majeurerdeesdement.

La derniere partie a traité d’'une application detdahnique proposée du contrdle
dynamique de la grille de lamplificateur RF darardhitecture conventionnelle d’ET.
L’interaction entre le modulateur de drain et ldifiigateur en condition de signaux
fortement modulés est actuellement un des pointrechent bloquant dans son
développement pour des applications de forte putgsaUne réduction significative des
variations de la résistance de charge présentéroadulateur a notamment été montrée, et
ainsi une amélioration de son rendement moyen.
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Conclusion génerale

Ce manuscrit est composé de deux grandes parteepreémiére, plus théorique,
constituée par les chapitres | et Il présente danér de fond du contexte dans lequel cette
étude s’inscrit.

Au cours du chapitre | nous avons rappelé les nstittiles pour la description des
systemes de radiocommunication numérique (présemtagénérale de la structure
d’émission/réception, formalisme des signaux IQnail réel et enveloppe complexe associée
transposition en fréquence, caractéristiques mates des signaux utiles). Tout
naturellement, un point important a concerné laction amplification de puissance, dans
laguelle s’inscrit plus précisément cette études metions relatives au fonctionnement quasi-
statique (adaptation au fondamental en puissanceimake, fonctionnement linéaire,
réponses AM/AM et AM/PM, consommation, rendemergrgatique) et dynamique (effets
dispersifs, mémoires linéaire et non-linéaire dstésye) de 'amplificateur de puissance ont
été introduites, avec un point spécifiqgue appote le fonctionnement en classe B de
lamplificateur. Les principaux critéres de lindééride I'émetteur pour lanalyse des
distorsions ont également été présentés. Tout ragi di premier chapitre, une focalisation
particuliére a été apportée sur 'antagonisme axistntre I'efficacité spectrale et I'efficacité
énergétique des systéemes de communication.

Le chapitre Il est consacré d’'une part a la priégiom synthétique de la technologie
GaN, et a son application dans le domaine de I'dicgtion de puissance. Les principales
caractéristiques physiques intrinséques du NitdeeGallium, offrant au transistor HEMT
GaN de fortes potentialités dans le domaine dedldication de puissance a I'état solide
(forte densité de puissance, forte mobilité életgtpoe, fort champ de claquage, linéarité et
facilité d’adaptation) ont été présentées. D'apind, les architectures a haut rendement les
plus représentatives, relevées dans la littérafDherty, ET, EER et pulsed-EER) sont
décrites. En scindant cette présentation en deandgs familles d’architectures (cartésiennes
et polaires), on s’est attaché a mettre en avaok dgandes stratégies permettant une
amélioration du rendement du transistor de puigsabe cette rapide présentation, il se
dégage que chacune des voies suivies bute suiffieslités propres (bande passante, pertes,
complexité...). Il apparait évident que la mise eacpldes futurs standards de communication
imposant des contraintes extrémes en bande pasd$iagtité et consommation, passera
nécessairement par une amélioration conjointeys les niveaux (composants, circuits, sous-
systémes et systémes) de la conception des froRBux

La seconde partie (chapitres Il et IV) constitagohrtie expérimentale de ces travaux
de these.

Le chapitre Ill présente la mise en ceuvre et leeld@gpement du banc de mesure
temporelle d’enveloppe. Il constitue l'outil de @dppement sur lequel s’est basée cette
étude. En plus des différentes mesures présemédatsyes aux procédures de synchronisation
d’enveloppe et d’étalonnage en puissance et ereplamise au point du banc est notamment
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passée par l'interfagage avec tous les instruneritautomatisation des différentes mesures.
Ceci avait constitué le travail de mon stage dedfétude en 201-2011, et s’est poursuivi au
long de la thése. Le banc ainsi constitué est ui fomctionnel, et bien que relativement
complexe dans son fonctionnement, il présente titage d’étre modulable et permet de
s’adapter sans difficultés aux différents typesraesures que I'on peut étre amené a effectuer
dans un contexte académique. Il se présente notaimtoenme un outil expérimental de
comparaison entre les différentes architecturesteehnologies disponibles. Dans sa
configuration actuelle, il est limité au fonctioment aux bandes L et S. La bande passante
d’enveloppe est limitée a environ 60MHz, afin diaes des planchers d’'EVM acceptables
(sources, récepteur, filtre), et la gamme de poasaimite le développement sur des
amplificateurs de gamme 35W (source, driver). Sévebtbppement futur passera d’'une part,
par une montée en fréguence nécessaire afin deefiegrétude de solutions d’amplification
en bande C ou bande X. Ce qui nécessite un changelaegénérateur (notamment le VSG
SMU200a, limité a 3GHz), un changement de drivinii¢ & 4GHz) et tous les différents
coupleurs, circulateurs et filtres travaillant eemtle S. Et d’autre part, par une montée en
puissance, ce qui nécessite idéalement un driviiltlesupérieure.

Finalement, le quatrieme chapitre, constituanicde ces travaux, s’est tourné vers
'étude d’une solution d’amplification adaptativayec la réalisation d'un démonstrateur
construit autour d’'un amplificateur de puissancenc@rcial GaN CREE. Se basant sur les
potentialités en rendement et linéarité offertaslpalasse B, et présentées au chapitre I, la
solution proposée offre I'avantage d’une relativepdicité et permet une piste d’amélioration
dans le compromis/rendement qui n'avait pas étéoed@. En perspective a cette réalisation,
une approche parallele a celle suivie dans ceauraet se présentant comme intéressante
serait le contrble statique (sur quelques centadee®V) du point de polarisation de grille de
'amplificateur. Ceci consiste a ajuster statiguatnau rythme de la puissance moyenne du
signal émis, la valeur de ¥ afin d’assurer une linéarité optimale par compBosades
effets non-linéaires présents dans le transistes. profils expérimentaux typiques de C/I ou
d’ACPR présentent en effet des points de puissapoear lesquels les produits
d’'intermodulation impairs se compensent, conduisandes pics de linéarité appelés
courammensweet spotfde Carvalho 99, Kim 10]. Ce principe d’optimisatiempirique de
la linéarité au point de puissance nominale didtion est déja appliqué lors de la conception
de l'amplificateur : la polarisation de grille ratee est alors celle qui permet d’obtenir la
meilleure linéarité (sous contrainte de consommatih’idée ici serait alors d’assurer un
asservissement de la polarisation de grille sypuiasance moyenne afin d’assurer, selon le
trafic, une linéarité optimale sans impacter ledmment. Deux types d’asservissement
peuvent alors étre envisageés, et sont succinctetdents ici.

Le plus simple, un asservissement sur la puiss&M& du signal transmis. Le
détecteur d’enveloppe utilisé dispose en effet @’'sortie VRMS, image de la puissance RMS
du signal modulé. Elle est obtenue par un filtrpgsse-bas (intégré sur la puce) avec une
bande passante fixée par défaut a 20MHz. Cettechpasisante doit étre diminuée et ajustée
en connectant une capacité externe. Le choix @apacité dépend de la bande passante du
signal et doit assurer une fréquence de coupueeitférieure a la bande passante de la
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modulation. Une carte de traitement, similaire dlecqui a été congue ici, nécessitant
seulement une grande précision dans le réglaga daldur appliquée (aucune contrainte de
bande passante), doit ensuite étre développédeafienir ajuster, selon une loi de commande
de type LUT, le point de fonctionnemengdé

Le second asservissement pourrait étre fait scoleant moyengspconsommeé par le
transistor. Cette seconde voie, bien que plus cexaph mettre en ceuvre, se présente comme
plus prometteuse. Du fait des différents effetgaelisifs en jeu au sein du transistor de
puissance en technologie GaN, le courant moyerésepte la derniére image traduisant
vraiment la physique en jeu dans le composant. Bien la relation entre ce courant et le
niveau de puissance moyenne en sortie du transisiortrés empirique, elle a le mérite
d’inclure tous les effets physique en jeu (effats dieges, d’auto-échauffement, de mémoire
électrique etc...). La difficulté est de disposerduimage suffisamment précise dgol
Différents types de capteurs de courant (magné&jgaeffet Hall ...) existent et, bien que
majoritairement destinés a des gammes de courantsbipérieures, ils sont maintenant bien
intégrés et relativement bas cout [Allegro Micragys 13, HoneyWell CSLWseries 05] .
Une image du courant peut également étre préleaéeume résistance shunt de tres faible
valeur. Par une rétro-action, la tension en saldieapteur permettrait le contréle du point de
fonctionnement ¥sp du transistor, en tenant compte de tous les gffegsiques présents afin
d’assurer la polarisation optimale. La difficult® ést imposée par les tres faibles niveaux de
tension engendrés par des variations minimes dranbdips.
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Résumé

Cette these s’inscrit dans le domaine de 'amg@lifan de puissance microonde linéaire et haut
rendement en technologie GaN.

Le premier chapitre décrit le contexte général @enission de signaux microondes de
puissance pour les télécommunications sans fil,c awe focus particulier apporté sur
lamplificateur de puissance RF. Les différentsécas de linéarité et d’efficacité énergétique
sont introduits.

Le second chapitre présente plus particulieremantethnologie GaN et le transistor de
puissance comme brique de base pour I'amplificatenpuissance microonde. Une revue
synthétique des différentes architectures reledées la littérature relative a I'amplification a
haut rendement est faite.

En troisieme chapitre, le banc de mesure tempotaveloppe développé et servant de
support expérimental a cette étude est présent8é. precédures d'étalonnage et de
synchronisation sont décrites. En illustration, moevelle méthode de mesure du NPR large
bande est présentée, et validée expérimentalement.

Une solution d’amplification adaptative innovanst étudiée dans le quatrieme chapitre, et
constitue le cceur de ce mémoire. Celle-ci se haske gontrdle dynamique de la polarisation
de grille autour du point de pincement, au rythnee l@énveloppe de modulation. Un
démonstrateur d’amplification 10W GaN en bande S5GRIz) est développé.
Comparativement a la classe B fixe, une forte aretion de la linéarité est obtenue, sans
impact notable sur le rendement moyen de 'ampli@éar RF. Finalement, une investigation
de la technique proposée pour 'amélioration dueement du modulateur dans I'architecture
d’envelope tracking de drain est menée.

Abstract

This work deals with linear and high efficiency mowave power amplification in GaN
technology.

The first chapter is dedicated to the general cdnté wireless telecommunication with a
special emphasis on the RF power amplifier. Thet memesentative figures of merit in terms
of linearity and power efficiency are introduced.

The second chapter deals more specifically withGh& technology and GaN-based transistor
for microwave power amplification. A description thfe principal architectures found in the
literature related to high efficiency and linearmification is summarized.

In the third chapter, the developed envelope timewin test bench is presented. Time-
synchronization and envelope calibration procedaresdiscussed. As an illustration, a new
specific wideband NPR measurement is presenteéx@gerimentally validated.

An innovative power amplifier architecture is pretsal in the fourth chapter. It is based on a
specific dynamic gate biasing technique of the poavaplifier biased close to the pinch-off
point. A 10W GaN S-band demonstrator has been dpedl Compared to fixed class-B
conditions, a linearity improvement has been reggbnvithout any prohibitive efficiency
degradation of the RF power amplifier. Finally,iavestigation of the proposed technique for
the efficiency improvement in the drain envelogeking technique is proposed.



