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Introduction générale

Les systémes de transmission de 1’information connaissent un essor considérable et
sont intégrés dans la plupart des systémes ¢€lectroniques modernes pour répondre a un besoin
de connectivité sans cesse croissant. Devant la multitude d’applications concernées, les
systémes de transmission doivent s’adapter de plus en plus aux exigences de systémes multi-
fonctions et multi-standards.

Dans ce sens, les systémes de transmission sont amenés a évoluer vers une
miniaturisation des segments analogiques hyper fréquence, une flexibilité en fréquence et en
puissance, ainsi qu’une minimisation de 1’énergie consommeée sous contrainte d’une intégrité
acceptable des signaux utiles transmis. L’allocation trés concurrentielle et cotiteuse de
I’espace fréquentiel force une évolution des systemes de transmission vers un fonctionnement
large bande et haute fréquence. La diversité des signaux utiles selon les applications a comme
caractéristique commune et prépondérante 1’optimisation de 1’efficacité spectrale. Elle impose
des spécifications, des criteres de linéarité et des facteurs de mérite trés contraignants pour
I’optimisation en consommation d’énergie des architectures de terminaux hyper-fréquences.

De maniére plus spécifique, le segment analogique d’émission hyper fréquence et plus
particulierement la fonction amplification de puissance RF, qui constitue le coeur de ce travail
de recherche, est un des éléments clef de 1’évolution des systémes de transmission. Le critére
d’efficacité énergétique de 1’amplificateur de puissance RF peut étre considéré comme une
priorité, car il impacte fortement les problématiques de gestion thermique, de fiabilité et de
dimensionnement. En présence de puissances (de [’ordre de la dizaine de watts), I’agilité
fréquentielle de la fonction amplification de puissance RF associée a des pertes minimales,
devient un criteére difficile a satisfaire. Dans ce contexte d’applications a forte puissance et
large bande, 1’évolution de la fonction d’amplification de puissance RF s’accompagne d’une
montée en fréquence de travail afin d’utiliser des bandes de fréquence disponibles et atteindre
de forts niveaux de compacité. Ce dernier point oriente significativement la recherche autour
de la technologie GaN qui présente des performances théoriques remarquables comparées a
celles de ces concurrents. Elle permet d’adresser conjointement des fonctions de commutation
de puissance et d’amplification microondes.

L’enjeu majeur se situe dans la recherche d’architectures innovantes permettant de
maintenir un rendement énergétique ¢leveé sur une large dynamique de puissance de sortie
(supérieure a 10dB), tout en gardant une bonne flexibilité¢ de fonctionnement. Dans ce sens, la
fonction amplification de puissance se voit intégrer des fonctions extérieures telles que le
conditionnement des signaux en bande de base, les circuits drivers ou les alimentations agiles.
L’ensemble de ces fonctions nécessite une conception conjointe et intégrée pour maximiser la
conversion d’énergie continue (DC) en énergie utile (RF) en fonction du signal a transmettre.
L’association de circuit de puissance travaillant a des fréquences différentes pose dans ce cas
un probléme de couplage non-linéaire complexe. L’association de fonctions autour de
I’amplificateur est un facteur de complexité supplémentaire pour obtenir de bonnes
performances en flexibilité, linéarité et consommation globale. Les performances dynamiques

10



et le maintien de la stabilit¢ du systeme s’articulent autour d’une gestion rigoureuse des
bandes passantes des signaux continus, basse fréquence (« bande vidéo ») et haute fréquence
(« porteuse microondes et harmoniques »).

Dans cette problématique générale de circuits analogiques microondes non-linéaires,
ces travaux proposent une contribution a la gestion de la ressource énergétique de la fonction
amplification de puissance, qui s’inscrit dans une continuité des travaux de recherche dans le
domaine du laboratoire Xlim concernant la conception de circuits analogiques hyper
fréquence et le développement de banc de mesure dédi¢ a la validation de démonstrateur. Ces
travaux de recherche intitulés: « Polarisation dynamique de drain et de grille d’un
amplificateur RF GaN appliquée a un fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs niveaux. »
sont focalisés sur 1’approfondissement de la problématique de couplage non-linéaire entre un
amplificateur de puissance RF et un module d’alimentation agile et proposent des solutions
originales pour le pilotage de grille de la fonction commutation de puissance en technologie
GaN. Cet ensemble contribue a I’investigation de solutions de modulation de puissance a haut
rendement et est applicable dans le cas présent a des applications de type radar. Le
démonstrateur réalisé et validé expérimentalement peut trouver un intérét dans 1’amélioration
du rendement énergétique d’un systéme d’antennes agiles a haute efficacité spectrale.

Ce mémoire s’articule en cinq chapitres.

Le premier chapitre est consacré a la présentation générale de la fonction
amplification de puissance hyper fréquence. Aprés une présentation générale des principales
évolutions requises pour le segment analogique d’émission, nous détaillerons les
caractéristiques principales et les problématiques de 1’amplification de puissance RF. Nous
aborderons notamment la problématique de 1’amplification de puissance opérant avec des
signaux a enveloppe variable en précisant ’antagonisme rendement/linéarité. Ce chapitre se
terminera par une étude bibliographique sur la technologie HEMT GaN permettant de mettre
en évidence son intérét pour les futures générations de systémes d’émission.

Dans le deuxiéme chapitre, sera exposée une synthése de 1’état de I’art a propos de la
gestion de la ressource énergétique des amplificateurs de puissance hyper fréquence en se
focalisant sur trois techniques d’amélioration du rendement énergétique (Doherty, Outphasing
et polarisation dynamique). En gardant un fil conducteur articulé autour du compromis
rendement / bande passante / linéarité, nous dégagerons ’intérét et les points critiques de
chaque architecture de la maniere la plus synthétique possible.

Nous présentons, dans le troisieme chapitre, la conception d’un amplificateur de
puissance 25W large bande en technologie GaN. La démarche de conception spécifique a une
implémentation d’un systéme de polarisation de drain dynamique sera détaillée et une
attention particuliere sera portée a 1’obtention d’un bon compromis rendement/bande
passante. Le démonstrateur réalis¢ sera finalement mesuré.
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Le quatrieme chapitre concernera la réalisation d’un modulateur de polarisation de
drain en technologie GaN. La topologie de convertisseur DC/DC Boost sera particuliérement
détaillée pour exposer clairement les problématiques de la conversion DC/DC haute fréquence
ainsi que les points de conception importants liés a la technique de polarisation dynamique.
Le travail original et spécifique de ce chapitre concernera la conception d’un circuit driver de
grille en technologie GaN. Nous présenterons 1’implémentation du modulateur de polarisation
en détaillant le choix des composants, puis nous réaliserons des mesures statiques et
dynamiques pour valider le démonstrateur.

Enfin, le dernier chapitre proposera une caractérisation dynamique appliquée a un
fonctionnement RF impulsionnel multi-niveaux du systéme complet « amplificateur de
puissance RF associ¢é au modulateur de polarisation de drain ». L’apport énergétique du
démonstrateur ainsi que ’analyse du couplage non-linéaire entre 1’amplificateur RF et le
modulateur de polarisation seront mis en évidence expérimentalement grace a un banc de
mesure temporel d’enveloppe développé spécifiquement. Finalement, une implémentation de
la technique de polarisation dynamique de grille sera réalisée afin d’assister et atténuer les
effets de couplage non-linéaire.

Pour terminer ce manuscrit, un conclusion générale présentera 1’ensemble des travaux
réalisés et ouvrira ce travail aux perspectives de recherche associées.
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Chapitre I : La fonction amplification de puissance dans

un systeme de transmission RF.

I.1) Introduction

L’évolution constante des systemes de transmission de I’information et des systémes
radar requiert une compacité des segments analogiques, une flexibilit¢ en fréquence et en
puissance, ainsi qu’une minimisation de I’énergie consommeée sous contrainte d’une intégrité
acceptable des signaux utiles transmis. Pour la partie émission d’un systéme de transmission
qui constitue le contexte général de ce travail de thése, on peut relever trois aspects
fondamentaux caractéristiques des évolutions incontournables.

La miniaturisation en présence de niveaux de puissance importants (de [’ordre de la
dizaine de watt) induit un facteur essentiel qui est la densité de puissance et 1’accroissement
des fréquences de fonctionnement. La technologie GaN offre des propriétés exceptionnelles
en ce sens.

La flexibilité d’un émetteur sous-entend un fonctionnement relativement large bande
ou multi-bandes pour adresser des applications multi-standards ou multi-fonctions. Elle induit
la nécessité de prendre en compte conjointement différentes fonctions telles que
I’amplification, le filtrage, les alimentations et le conditionnement des signaux pour la
conception de la fonction génération de puissance RF en émission.

La minimisation de |’énergie consommée sous contrainte de la linéarité requiert une
prise en compte des caractéristiques de variations de puissance des signaux modulés utiles
afin d’adapter la consommation DC au minimum nécessaire pour chaque niveau de puissance
RF requis.

Dans ce contexte général, ce premier chapitre propose en premier lieu une présentation
synthétique de la position de I’amplificateur de puissance au sein d’une chaine de
transmission et illustre par quelques points importants les enjeux essentiels attendus pour
I’évolution vers les générations futures de systémes de transmission RF.

Ensuite, les caractéristiques principales et les criteres de performances de
I’amplificateur de puissance et de sa cellule active (qui est le transistor) seront présentés. La
problématique de 1’antagonisme entre les performances en efficacité énergétique et la linéarité
sera exposée.

Finalement, les atouts majeurs de la technologie GaN pour répondre a la conception
d’architectures d’amplification de puissance innovantes, seront présentés.
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I.2) Role de ’amplificateur de puissance RF dans un systéme de transmission RF

La chaine de transmission radiofréquence est 1’élément central des systemes de
communication. Elle permet 1’échange d’information a travers un canal de transmission, qui
est I’espace libre dans le cadre de communications sans fil. Cette chaine de transmission,
présente dans de nombreux systémes ¢électroniques embarqués, couvre un large spectre
d’applications (Radiocommunications, Télécommunications, Spatiales, Radar, Meédical,
Réseaux de capteurs...) et comprend une partie €émission et une partie réception.

[l ' ! |
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f— ‘ ) |8
, 0 : | Traitements et Codages || Filtrage [~| Transposition - >
, numérique | . ' [
. e codages |»|  bits vers bande en — : S
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: . (DoL Qe
. ' o (g
' <] '

' € Traitements et| | Décodages [*| Filtrage Transposition : S
'] (011001111..) I décodages |<f symboles IQ bande en : S
X o i | numériques vers bits  |«] de base [<] bande de base . —
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' reaepition !

' numerique oo analogique !

Figure I-1 : Structure simplifiée d 'une chaine de transmission radiofréquence.

Comme on peut le constater dans la Figure I-1, ’amplificateur de puissance haute-
fréquence (RFPA) est le dernier ¢lément actif et analogique de la chaine d’émission. Son role
est de fournir suffisamment de puissance au signal contenant 1’information pour qu’il puisse
étre émis par 1’antenne, se propager a travers le canal, étre détecté et reconnu par le récepteur.

De par son rdle et sa position dans la chaine d’émission, I’amplificateur de puissance
constitue un sujet de recherche a part entiere car la fonction amplification de puissance haute
fréquence reste aujourd’hui une fonction trés contraignante et limitante des systemes de
communication, en termes de miniaturisation, de gestion thermique, d’agilit¢ et de
consommation énergétique.

Le contexte de ces travaux de recherche concerne uniquement la partie émission et
plus particuliérement 1’amplificateur de puissance, qui est 1’élément critique du point de vue
de la consommation d’énergie. Il fait I’objet de nombreuses études afin d’optimiser
globalement le compromis rendement électrique / linéarité / bande passante.

1.3) Evolutions requises pour la partie émission des systémes de transmission

1.3.1) La miniaturisation

Aujourd’hui, le marché du « tout intégré et tout connecté », est la principale cause de
la miniaturisation des systemes de transmission. Comme le représente la Figure 1-2, les
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dimensions des composants ne cessent de diminuer, permettant ainsi une augmentation des
fréquences de coupure et donc une montée en fréquence d’utilisation.

Today
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Figure I-2 : Evolution de la taille des composants électroniques associée a l’évolution des
fréquences de coupure [1].

Comme la plupart des dispositifs électroniques, 1’amplificateur de puissance voit ses
dimensions réduire et ses fréquences de travail augmenter significativement. La densité de
puissance est un facteur fortement li¢ a la miniaturisation des amplificateurs de puissance
haute fréquence.

Typiquement, 1’état de 1’art des cellules amplificatrices, comme représenté Figure 1-3
et décrit dans [2], atteint des surfaces de I’ordre de la dizaine de mm? pour des densités de
puissance atteignant 1 W/mm? a des fréquences de travail de 30 GHz.

J\\

f =30GHz
P=214W
A= 22 mm*

2 érages:
FET=8 cellules
Etage de sortie:

FET=16 celiules

Figure I-3 : Exemple de cellule amplificatrice ultra-intégrée a forte densité de puissance [2].
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1.3.2) La flexibilité

La reconfigurabilité des dispositifs est un critere essentiel pour la compétitivité des
systémes de transmission modernes. Afin de réduire les colits d’exploitation, les systémes de
transmission doivent étre flexibles en termes d’applications (« systémes multi-standard » pour
les télécommunications, « systémes multi-fonctions » pour les radars ...). Par ailleurs, les
systémes de télécommunications spatiaux embarqués doivent étre congus pour répondre aux
évolutions de marché au cours de leur période d’exploitation (typiquement quinze ans).

A titre d’exemple, Bouygues Telecom essaye aujourd’hui d’augmenter le débit de son
réseau 4G actuel en passant a la 4G++. Comme le représente la Figure I-4, le but est d’utiliser
simultanément les trois bandes de fréquence allouées a I’opérateur de facon a augmenter au
maximum le débit d’information.

BANDE B0O EN 10 MHZ

BANDE 1200 EN 15 MHZ

BANDE 2600 EN 15 MHZ

40 MHZ

AU TOTAL

Figure I-4 : Photographie du démonstrateur de Qualcomm fonctionnant pour les fréquences
(800-1800-2600 MHz) [3].

La photographie Figure I-4 montre un produit de démonstration non commercialis¢ a
ce jour, capable d’intégrer 1'usage trois bandes de fréquence.

Dans la plupart des cas, I'amplificateur de puissance a haut rendement est un des
¢léments limitant le caractére évolutif des dispositifs de transmission. L’augmentation de sa
largeur de bandes de fréquences opérationnelle est devenue aujourd’hui un enjeu majeur afin
de répondre aux demandes de flexibilité des systemes.

1.3.3) La sobriété énergétique

L’augmentation massive des échanges de données a aujourd’hui un impact énergétique
non-négligeable. Les télécommunications représentaient une consommation de 6,7 TWh/an
en France en 2010 (Figure I-5) [4]. L’efficacité énergétique des dispositifs devient par
conséquent un enjeu économique et écologique de premier plan.
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Figure I-5 : Consommation liée aux télécommunications en France [4].

Comme le montre la Figure I-6, I’amplificateur de puissance RF est un gros
consommateur d’énergie, représentant 80% de la consommation totale d’une chaine de
transmission. Par conséquent, c’est 1’élément critique du bilan énergétique.

Ainsi, ’amélioration du rendement énergétique de I’amplificateur est une priorité trés
forte, car de mauvaises performances en rendement ont pour conséquence un fort
échauffement du composant, entrainant des contraintes de fiabilité, de dissipation thermique
et des surcolts d’exploitation. Cette problématique sera détaillée plus précisément dans le
paragraphe suivant.

B matched
attenuator
B LNA mmic amp

® Control circuit Items Pdc W
matched attenuator 0,00
M Bias circuit LNA mmic amp 0,22
Control circuit 0,23
™ DPS Bias circuit 0,12
m variable DPS 0,01
attenuator variable attenuator 0,01
gain slope mmic gain slope mmic 0,20
maftched attenuator 0,29
matched Driver 13,07
attenuator ﬁ
Driver Total power consumption 70,35

B Output HPA

Figure I-6 : Répartition de la consommation de puissance dans une chaine de transmission

[5]
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1.4) Caractéristiques principales et problématiques de ’amplification de puissance

RF

1.4.1) Présentation générale

L’amplificateur de puissance considéré comme un quadripole est composé de
différents ¢éléments comme illustré dans la Figure I-7. Il comprend une cellule active
(transistor de puissance), ainsi que des réseaux passifs d’adaptation et de polarisation.

VGSo VDSo
IGSo IDSo

Réseau de i_{ F H Réseau de
polarisation 1| polarisation

de grille ) Transistor % de drain

de puissance

|e . E ‘ E . lS
Réseau ' . L Réseau
1 D ]
E()Sc())ur:'ce d'adaptation *%} Heg F d'adaptation
ms Ve d'entrée ! § . de sortie Vs Egr(l)ahrge
RF : ' RF ms
E 1 [
9 sans pertes i_» i_): sans pertes
: T :
Zin Zch_opt

Amplificateur de puissance RF

Figure I-7 : Schéma bloc d’un amplificateur de puissance microonde.

L’amplificateur de puissance est inséré entre une source de f.e.m (£;) d’impédance
interne Rource €t une charge Reparge toutes deux égales a 50Q.

Les réseaux de polarisation sont nécessaires pour imposer les tensions d’alimentation
du dispositif (Vgs, et Vps,) et pour découpler efficacement les signaux d’alimentations (DC)
des signaux utiles (RF).

Le réseau d’adaptation d’entrée doit transformer 1’impédance d’entrée (Z;,) du
transistor de puissance en impédance 50Q. Le réseau d’adaptation de sortie est également
fermé sur une impédance 502 et doit présenter en sortie du transistor I’impédance de charge
optimale (Zc op) pour un fonctionnement en fort niveau. Il doit également assurer la
suppression de puissance aux fréquences harmoniques transmises a la charge (Rcparge). En
résumé, il doit y avoir le transfert optimal de puissance entre la source et la charge, tout en
respectant une absence de puissance aux fréquences harmoniques.

La cellule active qui est, dans la plupart des applications, un transistor a 1’état solide
monté en source commune est 1’élément principal de I’amplificateur de puissance. Elle va
avoir pour role d’amplifier le signal d’entrée en convertissant de maniere optimale 1’énergie
d’alimentation DC en énergie RF. Le fonctionnement d’un transistor a effet de champ (FET)
peut étre modélisé par une source de courant non-linéaire contrdlée en tension et peut étre
exprimé par I’expression générale suivante :
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Ips(t) = fur (Vgs(8), Vps(£)) (I-1)

Un modele équivalent simplifié ainsi que le réseau des caractéristiques statiques DC
I/V d’un transistor de puissance caractérisant 1’effet fondamental sont représentés dans la
Figure I-8.
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Figure I-8 : Représentation simplifiée du modele équivalent et des caractéristiques 1/V
statiques d’un transistor de puissance a effet de champ.

1.4.2) Représentation du fonctionnement et caractéristiques de puissance.

En régime établi, les formes d’ondes non-modulées d’un amplificateur sont
périodiques a la fréquence centrale de travail (f)) et sont représentatives de la porteuse
(Régime CW). La Figure I-9 représente la répartition des différents courants et tensions mis en
jeu dans un amplificateur de puissance.

En considérant que le signal fourni par le générateur Eg(t) est sinusoidal :

V,(t) = V,.cos(wy.t +6,) (I-2)
I,(t) = I,.cos(wy.t + @,) (I-3)

et en supposant qu’il n’y ait pas d’élément non-linéaire en entrée (fypiquement Cgs est
supposée linéaire) et que le composant soit fortement unilatéral (aucun effet Miller : Cgp
négligée), la tension grille-source aux bornes du transistor est la somme de la composante
continue Vgso et de la composante fondamentale Vg on a :

Ves(t) = Vgso + Vgs1.cos(wo.t)  (1-4)
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La référence de phase est prise ici sur ce signal qui commande la source de courant
contrdlée.

IDS(t) bsn_________ s
Cq N —

le | IGS(1) 0 A % || L A
‘ d

A c ) <
RSource ‘
50 Ohms

Réseau
d'adaptation
Vbs() 1'DSo de sortie | v

RcCharge
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—A\M—

Ve| 8504 vgsq

= [ P Court-circuit

T N aux
Eg VGso VDSo harmoniques

Figure I-9 : Représentation des différents courants et tensions mis en jeu dans un
amplificateur de puissance.

A fort niveau, la source de courant de drain du transistor est non-linéaire et engendre
une réponse multi-harmonique qui peut étre exprimée par une décomposition en série de
Fourier :

Ips(t) = Ipso + Z:::lIDSn.cos(n. wo.t)  (I-5)
Vps(t) = Vpso + .. Vpsn.cos(n.wo.t + %) (1-6)

Idéalement, les réseaux de polarisation et d’adaptation de sortie vont supprimer les
composantes continue et harmoniques des tensions et courants présentes sur la charge, ne
laissant apparaitre que la composante fondamentale. Par conséquent, les formes d’ondes de
sortie peuvent s’exprimer sur une charge purement résistive par:

I;(t) = Is.cos(wy. t + 65)  (I-7)
Vs(t) = Vs.cos(wy.t + 05) (I-8)

Dans ce cas, on définit les puissances moyennes d’entrée et de sortie aux acces de
I’amplificateur a la fréquence centrale (f,) par les expressions suivantes :
1 ~

P. (W) = =.Re(V,.T}) P, (dBm) = 10.10g(1000.P,(W)) (1-9)

P, (W) ==.Re(V.[3) P, (dBm) = 10.10og(1000.P,(W)) (I1-10)

N |-

ou V7, I, &, I, sont les amplitudes complexes des signaux d’entrée et de sortie.

Le gain en puissance de I’amplificateur (G,) qui est le rapport entre la puissance de
sortie et la puissance d’entrée s’exprime de la manicre suivante:

Ps(W
G = Gy(dB) = B,(dBm) — P,(dBm)  (-11)
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Pour de tres faibles niveaux d’entrée, I’amplificateur se comporte comme un systéme
linéaire et il est alors possible de définir son gain linéaire Gppin :

GpLin = limpe_g [Gp] (I-12)

Cependant, le gain en puissance de 1’amplificateur est une fonction non-linéaire qui
dépend de la puissance d’entrée. En d’autres termes, lorsque la puissance d’entrée augmente,
les formes temporelles des tensions et des courants de sortie du transistor sont distordues et
contraintes en valeur créte a créte par les limites naturelles du composant (0<Ips<Ipsma: et
Vosmin<Vps<Vpsmax) comme indiqué dans la Figure I-8. Par conséquent, la puissance de sortie
atteint un maximum qui est appelé la puissance maximale de saturation. Le gain en puissance
va décroitre au fur et mesure que la puissance d’entrée va augmenter, c’est ce que I’on nomme
la zone de compression de gain.

Les courants et tensions de sortie d’un transistor, pour différents niveaux de puissance
d’entrée (Pe) sont illustrés Figure I-10, dans le cas ou les harmoniques de la tension de sortie
sont chargées par des courts-circuits idéaux dans le plan de la source de courant intrinseque
Ips.

lps

A A Alps(t)

Compression

i/

Distorsions

i

tps

Figure I-10 : Représentation du fonctionnement d 'un transistor de puissance en fonction du
niveau de puissance d’entrée (les impédances de fermeture aux harmoniques sont des court-
circuits).

En toute généralité, on considere 1I’amplificateur de puissance comme représenté dans
la Figure I-11.
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Figure I-11 : Caractéristiques statiques de gain en puissance (dB) et de puissance de sortie
(dBm) au fondamental d’un amplificateur RF en fonction de la puissance d’entrée (dBm).

Dans ce cas et conformément aux équations décrites précédemment, nous observons
deux zones particulieres de gain en puissance (Figure I-11). Une zone linéaire pour les faibles
puissances d’entrée et une zone dite de compression pour les fortes puissances. Le point de
puissance d’entrée, correspondant a une compression du gain en puissance linéaire de 1dB
(Pe._148), st un point particulier qui permet aux concepteurs de démarquer la zone dite
« quasi-linéaire » de la zone « fortement non-linéaire ».

D’un point de vue énergétique et en considérant que le réseau d’adaptation de sortie
est idéalement sans pertes, le bilan de puissance de I’amplificateur est schématisé Figure 1-12.
La conversion de la puissance DC en puissance RF implique qu'une partie de la puissance
fournie est perdue et dissipée dans la cellule active, on parle alors de puissance dissipée
(Puaissipec) par effet joule.

Alimentation DC

Conversion
DC-RF

Conversion
DC-Température
« Effet Joule »

Pdissipée

Figure I-12 : Bilan de puissance de I’amplificateur de puissance RF.
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En considérant Ppc comme étant la puissance moyenne consommeée et délivrée par les
alimentations DC, on peut établir le bilan de puissance suivant:

P, (W) + PDC(W) = Ps(W) + Pdissipée(W) (I-13)
avec Ppc (W) = Vpso-Ipso + [Viso-Igsol = Vpso-Ipso

Si I’on considére que la majeure partie de la puissance dissipée est localisée a la sortie
du transistor entre le drain et la source, on peut alors I’exprimer par:

1 T
Pdissipée_moy = ;fo p(t)- dt (1'14)

ou p(t) = Vps(t). Ips(t) représente la puissance instantanée. Vps(t) et Ips(t) sont les tensions
et courants intrinséques de drain. Une image de la puissance dissipée dans le transistor va étre
représentée graphiquement par la surface de chevauchement des tensions et des courants de
drain intrinséques du composant actif (Figure I-13).
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Figure I-13 : Evolution des formes d’ondes intrinséques et des différentes puissances en
fonction du niveau de puissance d’entrée.

On observe que pour les faibles niveaux d’entrée, la puissance dissipée est
pratiquement €quivalente a la puissance d’alimentation. Lorsque la puissance d’entrée
augmente, la puissance consommeée augmente bien plus significativement que la puissance
dissipée, ce qui signifie que I’amplificateur convertit I’énergie (DC) en énergie utile (RF) plus
efficacement.
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On peut alors introduire la notion de rendement énergétique. Le rendement de drain
s’exprime alors :
Ps(W)
n(%) = ——=.100 (I-15
ndram( 0) Ppc(W) ( )

Ce critére est souvent utilisé dans les applications basse fréquence car le gain en
puissance des amplificateurs est suffisamment important pour que la contribution de la
puissance d’entrée soit négligeable. Afin de prendre en compte le fait que le gain en puissance
de I’amplificateur diminue en haute fréquence et a fort niveau, le rendement en puissance
ajoutée (PAE : Power Added Efficiency) est utilisé et exprimé par :

Ps(W)—Pe(W)
. () = S——~ €7 -
Najoute (%) = ZC2 100 (1-16)

Cette grandeur est une notion majeure qui dépend de nombreux facteurs extérieurs tels
que la fréquence de travail, le type de signal d’entrée, la polarisation, la charge présentée en
sortie ou encore la température ...

L’ensemble des caractéristiques élémentaires de 1’amplificateur de puissance RF
décrites précédemment est par conséquent dépendant du niveau de puissance (Figure I-14).
On différencie deux zones de fonctionnement :

» Petit niveau (faibles puissances d’entrée) : 1’amplificateur a un comportement
linéaire (gain en puissance constant), mais il a un rendement énergétique tres

faible.

» Fort niveau (fortes puissances d’entrée) : I’amplificateur atteint sa zone de
compression (diminution du gain / puissance de sortie maximale), il devient
alors non-linéaire. Le rapport de proportion entre la puissance de sortie et la
puissance d’entrée au fondamental n’est plus conservé. Cependant, c’est dans
cette zone que le rendement énergétique est maximal.

A
50—
40}-Ps,-1dB 1dB
_ £ E Lan" Narain
% % 30j /,/ - \n . '
~ ] ajouté
So /
O 207 GpLin Y /
] 7 Gp
N ¢1dB 7/
10— 7/
] 7
] _-- Pe,-1dB
=TT 7 1 R >
47 42 -7 2 3 8 13 18 23 28 320
Pe (dBm)

Figure I-14 : Caractéristiques statiques principales d’'un amplificateur de puissance.

25



L’amplificateur de puissance RF est donc un dispositif actif particulierement
complexe, dans la mesure ou les notions de rendement énergétique et de linéarité sont
clairement antagonistes.

1.4.3) Les classes de fonctionnement

L’ensemble des performances d’un amplificateur est étroitement li¢ a son mode de
fonctionnement. Les classes de fonctionnement permettent de distinguer différents types de
configurations. Elles sont fonction de la sélection du point de polarisation et du choix des
impédances de fermetures aux harmoniques.

1.4.3.1) Classes de fonctionnement sinusoidales

Les classes de fonctionnement sinusoidales sont utilisées pour définir et catégoriser un
amplificateur de puissance en fonction de son point de polarisation, en considérant que les
impédances de fermeture du transistor aux fréquences harmoniques sont des court-circuits.
L'identification du point de polarisation de repos peut étre effectuée en termes d'angle de
conduction du transistor (p) qui est lié a la tension de polarisation grille-source du transistor. p
représente le temps sur une période du signal RF, pendant lequel le courant de drain est non-
nul comme représenté dans le Figure I-15. La caractéristique (Ips=f(Vss)) du transistor est ici
considérée linéaire par morceaux et indépendante de Vps.

Ios AIDS(t)
IDDss 2.7 <=

| [\

: angle de conduction

0

VP | Ve VGS l
Ves(t) :—’) - Zoom:
<""">
Classe A_
Y
a | IDS
T Classe AB _ T A W >
\J m 2w 3w wt
Synthése:
Classe B
v Classe VGSo IDSo P
e
A Vp/2 IDsSs/2 2m
[ S— AB Vp/2-Vp  Ipgs/2-0 21w
= Classe C——___ B <\<,P 0 iy
* C P 0 -0

Figure I-15 : Représentation du fonctionnement d 'un amplificateur de puissance en fonction
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L’ensemble des classes de fonctionnement sinusoidales (classes A, B, AB et C) est
schématisé et résumé dans la Figure I-15. L’observation des formes d’ondes de courant
représentées sur cette figure, montre que lorsque 1’angle de conduction diminue, la forme
temporelle du courant est de plus en plus tronquée. On peut par conséquent décomposer le
courant intrinséque en fonction de 1’angle de conduction :

IDS(H) = IDSO + ka.COS(H) pour _g < 9 <§
=0 pour—n<9<—§et§<9<n (I-17)

Si ’on définit :

Ipso
cos (£) = - P2 et Ipss = I +Ipso (18)

On obtient :

Ips(6) = —Bs8 (cos(@) — cos (g)) (I-19)

1—cos(§)'

La décomposition en série de Fourier permet d’exprimer la composante continue du
courant de la fagon suivante:

Ipso = i #S:(g). (cos(@) — cos (g)) .d6 (1-20)

N

Les composantes fondamentale et harmoniques sont, quant a elles, données par :

2

-1 Ipss _ P i
Ipsn = —. p 1_Cos(g)(cos(@) cos (2)>.cos(n0) .de (1-21)

L’évolution des différentes composantes du courant de drain en fonction de I’angle de
conduction est synthétisée dans la Figure I-16.

On observe que la composante continue diminue de fagon monotone en fonction de
I’angle d’ouverture. La composante fondamentale reste quant a elle pratiquement constante de
la classe A a la classe B (2n<p<m), puis va diminuer rapidement pour les angles de conduction
inférieurs a m/2. Ceci signifie que le rendement de drain maximum de I’amplificateur va
augmenter et que la puissance de sortie maximale va rester sensiblement constante lorsque
I’angle de conduction va diminuer de la classe A vers la classe B. Cependant, un
fonctionnement en classe B nécessite plus de puissance d’entrée que pour un fonctionnement
en classe A, comme observé dans la Figure I-15. Il convient donc de prendre en compte cette
différence de puissance d’entrée par le calcul du rendement en puissance ajoutée. Dans le
domaine microonde, ce rendement en puissance ajoutée chute pour un fonctionnement en
classe C. Concreétement, les classes AB au voisinage de la classe B assurent un
fonctionnement optimal pour les amplificateurs de forte puissance.
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Fondamental

Angle de

21T . . . . 'IT . ' ' 0 conduction
>

(Classe) A AB B C

Figure I-16 : Amplitude des différentes harmoniques composant le courant intrinseque de
drain en fonction de [’angle d ’ouverture. [6]

La Figure I-17 résume les puissances dissipées de chacune des classes de
fonctionnement en représentant les surfaces de chevauchement des tensions et des courants de
drain intrinséques.

Classe A Classe AB
Vps(t) Ips(t)

Ins(t L
i Nmax=50% A N EE e

i § IDSS/\/\’%\ m / ¥
/DSO A

/
Pdissipee(t) DSO /\/M
° tps(ns) o ° tps(ns)
Classe B ) Classe C vt
Ips(t t
Df() [Nmax=78.5%] j’S() A [Nmax>78.5%) "y
IDSS V,, IDSSH V,,
/\ /‘\f\ /‘\ v
Ipso Pd|SS|pee( )
\./ Ipso A [ N j
0 0 0 0
tps(ns) tps(ns)

Figure I-17 : Représentation des formes d’ondes intrinseques théoriques et des puissances
dissipées pour les différentes classes de fonctionnement sinusoidales.
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1.4.3.2) Controle des impédances de fermeture aux harmoniques

Pour améliorer les performances en rendement maximal, 1’objectif est de diminuer au
maximum le temps de coexistence entre la tension et le courant de drain de fagon a minimiser
la puissance dissipée par le transistor. Les impédances de fermeture aux composantes
harmoniques vont étre réglées de fagon a optimiser les formes d’ondes de tensions et de
courants intrinséques. En présentant des courts-circuits ou des circuits-ouverts aux fréquences
harmoniques, les formes d’ondes pourront s’apparenter a des signaux quasi-carrés
(suppression des harmoniques paires) ou a des demi-sinusoides surtendues (suppression des
harmoniques impaires). La Figure I-18 représente I’impact de la suppression d’harmoniques

paires ou impaires sur les formes temporelles.

Vps(f) & IDS(f) Vps(t) & IDS(1)

CC@2.fo pour Vpg \ [\ [

CO@2.fo pour Ipg

| U

fo 2.fo 3.fo freq

Vps(f & IDS(f) Vps(t) & IDS(Y)
CC@3.fo pour Vpg
CO@3.fo pour Ipg

U/\U/
Figure I-18 : Représentation de l'impact de la suppression d’harmoniques sur les formes
d’ondes temporelles de tension et de courant.

fo 2.fo 3.fo freq

De ce fait en présentant les impédances adéquates aux harmoniques, plusieurs classes
a haut rendement peuvent étre réalisées. La classification de cette catégorie de fonctionnement
est directement basée sur les formes d’ondes intrins€ques obtenues. Ainsi en observant les
formes d’ondes, on peut distinguer les classes F, F', J et la classe apparentée a la classe E en
¢léments distribués [7]. La Figure 1-19 représente les différentes formes d’ondes théoriques
pour chaque classe et donne une estimation des rendements théoriques atteignables de
maniere idéaliste si Vpsmin << Vpsmax tel que représenté dans la Figure I-8.
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Figure I-19 : Représentation des formes d’ondes intrinséques théoriques et des puissances
dissipées pour les différentes classes de fonctionnement a haut rendement.

1.4.4) Linéarité

Comme décrit précédemment, avec [’augmentation du niveau du signal d’entrée,
I’amplificateur de puissance devient un systéme non-linéaire. En fort signal, la puissance de
sortie de 1I’amplificateur est limitée par la saturation. Un tel comportement introduit des
distorsions des formes temporelles des signaux aux bornes drain-source du transistor. La
tension de sortie sinusoidale sous 50Q (Vs telle que représentée Figure I-11) ne croit plus de
facon proportionnelle avec ’accroissement de V,. Le comportement non linéaire doit donc
étre correctement évalué par des figures de mérite. Plusieurs indicateurs de linéarité sont
utilisés, en fonction des spécifications du systeme et du type des signaux.

1.4.4.1) Fonctionnement linéaire de I’amplificateur a bas niveau.

L’amplificateur de puissance est dit linéaire si sa relation entrée/sortie est
proportionnelle et s’il obéit au théoréme de superposition. Concrétement et simplement, nous
pouvons décrire son comportement en régime établi dans le domaine fréquentiel comme
illustré dans la Figure 1-20.

Quel que soit le signal d’entrée V(f) comprenant n composantes fréquentielles, toutes
modifications d’une composante Ve, induit une modification proportionnelle de la
composante Vs, Les composantes continues de polarisations (Vgspe, Igsoc, Vpspe Ipspe) sont
dans ce cas complétement indépendantes du signal d’excitation V(f) et restent par conséquent
constantes. Globalement, 1’amplificateur linéaire ne génére aucune composante fréquentielle
autre que celles présentes dans le signal d’excitation.
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Figure I-20 : Amplificateur de puissance linéaire fonctionnant en petit signal.

Un amplificateur idéal ne créé aucune distorsion linéaire du signal. Il peut étre décrit
comme ¢étant un quadripdle ayant une fonction de transfert H(f), ou le gain |H(f)| et le
TPG = —i.w (temps de propagation de groupe) sont constants dans la bande

af
d’utilisation RF et indépendants du niveau de I’excitation, comme représenté dans la Figure

I-21. Le systéme n’a alors pas de mémoire linéaire. La réponse en sortie de I’amplificateur ne
dépend pas de son état précédent et elle présente un retard pur par rapport au signal d’entrée.

le Fonction de transfert Is
RSource -
50 Ohms Giin.V RCharge
- : ve
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—— de phase linéaire
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dans la bande

Bande RFN
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Figure I-21 : Représentation d’'un amplificateur de puissance idéal sans distorsions linéaires.
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1.4.4.2) Fonctionnement non-linéaire de I’amplificateur a fort niveau.

Lorsque la puissance appliquée a I’entrée est suffisamment importante, le transistor
atteint sa zone de saturation et devient non-linéaire. Dans ce cas, le théoréme de superposition
ne s’applique plus. Concrétement, on peut décrire son comportement (en régime établi) pour
quelques signaux représentatifs :

» Signal CW ou mono-porteuse (Distorsions de porteuse):
En considérant un signal excitation d’entrée suivant :
V,(t) =V,.cos(wy.t +6,) (I-22)
I,(t) = I,.cos(wy.t + .) (I-23)

Et en supposant par souci de simplification, que 1’amplificateur est parfaitement
unilatéral et que son circuit d’entrée est linéaire, sa réponse peut étre synthétisée comme dans
le schéma Figure 1-22.
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c e RE VGs VDS RE 50 Ohms
9 T sans perte sans perte 1
Ve(f) v
v j0e Y/ (0 VDS(ﬂ S(ﬂ Vs.e i6s
e es Vier@ 191 S
Vst ps1-€ "
Veso Vbso Vos2-€ ¥
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o(f) DC T, freq DC f, 2f,3f
o 2Tg () .
l.e i ®e lss(f) Ips(f), DS 1 ls.e ™
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DC f, freq pDC f, 2.f, 3.,
Comportement non-linéaire : conversion AM/AM, AM/PM @ f, *

Figure I-22 : Distorsions harmoniques (mono-porteuse).

Dans ce cas, une génération d’harmoniques est alors observée aux bornes drain-source
du transistor. Ces harmoniques provoquent alors une distorsion de la porteuse. Toutes
modifications du réseau de charge (Vps,/Ipsn) Vues par I’élément non-linéaire entrainent une
modification de la forme temporelle de Vpg(t), et donc une modification du comportement
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non-linéaire de I’amplificateur. Il existe alors une interaction forte entre les éléments passifs
d’adaptation et la non-linéarité. De ce fait, les composantes continues des courants (courants
DC de fonctionnement débités par les alimentations continues) ne sont plus constantes et
indépendantes du signal d’entrée.

Les harmoniques générées aux bornes de la source de courant du transistor (2.fy, 3./,
...) restent ¢loignées de la bande de fréquence du signal utile. Comme on peut I’observer dans
la Figure 1-22, le circuit d’adaptation va avoir idéalement pour réle de filtrer les composantes
harmoniques. Cependant, toute variation de I’amplitude du signal d’excitation au fondamental
V.(t) se répercute par une variation non-proportionnelle de I’amplitude du signal de sortie au
fondamental Vi(t). Par conséquent, la caractéristique de transfert au fondamental de
I’amplificateur en fonction du niveau d’entrée est non-linéaire. Elle est généralement
caractérisée par une conversion d’amplitude (AM/AM : principalement liée a la source de
courant du transistor) et de phase (AM/PM : principalement liée a la présence de capacités
non linéaires) (Figure 1-23).

50 -15
45— |
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—-20
S 35 >
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~~
2 25— § —~~
< k_zs\g
20— [
15— r
10 T ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT '30
-10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35
Pe (dBm)

Figure I-23 : Conversion AM/AM et AM/PM.

Cette caractéristique de transfert statique au fondamental peut s’exprimer en une
décomposition polynomiale de Taylor. Le degré du polyndme définit alors le niveau de
précision de la fonction. Dans notre exemple, nous choisirons un polyndme simple de degré
trois a coefficients réels, ne prenant donc pas en compte la conversion AM/PM :

Vs(t) = kq. Vo(t) + k2. V2 () + k3. V(1) (1-24)

Avec V,(t) le signal d’entrée et k; les coefficients
d’amplitude de la fonction non-linéaire dépendants
du réseau de charge.

En prenant en compte la décomposition polynomiale décrite dans 1’équation 1-24 et le
signal d’excitation d’entrée de I’équation [-22, on obtient :

o V() = kz-%z (DO)
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+(k1_Ve —%.k3.Ve3).cos(w0.t) (fo)
+ G.kz.Vez).cos(ZWO.t) (2.fo)
+ G.k3.Ve3).cos(3W0.t) (3.fo)

Apres le réseau d’adaptation de sortie le signal de sortie devient :
Vs() = (ky.Ve = 2. ks V) .cos(wo.t)  (1-25)

On observe bien que le signal de sortie au fondamental est une fonction non-linéaire
de ’amplitude du signal d’excitation d’entrée.

» Signal multi-porteuses (Distorsions d’enveloppe):

Les distorsions non-harmoniques sont produites a chaque fois qu'un signal multi-
porteuses est amplifié par un systéme non linéaire.

En considérant un signal d’entrée bi-porteuses de pulsations wy, w, et d’amplitude V, :
V,(t) = V,.(cos(w;.t) + cos(w,. t)) (I-26)

Le signal aux bornes drain-source du transistor subit alors une distorsion de la
porteuse (hors bande) mais aussi une distorsion d’enveloppe (dans la bande IMj3s 7 ), qui
sont les produits d’intermodulations (/MD). Les composantes continues de polarisation
(Vbspe, Ipspce) sont quant a elles modulées (variations basses fréquences). L’amplificateur de
puissance ne peut plus étre considéré comme un systéme a deux acces. Il y a donc une
interaction entre les éléments passifs d’adaptation, les réseaux de polarisation et la non-
linéarité. De ce fait, les poids d’IMD sont relativement complexes a estimer et a modéliser
dans la mesure ou ils sont créés par un mélange non-linéaire entre les composantes parasites
basse fréquence (dans la bande vidéo : VBW) et haute fréquence (dans la bande RF).

Le développement polynomial appliqué a un signal d’excitation bi-porteuses est
synthétisé dans le schéma Figure 1-24.

Dans la plupart des applications, le transistor est exploité dans sa région non-linéaire
car les concepteurs sacrifient une part de linéarité en faveur du rendement énergétique. Les
fréquences des produits d’intermodulation impairs sont beaucoup plus problématiques que les
fréquences harmoniques puisqu'elles sont situées dans la bande d’utilisation a proximité de la
fréquence utile. Il est impossible de les supprimer par filtrage. Elles conduisent par
conséquent a un étalement spectral, qui va limiter D’efficacité spectrale et perturber la
transmission des canaux adjacents (autres utilisateurs). Dans un amplificateur de puissance
RF, le poids des IMD est une notion qui dépend de la puissance d’entrée, de la fréquence de
modulation, des effets mémoires ...
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Figure I-24 : Distorsions non-harmoniques (intermodulations).

1.4.4.3) Les effets mémoire

Le comportement non linéaire de I’amplificateur a un instant ¢ dépend de son état
d'excitation aux instants précédents (¢-t, ou t est une constante de temps plus ou moins longue
en fonction des effets): ce sont les effets de mémoire de I'amplificateur. Les effets de
mémoire sont créés par les changements de comportement du dispositif en fonction de la
fréquence centrale et de la fréquence de modulation du signal d'entrée. Ils ne peuvent pas étre
décrits par la fonction de transfert non linéaire statique de 1I’amplificateur. Ces effets peuvent
étre assimilés a des effets de filtrage, de retard ou d’hystérésis. Ils sont liés a différents
facteurs comme les éléments réactifs des circuits de polarisation, les circuits d’adaptations, les
contre-réactions, le type de semi-conducteur, la température nominale...(Figure [-25).

35



®Effets thermiques

& Effets de pieges

& Circuits
de polarisations

& Transistors

(effets transitoires)

¢ Réseaux

(effets electriques)

contante

de temps

Y =~ us ams
Effets mémoire

basses fréquences

I

Couplage non-linéaire

d'adaptations
(temps de groupe)

& filtrage

de la bande
contante
de temps

=ns

Effets mémoire
hautes fréquences

f

Figure I-25 : Localisation des différents effets mémoire dans un amplificateur de puissance.

Concréetement et comme représenté dans la Figure I-26, pour un signal d’excitation bi-

porteuses la caractéristique de puissance d’enveloppe instantanée (Ps/Pe) de I’amplificateur
va étre différente pour les phases montantes et descendantes de I’enveloppe. Typiquement

pour un méme point de puissance d’entrée a deux instants différents, la réponse en puissance
va étre différente car elle va dépendre des états précédents de I’amplificateur. On observe
dans ce cas une déformation de 1’enveloppe de sortie, traduisant une dissymétrie des raies
d’intermodulation supérieure et inférieure.
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Figure I-26 : a) Ps et Pe sont ici les puissances instantanées d’enveloppe (définies plus
préciséement dans la section 1.4.5.1. b) Impact des effets mémoires sur l’enveloppe du signal

de sortie.

L’origine et la localisation des effets de mémoire au sein d’un circuit de puissance,

restent difficiles a identifier séparément dans la mesure ou ils interagissent entre eux par des
relations de mélange non-linéaires. Ils ont un impact sur les performances en linéarité de
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I’amplificateur (dont nous préciserons la définition dans le paragraphe suivant 1.4.5.1) ).
Néanmoins, pour expliquer l'origine de ces phénomenes parasites, nous pouvons définir deux
types d'effets de mémoire:

»  Effets de mémoire haute fréquence:

Les effets de mémoire haute fréquence sont des phénomeénes qui sont caractérisés par
de courtes constantes de temps (t de [’ordre de la ns). Ces constantes de temps
résultent des dispersions haute fréquence de 1’amplificateur. Leur présence est
principalement due a ’interaction entre les composants actifs, les réseaux d’adaptation
d’entrée et de sortie, ainsi que les circuits de recombinaison de puissance. De ce fait, la
largeur de bande RF de I’amplificateur est une caractéristique essentielle qui définit les
effets mémoire haute fréquence. Si le gain et le temps de groupe de 1’amplificateur
sont non constants dans la bande RF occupée par le signal d’excitation, et si de plus
les profils des courbes de gain et de déphasage en fonction du niveau d’entrée varient
en fonction de la fréquence dans la bande, il y aura des effets significatifs de mémoire
non-linéaire haute fréquence. Ces effets de mémoire peuvent étre estimés en utilisant
un signal CW balayé en fréquence et en amplitude dans la bande de fonctionnement.

»  Effets de mémoire basse fréquence :

Les effets de mémoire basse fréquence sont liés a des constantes de temps longues (z
de l'ordre de la us a la s). Nous pouvons classifier trois types de causes pour les
phénomeénes de mémoire basse fréquence:

- Les phénomenes électrothermiques qui sont liés a la température intrinseéque du
semi-conducteur en fonction de la puissance d'entrée. Lorsque le signal
d’excitation est un signal modulé en amplitude, la température du composant
va varier localement en fonction du temps. Les matériaux a forte conductivité
et capacité thermique sont naturellement préférables, de fagon a évacuer le
maximum de chaleur et limiter les effets d’auto-échauffement.

- Les phénomenes de pieges qui sont liés au type de technologie utilisée (bien
connus pour étre significatifs en technologie GaN). Ils sont dus aux impuretés
et aux défauts présents a ’interface des matériaux composant le semi-
conducteur. De ce fait, un porteur libre peut se retrouver capturé ou relaché
dans cette interface. Il existe différents types de pieges qui sont définis par leur
constante de temps, leur énergie d’activation et leur emplacement dans la
structure. Les constantes de temps de capture et d’émission sont différentes et
peuvent varier avec des ordres de grandeurs allant de la microseconde a la
seconde. Les effets de piege modifient directement les propriétés €lectriques du
transistor en modifiant la densité de porteurs libres dans le canal. Ils ont un
impact sur la caractéristique DC I/V et peuvent entrainer une modulation de la
tension de pincement du transistor en fonctionnement dynamique. Ils sont
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encore difficilement identifiables car ils restent étroitement liés aux
phénomenes électrothermiques.

Les phénomenes électriques sont principalement liés aux fluctuations de
tension et de courant de polarisation du transistor. Ils prennent leur source dans
les réseaux de polarisation. En effet, lorsqu’un amplificateur est soumis a un
signal modulé en amplitude, des composantes basse fréquence (aux
harmoniques de I’enveloppe de modulation) sont présentes dans les circuits de
polarisation. Ces composantes fréquentielles ont une contribution majeure par
mélange non-linéaire sur le spectre des signaux situés dans la bande de
fréquence d’utilisation (porteuses et IMD). Typiquement, ces effets de
mémoire sont minimisés si une attention particuliere est apportée sur la
conception des circuits de polarisation pour présenter une basse impédance sur
une large bande appelée « bande vidéo ».

1.4.4.4) Les criteres de linéarité

Afin de pouvoir caractériser la linéarit¢é d’un amplificateur de puissance, il existe

différents criteres. Ces criteres permettent de quantifier 1’intégrit¢é du signal. Chaque

spécification associée a un critere de linéarité est propre a une application et un type de signal

d’entrée.

» Critere de C/I; (Third Order Inter-Modulation) :

Un amplificateur non-linéaire soumis a un signal de test bi-porteuses (f; ef f>) génére des
raies d’intermodulation d’ordre impair dans la bande. La notion de C/I3 permet de

quantifier le rapport entre les puissances aux fréquences porteuses (f; et f>) et aux
fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (2.f;- 1> et 2.f>- f7) (Figure 1-27) :

Ve(h)
A

C/1, (dB) = 10.1ogy, (222 ) (1-27)

PiMb3

Amplificateur Vs(h
A

——— RFPA Cll,

: LU

fy f, freq 2f -f, Ty Ty 2f,-f, freq

Figure I-27 : Définition du C/I;.
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» Critere d’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio):

Pour les applications de télécommunications, 1’utilisation de signaux modulés complexes
(QAM, WCDMA, OFDM...) conduit a des formes de densité spectrale de puissance
continue. L’amplification non-linéaire de ces signaux conduit a un spectre du signal de
sortie présentant des remontées spectrales de chaque c6té de la bande de fréquence utile
occupée par le spectre du signal d’entrée. Dans ce cas, I’ACPR va permettre d’évaluer le
degré de non-linéarit¢ fonctionnel de I’amplificateur en mesurant le rapport des
puissances situées dans la bande utile (BW)) et dans les bandes des canaux adjacents
(BW,q) situées a une distance (+4f) de la fréquence centrale (Figure I-28).

ACPR(dB) = 10.10gy, (%) (1-28)
adj sv -

BW,
BWadjinf BWadjsup
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Figure I-28 : Définition de I’ACPR.

» Critere de NPR (Noise Power Ratio):

Pour les applications spatiales, les types de signaux a amplifier qui peuvent varier
pendant les années d’exploitation et de durée de vie d’un satellite sont difficiles a définir
a I’avance. Par conséquent, il est nécessaire d’évaluer la linéarité de 1’amplificateur dans
les conditions les plus critiques. De ce fait, le NPR est basé sur un signal d’excitation de
type bruit gaussien a bande limitée (signal multi-porteuses généralement supérieur a 100
tons). Grace a un filtrage stop bande, la partie centrale du spectre est supprimée de fagon
a créer un trou spectral (« notch »). En sortie de I’amplificateur, la combinaison des raies
d’intermodulation va remplir partiellement le trou spectral, on parle alors de bruit
d’intermodulation. Le NPR permet de quantifier le rapport signal a bruit dans la bande
utile. La valeur de ce critére dépend énormément de la largeur du trou spectral utilisé,
typiquement elle représente 5 a 10% du nombre total de porteuses [8]. Comme le
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représente la Figure [-29, le NPR est défini comme étant le rapport entre la puissance
moyenne dans le canal utile et la puissance apparue dans le notch :

Jgw Ps().df
NPR(dB) = 10.1lo (BW— ) 1-29
( ) 1o fBWtrou Ps(f).df ( )
densité
spectrale Motch
de puissance ) signal
signal )
d: sortie d'enirée

MPR mesurs

produits
i inlermiodulation

: -
fréquences

Figure I-29 : Définition du NPR.

» Critere d’EVM (Error Vector Magnitude):

L’EVM est une figure de mérite couramment utilisée en télécommunications. Elle permet
de mesurer ’erreur vectorielle entre un signal d’entrée idéalement amplifi¢ et le signal de
sortie de Iamplificateur. Cette mesure s’effectue sur I’enveloppe complexe en bande de
base (format I/Q) des signaux modulés et normalisés. L’EVM permet d’estimer 1’erreur
en phase et en quadrature des symboles composant la trame de communication. Ce critere
est exprimé en dB ou en % et représente la somme géométrique des écarts entre la
position de référence de chaque symbole sur la constellation et la position obtenue en
sortie de I’amplificateur (Figure 1-30).

1N
N 2 k=1|Skidéal—Skreéetl?

1 N 2
N'Zk=1|51%idéal|

EVM (%) = 100. (1-30)
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P ; -
I,, I, I
<>

Al
Figure I-30 : Définition de I'EVM.

40



» Critere de P2P (Pulse to Pulse Stability):

Dans les applications radar, les signaux utilisés sont des séquences d’impulsions RF. Afin
de détecter précisément une cible, il est primordial de connaitre parfaitement le signal qui
est émis pour pouvoir le comparer avec le signal réfléchi par la cible et mesuré par le
récepteur. La stabilité pulse a pulse (P2P) permet d’évaluer les dérives temporelles
d’amplitude et de phase (provoquées principalement par les effets mémoires basses
fréquences de I’amplificateur) entre chaque impulsion RF. Le critére de stabilité pulse a
pulse va comparer I’amplitude et la phase au méme instant dans chaque impulsion RF [9]

(Figure I-31).
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Figure I-31 : Détermination de la stabilité pulse a pulse [9].

1.4.5) Problématique de I’amplification de puissance opérant avec des signaux a

enveloppe variable

Pour obtenir des systémes de communication de plus en plus performants en termes de
débit d’information, les concepteurs ont mis au point des formats de modulation de plus en
plus complexes qui augmentent I’efficacité spectrale. Ces signaux modulés ont la particularité
d’étre a enveloppe variable. Les variations de puissance instantanée d’enveloppe liées a
I’utilisation de signaux modulés a enveloppe variable sont au centre des problématiques de

rendement et de linéarité de I’amplification de puissance.

1.4.5.1) Définitions principales des puissances

Afin d’appréhender correctement la problématique de ’amplification en présence de
signaux modulés a enveloppe variable (Figure 1-32), il est impératif de définir différentes
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notions de puissance. Considérons a titre d’exemple un signal modulé simple v(t) de période
de porteuse (T, = 1/(2m.w0)) et de période de modulation (T = 1/(2m.2)) :

v(t) = A(t).cos(wy.t + @(t)) (1-31)

Avec A(t) = A. (1 + k.cos(2.t))

Signal modulé DBLPC
v(t)=A(1+k.cos(Q.t)).cos(wo.t)

il [\YXW'YX Iviw
NN

? \ Enveloppe
0 A(=A(1+k.cos(Q.1))

Figure I-32 : Exemple de signal modulé (DBLPC) a enveloppe variable.

» La puissance instantanée est le carré du module de la tension a un instant
donné si I’on considere que I’impédance de normalisation est égale a 1Q :

PO =@  (1-32)

» La puissance moyenne (« Average Power ») est le carré du module de la
tension intégré sur une durée au moins égale a la période de 1’enveloppe :

Proy ==-J, Iv(®©)>.dt  (1-33)

» La puissance instantanée d’enveloppe est le carré du module de la tension
intégre sur la durée d’une période 7)) de la porteuse :

P (©) = . [, ‘(@12 de (1-34)

» La puissance créte (« Peak Power ») est la valeur maximale prise par la
puissance instantanée d’enveloppe :

P;:v = max(Fepy (t)) (I-35)
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» Le facteur de créte ou PAPR (« Peak Average Power Ratio ») qui définit
I’écart entre la puissance créte et la puissance moyenne de 1’enveloppe
s’exprime par :

PAPR(dB)-lOloglo( “W) (1-36)
oy

Puissances
(avec Ro=10Q)
A [Puissance instantanée]
|Puissance créte| L Puissance

moyenne

” |Puissance d'enveloppe

|

PAPRIY| 1 TLIHT ﬂ *ﬂnﬂn
i i

Figure I-33 : Illustration des différentes puissances mises en jeu dans un signal a enveloppe
variable.

\

f————

» La PDF (« Probability Density Function ») est une caractéristique
fondamentale de description des signaux a enveloppe variable. La PDF est une
notion statistique qui donne le pourcentage de temps pendant lequel le signal
va étre a un niveau de puissance instantanée d’enveloppe donné. La Figure
1-34 représente un exemple de densité de probabilité d’un signal 16-QAM.
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Figure I-34 : Représentation de la densité de probabilité d’'un signal 16-QAM.

L’ensemble de ces caractéristiques va conditionner les performances en puissance,
rendement et linéarité de I’amplificateur de puissance. Le type de signal utilisé est souvent un
point principal du cahier des charges de conception d’amplificateur.

43



1.4.5.2) Antagonisme entre le rendement et la linéarité

L’amplificateur de puissance fonctionnant en présence de signaux modulés a
enveloppe variable voit ses performances statiques balayées en puissance suivant les
caractéristiques du signal (PAPR, PDF), on parle alors d’un fonctionnement dynamique.

Pour travailler avec le maximum de rendement, il est nécessaire que la puissance
maximale de ’enveloppe d’entrée soit située au maximum de rendement de 1’amplificateur
(« zone de compression »). Dans cette zone, I’amplificateur est fortement non-linéaire, ce qui
a pour conséquence de distordre fortement le signal en sortie. Par conséquent, les
spécifications de linéarité ne peuvent plus étre respectées. La Figure I-35 représente les
caractéristiques de I’amplificateur associées aux propriétés d’un signal a enveloppe variable
pour obtenir le maximum de rendement.

Afin de respecter les spécifications de linéarité, la solution est de travailler avec une
puissance moyenne inférieure de facon a ce que la puissance maximale de 1’enveloppe reste
dans la zone linéaire de 1’amplificateur. On parle de recul en puissance (« Back-Off »). Par
conséquent, le rendement moyen est fortement dégradé. La Figure [-36 représente le recul en
puissance nécessaire pour assurer une bonne linéarité.

L’ensemble des problématiques de I’amplification de puissance est basé sur le
compromis qui existe entre le rendement et la linéarité.

Pe(t) (dBm)

Bonne efficacité moyenne
mais faible linéarité

Alimentation
DC

RFPA

s (us)

Figure I-35 : Fonctionnement de [’amplificateur optimisé en rendement pour un signal a
enveloppe variable.
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Figure I-36 : Fonctionnement de [’amplificateur optimisé en linéarité pour un signal a
enveloppe variable.

I.5) L’apport du nitrure de gallium (GaN)

Conformément aux « lois de Moore », la densité de transistors dans un circuit a
augmenté de facon exponentielle depuis les années 50. Dans ce cadre, le silicium est devenu
le matériau dominant la fabrication de composants électroniques, notamment grace a sa
simplicité d’utilisation, sa fiabilité, mais aussi son colit. Pendant plus de trois décennies, les
transistors a base de silicium ont ét¢ améliorés de fagon constante, que ce soit pour les
applications de gestion d’alimentation a travers la technologie MOSFET, ou bien pour les
applications d’amplification de puissance RF avec la technologie LDMOS. Aujourd’hui
I’amélioration des transistors a base de silicium approche asymptotiquement les limites
théoriques. C’est dans ce contexte et grace a des propriétés électroniques uniques que le
nitrure de gallium (GaN) fait son apparition dans les années 90, permettant ainsi d’entrevoir
de nouvelles possibilités dans de nombreuses applications.

I.5.1) Propriétés intrinséques du matériau GaN

L’effervescence existante autour de la technologie GaN découle de ses propriétés
intrinseques exceptionnelles. De facon a traduire les caractéristiques de base de ce matériau et
de le comparer avec d’autres semi-conducteurs, nous allons énoncer ses propriétés essentielles
et présenter ses performances maximales théoriques réalisables. Dans la section suivante, six
caractéristiques fondamentales seront détaillées et comparées.
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I.5.1.1) Largeur de bande interdite (E,)

La largeur de bande interdite (ou gap) représente I'énergie (E;) qui sépare la bande de
valence de la bande de conduction. En chauffant le matériau, en lui appliquant un champ
¢lectromagnétique, ou encore dans certains cas en l'illuminant, I’électron peut recevoir une
énergie suffisante lui permettant de passer de la bande de valence a la bande de conduction, et
donc de pouvoir créer un courant électrique dans le matériau. La largeur de la bande interdite
découle de I’interaction coulombienne qui existe entre les électrons de conduction et le réseau
cristallin du matériau. Plus le gap est important, plus 1’énergie nécessaire a un électron pour
passer d'une bande a l'autre est importante.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
E, (eV) @300K | 1.12 | 1.43 | 1.35 3.25 3.4

Tableau I-1 : Largeur de bandes interdites pour différents semi-conducteurs.

Parmi les semi-conducteurs des colonnes III-V du tableau périodique de Mendeleiev,
le GaN a une largeur de bande interdite nettement supérieure aux autres semi-conducteurs
(Tableau I-1), on parle alors de matériaux « grand gap ». Le gap est la caractéristique la plus
importante pour définir un semi-conducteur car de nombreuses autres propriétés, comme le
champ critique, en dépendent.

1.5.1.2) Champ critique (E..y)

Une caractéristique directement liée a la largeur de la bande interdite, est le champ
critique. Plus la bande interdite est large, plus le champ nécessaire pour initier un phénomene
d’avalanche est important. Le champ critique (E.), qui est la valeur du champ entrainant le
claquage et donc la destruction du composant, peut étre approximé par la formule suivante:

Ecrie < EJ2 (1:37)

Plus la largeur de bande interdite est importante, plus le champ critique est important,
plus les courants de fuite intrinseques sont faibles et plus les températures de fonctionnement
peuvent étre élevées. Un fort champ de claquage permet de supporter de fortes polarisations,
de fortes excursions dynamiques de tension de sortie et donc de fortes puissances.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Eoit MV/em) (03| 04 | 0.5 3 5

Tableau I-2 : Champ de claquage pour différents semi-conducteurs.

Avec un champ de claquage environ dix fois supérieur a celui du silicium (Tableau I-
2), le SiC et le GaN surpassent leurs concurrents, et sont propices aux applications de fortes
puissances. Par ailleurs, 1’utilisation de transistors a forte tension de polarisation de drain
facilite I’adaptation d’impédance de sortie a faible perte.
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1.5.1.3) Mobilité et vitesse des porteurs

La mobilité¢ des porteurs de charge est une notion qui caractérise un milieu lorsqu’il
conduit un courant ¢électrique. Lorsqu'on soumet un matériau a un champ électrique, les
¢lectrons sont accélérés par ce champ. Mais ils sont également soumis aux interactions avec
les atomes du matériau et perdent de la vitesse lors de chocs avec ces mémes atomes. La
mobilité est liée au libre parcours sans choc dans le semi-conducteur. Elle varie fortement
avec la température, la conductivité ¢lectrique et les impuretés présentes dans le milieu. La
mobilit¢ notée p, relie la vitesse moyenne d'un porteur de charge électrique du milieu
(électron, trou) au champ électrique qu'il subit via la relation :

v=u(E).E (1-38)

Ou v est la vitesse de dérive, u(E) la mobilité des porteurs et E le champ électrique.
Comme le montre le Tableau I-3, les ¢léments des colonnes III-V du tableau périodique
présentent une mobilité des porteurs bien supérieure a celle du silicium.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Mobilité des ¢électrons (cm?/V.s) 1450 | 8500 | 5400 | 900 | 2000
Mobilité des trous (cm?/V.s) 480 | 400 200 120 200

Vitesse de saturation des électrons (10" cm/s) | 1 1.2 1.4 2 1.5

Tableau I-3 : Mobilité et vitesse de saturation des porteurs pour différents semi-conducteurs.

Cependant, la vitesse des porteurs dans un semi-conducteur atteint une valeur limite
due aux interactions entre les porteurs et le réseau cristallin du matériau lorsqu’elle est
soumise a un fort champ électrique, c’est la vitesse de saturation. Comme le montre le
Tableau I-3, le GaN possede une vitesse de saturation élevée qui le prédispose pour des
applications haute fréquence.

La mobilité et la vitesse des porteurs sont des caractéristiques intrinseques du matériau
qui ont une influence directe sur la densité de courant dans le semi-conducteur comme nous
allons le décrire dans le paragraphe suivant. Dans un transistor HEMT, ces grandeurs
impactent la valeur de la tension de coude qui définit la limite de la zone ohmique et par
conséquent la résistance a 1’état saturé (Rps,,) qui est d’autant plus petite que la mobilité des
porteurs est importante. On observe dans le Tableau I-3 que la mobilité des porteurs est plus
faible dans le GaN que dans I’AsGa. Néanmoins, I’utilisation de la structure HEMT GaN
permet d’atteindre la mobilit¢ maximale théorique du GaN. Cette caractéristique est donc
primordiale pour les applications a haut rendement, haute fréquence et favorise aussi les
applications a fort gain.

1.5.1.4) Densités de porteurs et de courant

La densité intrinseque de porteurs dans un semi-conducteur dépend de la largeur de la
bande interdite et de la température selon la relation suivante :

47



Eg(0)
n=AT3 ekr (I-39)

La largeur de bande interdite étant quasi constante en fonction de la température, la
densité de porteurs est donc principalement fonction de la température. La densité de courant
est reliée a la densité de porteurs par :

J=q.nv (I-40)

Avec q la charge de 1’¢lectron, n la densité de porteurs et v la vitesse de dérive.

Les matériaux a grand gap sont particulierement adaptés pour les applications a haute
température. La forte densité de courant qui découle de cette propriété favorise la
miniaturisation des dispositifs.

1.5.1.5) Conductivité thermique (K;,)

La conductivité thermique d’un matériau traduit sa capacité a transporter la chaleur
créée par effet joule lors du fonctionnement du composant. Cette caractéristique est essentielle
car elle est liée a la mobilité des porteurs. En effet, plus la conductivité thermique est faible
plus la température de fonctionnement augmente. Par conséquent et comme expliqué
précédemment, la densité de porteurs diminue et engendre une réduction des performances.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Conductivité thermique (W/ecm.K) @ 300K | 1.5 | 0.55 | 0.68 4.9 1.3

Tableau I-4 : Conductivité thermique pour différents semi-conducteurs

Avec une conductivité thermique nettement supérieure (Tableau 1-4) a celle de I’AsGa
et de I'InP, le GaN est largement plus attractif pour les applications de forte puissance.
Cependant, le SiC a une conductivité thermique encore plus importante que celle du GaN.
Pour cette raison, le SiC peut constituer un excellent substrat pour les structures GaN,
d’autant que ces deux matériaux ont des structures cristallines proches, permettant un bon
accord de maille.

Pour conclure et en comparaison avec le silicium, le GaN offre des caractéristiques
¢électriques uniques en termes de température maximale de travail, de fréquence de coupure,
de tension d’avalanche, de densit¢é de courant et de puissance. L’ensemble de ces
caractéristiques est principalement li¢ a sa forte largeur de bande interdite. Comme le résume
la Figure 1-37, le GaN surpasse ses concurrents dans plusieurs domaines.
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Figure I-37 : Comparaison des propriétés électriques pour différents semi-conducteurs [10].

De par ces caractéristiques hors normes, une multitude d’applications se voient
frappées par la « fievre GaN ». Les transistors HEMT GaN deviennent alors la brique de base
pour exploiter au maximum les performances théoriques proposées par le matériau GaN.

1.5.2) Les transistors HEMT GaN

Le principe de fonctionnement des transistors HEMT (High electron mobility
transistor) est basé sur un phénomene décrit comme un gaz d’électrons bidimensionnel
(2DEG : 2 dimensions electron gas) en 1975 par [11] et repris en 1994 par [12], qui a
démontré une tres forte mobilité électronique a I’interface du GaN et de I’ AlGaN.

La structure particuliére du réseau cristallin du GaN est une structure hexagonale
appelée « Wurtzite ». Ce type de structure donne au GaN des propriétés piézoélectriques qui
sont principalement causées par le déplacement d’éléments chargés dans le réseau cristallin.
Lorsque le matériau est soumis a une contrainte mécanique, la déformation provoque un léger
mouvement dans la structure des atomes du réseau générant ainsi un champ é¢lectrique.
L’association de deux matériaux ayant une largeur de bande interdite différente est appelée
une hétérojonction. En faisant croitre une fine couche d’AlGaN sur une couche de GaN,
I’aluminium va déformer la structure du réseau cristallin du GaN, créant ainsi une contrainte a
I’interface de I’hétérojonction AIGaN/GaN qui conduit a un gaz d’électrons bidimensionnel.
Lorsqu’un champ ¢lectrique est appliqué sur cette interface, les €lectrons sont confinés dans
cette petite région, augmentant significativement la mobilité des électrons. La forte
concentration d'électrons a trés haute mobilité constitue le phénomene physique de base du
transistor HEMT GaN.

1.5.2.1) D-mode HEMT GaN (normalement a I’état ON)

Le HEMT GaN a appauvrissement (depletion-mode) est le premier type de transistor
GaN qui fut fabriqué commercialement par Eudyna au Japon en 2004. Il est réalisé¢ en
utilisant du GaN sur un substrat de carbure de silicium (SiC). Ce procédé permet d’allier
I’excellente conductivité¢ thermique du SiC avec les propriétés €lectriques du GaN. Comme
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tout transistor a effet de champ, il est composé d’une électrode de grille, de source et de drain
comme représenté dans la Figure I-38.

Gaz d'électrons
Al Ga,; N

Source Grille Drain

GaN

S_u.bstrat (Si, SiC...)

Figure I-38 : Vue de coupe simplifiée d’'un d-mode HEMT AlGaN/GaN.

Les ¢lectrodes de source et de drain traversent la couche AlGaN supérieure pour
former un contact ohmique avec la zone 2D sous-jacente. L'¢lectrode de grille est placée sur
le dessus de la couche AlGaN afin de réguler le gaz d’¢lectrons bidimensionnel. Avec une
polarisation de grille-source nulle, un court-circuit entre la source et le drain se créé et il y a
un gaz d’électrons bidimensionnel qui se propage au niveau de I’hétérojonction, le canal est
alors ouvert. Lorsque la polarisation de grille est abaissée en dessous de la tension de seuil
(Vp : typiquement -3V), le canal est épuisé et il n'y a plus d'électrons disponibles pour la
conduction. Le canal est pincé et aucun courant ne circule sous la grille.

1.5.2.2) E-mode HEMT GaN (normalement a I’état OFF)

Le HEMT GaN a enrichissement (enhancement-mode) est introduit en 2009 par la
société¢ EPC (Efficient Power Conversion) [13]. Le e-mode GaN a pour but de s’affranchir du
caractere normalement ouvert du d-mode GaN. En effet, avec une tension de polarisation de
grille nulle, le e-mode GaN est fermé et ne conduit le courant drain-source qu’en présence
d’une tension grille-source positive. Il est normalement a I’état bas.

Il existe quatre structures différentes pour réaliser un e-mode GaN : grille encastrée,
grille implantée, grille pGaN et la structure hybride cascode.

e La structure e-mode a grille encastrée fut introduite en 2005 par [14] et consiste a
réduire au maximum la couche d’AlGaN en dessous de la grille du transistor, comme
représenté dans la Figure I-39. Plus la couche I’ AlGaN devient fine plus le champ créé
par Deffet piézoélectrique devient faible. Par conséquent, le gaz d’électrons
bidimensionnel est éliminé pour une polarisation nulle sur la grille. Avec une tension
de polarisation grille-source positive, les électrons sont attirés a 1’interface
AlGaN/GaN et circulent dans le canal. De par cette technique, le canal se trouve
largement réduit par rapport a un d-mode GaN, limitant ainsi la densité¢ de porteurs
dans le canal.
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Recess in AlGaN Barrier

Figure I-39 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille encastrée [15].

e La structure e-mode a grille implantée est basée sur I’apport d’atomes de fluor dans
la couche AlGaN [16], comme représenté¢ dans la Figure 1-40. Les atomes de fluor
créent des pieges dans la couche AlGaN qui neutralisent le gaz d’électrons
bidimensionnel lorsque la tension de polarisation de grille est nulle. Cependant I’ajout
du fluor dans la couche AlGaN, entraine une augmentation des impuretés, et donc une
limitation de la mobilité des porteurs par rapport aux limites théoriques du GaN.

Fluorine Atoms

T

Drain Source

SIS COOOOCO)

GaN GaN

Drain

(@) (b)

Figure I-40 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille implantée [15].

o La structure e-mode a grille pGaN consiste a ajouter une couche de GaN dopé p au-
dessus de la couche AlGaN, comme montré dans la Figure [-41. Les charges positives
dans cette couche pGaN géncrent un potentiel supérieur au potentiel généré par I'effet
piézo-¢électrique de 1’hétérojonction AlIGaN/GaN, neutralisant ainsi les électrons dans
le canal et offrant un dispositif naturellement a I’état OFF [17].

AlGaN

Source

GaN

Figure I-41 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille pGaN [15].

e La structure hybride cascode est basée sur 1’association d’un MOSFET
(naturellement a I’état OFF) en série avec un d-mode HEMT GaN comme le montre
la Figure 1-42 [18], [19]. Dans ce cas, le MOSFET va agir comme un pilote de grille
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du d-mode GaN. Lorsque le MOSFET est mis en conduction par une tension positive
sur sa grille, le d-mode GaN voit sa polarisation de grille proche de zéro. Les deux
transistors sont alors en conduction et le courant peut alors les traverser
simultanément. Au contraire, lorsque la tension sur la grille du MOSFET est nulle, il
est bloqué et crée une tension négative entre la grille et la source du d-mode GaN qui
le fait passer a 1’état bloqué.

Drain

Depletion-
Mode GaN

Enhancement-
Mode Silicon
MOSFET Gate

Figure I-42 : Schématique d’une structure hybride cascode [15].

Source

Ce type de solution limite fortement les performances de la technologie GaN. En effet,
la valeur importante de la résistance a 1’état haut (RDS,,) du MOSFET accentue les
pertes de la structure lorsque les tensions de travail sont faibles. Cependant, lorsque la
tension de fonctionnement est ¢élevée la contribution du MOSFET devient
pratiquement négligeable [15]. C’est pour cette raison que la structure cascode est
seulement utilisée pour des applications ayant des tensions supérieures a 200 V.

L’ensemble des technologies citées précédemment et utilisant le matériau GaN est
résumé dans la Figure 1-43 :

‘ D-mode HEMT GaN (normalement a I'état ON) ‘
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Figure 1-43 : Résumé des différents types de technologies utilisant le matériau GaN.
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1.5.3) Le GaN pour les applications hyper-fréquences

Afin  d’évaluer le potentiel d’un semi-conducteur pour des applications
hyperfréquences, des facteurs de mérite ont ét¢ définis [20], [21] :

e JFM «Johnson’s Figure of Merit » :

JFM = (EZ—;’)2 (1-41)

Avec E. le champ de claquage, vs la vitesse de saturation des porteurs. Cette figure de
mérite permet d’évaluer les performances en puissance aux hautes fréquences du semi-
conducteur.

e KFM «Keye’s Figure of Merit » :

Ec.vg
41T.8

KFM = k. ( )2 (1-42)

Avec k;, la conductivité thermique et € la permittivité. Cette figure de mérite est
similaire a celle de Johnson mais elle prend en compte les limitations thermiques du matériau.

Matériaux | Si | AsGa | 4H-SIC | GaN
JFM 1 11 410 790
KFM 1| 045 5.1 1.8

Tableau I-5 : Figures de mérite pour différents matériaux pour les applications hyper-
fréquence (valeurs normalisées par rapport au silicium)

Les facteurs de mérite sont largement a I’avantage des matériaux a grand gap, pour des
applications a haute densité de puissance et haute fréquence. On observe que 1’association du
GaN sur un substrat SiC, permet d’atteindre des facteurs de mérite bien supérieurs a ceux du
silicitum.

La tension de pincement négative (normalement a [’état ON) du d-mode HEMT GaN
n’est pas un inconvénient dans les applications hyperfréquences, par conséquent il est
aujourd’hui un transistor de plus en plus utilisé pour I’amplification microonde. Il devient, au
fur et 2 mesure de ses améliorations, un concurrent sérieux a la technologie LDMOS Si qui
domine le marché des télécommunications. Les transistors d-mode HEMT GaN présentent
des performances largement supérieures a celles du LDMOS (Tableau I-6), en termes de
densité de puissance, de fréquences de transition et de rendement énergétique [22]. En outre,
les capacités d'entrée et de sortie inférieures conduisent a des impédances plus €levées qui
permettent de meilleurs rendements de drain et des rapports de transformation d'impédance
réduits facilitant ’adaptation du composant. Ces deux facteurs conduisent a des améliorations
dans l'efficacité¢ de l'amplificateur et la miniaturisation des systémes [23]. Cependant, le d-
mode HEMT GaN reste un composant onéreux. La tendance actuelle est de développer le
HEMT GaN sur substrat silicium, ce qui va permettre de diminuer largement les cofts de
fabrication par rapport au substrat SiC [24]
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Densité de Fréquence de Rendement Prix
Matériaux puissance [22], transition [22] [23] [25], [26]
[23]
LDmos Si 1 W/mm 5 GHz 60 % 228/W
d-mode HEMT GaN 5 W/mm 80 GHz 70 % 4.1 $/W

Tableau I-6 : Tableau de comparaison des performances LDmos Si et du HEMT GaN.

Aujourd’hui, il reste difficile d’évaluer les véritables performances et marges
d’amélioration du e-mode HEMT GaN pour les applications hyperfréquences. 11 a été
cependant présenté par [15] avec une fréquence de travail de S00MHz.

1.5.4) Le GaN pour les applications de gestion d’alimentation (régime de

commutation)

En régime de commutation, les transistors doivent passer rapidement d’un état bloqué
(état resistif fort) a un état passant (éfat résistif faible). Pour les applications de gestion
d’alimentation exigeant ce type de fonctionnement, le choix de la technologie MOSFET
Silicium était jusqu’a présent indiscutable. Afin de comparer les différents semi-conducteurs
en régime de commutation, deux autres figures de mérite sont utilisées [27]:

e BFM « Baliga’s Figure of Merit » :
BFM = €., E} (1-43)

Avec Eg la largeur de bande interdite, p, la mobilité des électrons et € la permittivité.
Cette figure de mérite permet d’évaluer les performances en commutation de puissance du
semi-conducteur. La BFM est basée sur l'hypothése que les pertes de puissance sont
exclusivement dues a la dissipation de puissance lors de 1'état passant a travers la résistance
Rpson du transistor. Ainsi, la BFM ne s’applique qu’aux applications basse fréquence, lorsque
les pertes de conduction sont dominantes.

Dans le cas d’applications plus haute fréquence, il est nécessaire d'inclure les pertes de
commutation, dans [27] Baliga définit une nouvelle figure de mérite.

e BHFM « Baliga’s Figure of Merit » :

BHFM = u,.E2  (1-44)

Matériaux | Si | AsGa | 4H-SIC | GaN
BFM 1 28 34 910
BHFM 1 16 290 100

Tableau I-7 : Figures de mérite pour différents matériaux en application de gestion
d’alimentation (valeurs normalisées par rapport au silicium)
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Les figures de mérite sont largement a 1’avantage du GaN pour des applications de
commutation de puissance a haute fréquence.

Ces figures de mérite offrent une premicre évaluation générale du semi-conducteur et
permettent d’avoir une idée des performances théoriques auxquelles on peut prétendre. En
réalité et suivant le procédé technologique, il existe de nombreux ¢léments parasites (Tableau
I-7) qui limitent les performances des semi-conducteurs. Par conséquent, pour évaluer plus
précisément les potentialités d’une technologie particuliere telle que le MOSFET ou le e-
mode HEMT GaN, les concepteurs utilisent d’autres figures de mérite adaptées aux
applications de gestion d’alimentation.

Source

Figure I-44 : Eléments parasites du e-mode HEMT GaN [28].

Il existe plusieurs types de figures de mérite prenant en compte les différents ¢léments
parasites d’une technologie donnée [28]. Cependant, la figure de mérite traditionnellement
utilisée pour la technologie MOSFET pour comparer les performances de différents
composants est la FOM de commutation (« Switching FOM »). Elle permet d’estimer les
performances en termes de perte de conduction et de commutation, en analysant le compromis
existant entre la valeur de la résistance a 1’état passant et la valeur de la charge d’entrée du
transistor. Pour diminuer les pertes de conduction d’un composant, il faut diminuer la
résistance a 1’état passant (Rps,,) mais ceci augmente la charge grille-source (Qgs) et la charge
drain-grille (Qgp) qui impactent les pertes de commutation. Par conséquent, cette figure de
mérite est idéale pour comparer les performances théoriques en régime de commutation de
deux technologies :

FOMommutation = (QGS+QGD) .Rbson (1'45)

La comparaison de cette FOM entre le e-mode GaN et le MOSFET Si pour 40V et
100V est tracée sur la Figure [-45.
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Figure I-45 : Rpson en fonction (Qgs+Qcp) pour la technologie MOSFET et e-mode GaN a
40V et 200V [15].

Comme évoqué précédemment, on observe que le e-mode GaN offre une large
amélioration de la FOM pour les différentes tensions confirmant ainsi son potentiel pour les
applications de conversion d’énergie.

Bien que le e-mode GaN offre une large amélioration des FOM’s par rapport au
MOSFET, il reste aujourd’hui peu mature et trés peu commercialisé [29]. Avec une figure de
mérite plus faible que celle du e-mode GaN, comme le montre la Figure I-46, le d-mode GaN
a encore plus de potentiel pour les applications de gestion d’alimentation, malgré le fait qu’il
soit normalement passant.
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Figure I-46 : Figures de mérite comparant le MOSFET-Si, le e-mode GaN et le d-mode GaN
[29].
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1.6) Conclusion

La technologie des semi-conducteurs utilisés au sein de la fonction d’amplification de
puissance est au cceur des fortes évolutions des terminaux hyperfréquences dans les systémes
de transmission de I’information. Le matériau GaN associ¢ a un substrat SiC offre des
propriétés électriques bien supérieures a celle du silicium en termes de champ de claquage, de
fréquence de transition, de température de travail, de densité de courant et de pertes.

On distingue deux types de technologie GaN : d-mode HEMT GaN (normalement
passant V,<0V) et le e-mode HEMT GaN (normalement bloqué V,>0).

Le d-mode HEMT GaN est sans conteste une technologie a fort potentiel pour les
applications hyper-fréquence. Il offre des performances en termes de densité de puissance
(miniaturisation), de fréquence de travail et de rendement nettement supérieures a celles de
son concurrent direct le LDmos Si. Sa fabrication reste cependant couteuse et son procédé
technologique souffre encore d’un manque de maitrise concernant les effets dispersifs de
pieges (inhérent a la technologie HEMT) et la fiabilité. La technologie HEMT GaN sur
silicium apparait comme étant une solution prometteuse en termes de cotts de fabrication et
de performances [30], et peut permettre au GaN de s’imposer pour de nouvelles applications
RF [24]. Pour les applications de gestion d’alimentation, il présente I’inconvénient d’étre
normalement passant. Il n’est donc pas facilement intégrable dans des architectures pensées
pour les MOSFET’s (normalement bloqué). Pour pallier cette problématique et offrir de
nouveaux champs d’applications au GaN, le e-mode HEMT GaN fait aujourd’hui son
apparition. Cette technologie apparait comme étant une solution prometteuse qui reste encore
peu mature aujourd’hui, néanmoins elle surpasse déja les performances du MOSFET dans les
applications de gestion d’alimentation.

Par conséquent, le d-mode HEMT GaN est aujourd’hui un candidat idéal pour répondre
aux problématiques hyper-fréquences mais aussi a celle de gestion d’alimentation. De ce fait,
il suscite beaucoup d’intérét pour exploiter avantageusement ses potentialités dans la
recherche d’architectures innovantes d’amplification de puissance.

Les besoins fondamentaux et la grande difficulté dans ce domaine, concernent le
fonctionnement large bande a haut rendement et le maintien de trés bonnes performances en
linéarité et en rendement pour des variations de puissance importantes par rapport a la
puissance maximale de saturation.

Le second chapitre est dédié¢ a une analyse de cette problématique en décrivant des
travaux spécifiques relevés dans la littérature.
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Chapitre Il : Techniques de gestion de la ressource
d’énergie pour les amplificateurs de puissance

hyperfréquence.

I1.1) Introduction

Le premier chapitre a exposé¢ la problématique posée par [’optimisation des
performances en rendement d’un amplificateur soumis a des variations importantes de la
puissance instantanée d’enveloppe des signaux. Cette caractéristique de forte variation de
puissance est imposée par 1’essor du volume d’informations a transmettre. Cet essor
s’accompagne inexorablement d’un accroissement trés important de la consommation
d’énergie. L optimisation de I’efficacité énergétique des amplificateurs de puissance constitue
ainsi I’axe de recherche principal pour la conception d’architectures innovantes. Au coeur de
I’amplificateur, la cellule active (le transistor) requiert une attention particuliére pour
contrdler les conditions de fonctionnement propices a I’optimisation de la conversion
d’énergie DC en énergie RF. Un point important consiste & maintenir le rendement le plus
¢levé possible pour un recul de puissance par rapport a la puissance maximale de saturation.

Outre le controle des impédances de fermeture a 1’accés du transistor en dehors de la
bande de fréquence de fonctionnement déja mentionné dans le chapitre I, les techniques de
variations dynamiques des tensions de polarisation et de I’'impédance de charge a la fréquence
porteuse offrent théoriquement la possibilit¢ d’optimiser les performances en rendement
¢lectrique pour une dynamique de puissance d’entrée bien plus importante. Ces techniques
ont comme point commun 1’utilisation de deux transistors de puissance dont le couplage non
linéaire est complexe. Leur combinaison efficace de puissance est au centre des difficultés
pour obtenir un bénéfice notable en termes de bilan global d’énergie consommée, tout en
assurant la transmission du signal utile avec un taux de distorsion acceptable.

Ce deuxieme chapitre va exposer des travaux menés au cours des derniéres années sur
ce sujet et va dégager les points critiques de la maniére la plus synthétique possible.

Quelques commentaires résumant les difficultés majeures rencontrées justifieront par
la suite la contribution propre du travail de these développé dans les chapitres suivants.

I1.2) Evolution des architectures d’amplification de puissance a haut rendement

bande étroite vers large bande haut rendement.

L’accroissement des performances des circuits numériques dédiés (DSP « Digital
Signal Processing », des ADC « Analog to Digital Converter » et des DAC « Digital to
Analog Converter ») a ¢été le facteur de déclenchement de 1’évolution des systémes
d’émission, car ils permettent aujourd’hui d’intégrer des fonctions de conditionnement des
signaux en bande de base afin d’améliorer la linéarité des amplificateurs. A titre d’exemple, la
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Figure II-1 illustre I’évolution des architectures d’émetteurs de stations de base de la
configuration « canal unique — amplificateurs multiples » (SCPA : « single Carrier Power
Amplifier ») vers la configuration « canaux multiples — amplificateur unique » (MCPA :
« Multi Carrier Power Amplifier »). La configuration MCPA simplifie le syst¢tme d’émission
et facilite I'utilisation des systémes de traitement numérique telle que la DPD (« Digital Pre-
Distorsion »). Elle apporte un bénéfice évident en termes de coiit, d’encombrement, de
flexibilité et de performance énergétique.

De ce fait, les amplificateurs évoluent naturellement vers des caractéristiques large
bande. De nombreux efforts de recherches sont réalisés pour développer des amplificateurs
large bande, tout en gardant un rendement maximal le plus élevé possible.
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Figure II-1 : Schéma bloc illustrant la différence entre un systeme SCPA et MCPA.

La Figure II-2 représente le résultat d’une étude bibliographique de différents types de
conception d’amplificateurs a un seul transistor. Pour chacun des travaux, les rendements en
puissance ajoutée sont comparés en fonction des bandes passantes relatives et des niveaux de
puissance de sortie. Les amplificateurs sélectionnés pour cette étude, sont tous réalisés en
technologie HEMT GaN fonctionnant entre 1 et 4 GHz.
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Figure II-2 : Etude bibliographique comparant le rendement en puissance ajoutée en fonction
de la bande passante relative pour trois gammes de puissance de sortie d’amplificateurs GaN
(1-4 GHz).

Cette ¢étude met clairement en évidence le compromis qui existe entre la bande
passante RF d’un amplificateur et son rendement maximal. Plus la bande passante est
importante, plus le rendement maximal va diminuer. On observe que la puissance de
I’amplificateur a un impact non-négligeable sur ce compromis. Plus la puissance augmente,
plus le compromis Rendement/Bande passante est fort. Dans le cadre d’amplificateur simple a
un seul transistor, le compromis Rendement/Bande passante/Puissance se trouve imposé par
le critére de Bode-Fano [45].

Lorsque I’amplificateur est sous condition de signaux modulés a enveloppe variable
ayant un fort rapport entre la puissance créte et la puissance moyenne (PAPR : « Peak To
Average Power Ratio »), son rendement moyen est fonction de la répartition statistique de la
puissance d’enveloppe du signal (PDF : « Power Density Function »). Dans la plupart des
cas, ’amplificateur fonctionne la majeure partie du temps avec un recul en puissance de sortie
(OBO : « Output Back-Off ») par rapport a la puissance de saturation pour maintenir les
spécifications de linéarité acceptables. Ceci se répercute alors par un faible rendement
énergétique moyen.

La Figure II-3 illustre deux points représentatifs du fonctionnement statique d’un
transistor de puissance pour deux niveaux de puissance distincts.
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Vcoude VDSo VDS Recul en puissance de sortie normalisée (dB)

Figure II-3 : a) Cycle de charge d’un amplificateur classe B a puissance de sortie maximale
et a 6dB d’OBO. b) PAE en fonction de [’"OBO.
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En prenant en compte le compromis Rendement/Bande passante évoqué précédemment,
on comprend qu’un amplificateur large bande excité par un signal modulé va travailler avec
un rendement encore plus faible. L’amélioration de D’efficacité¢ en fonction du recul en
puissance est donc essentielle pour améliorer l'efficacité moyenne de 1'émetteur. Ceci passe
par ’utilisation d’architectures d’amplificateurs a plusieurs transistors (#ypiquement deux),
dont le couplage non-linéaire est important pour maintenir un haut rendement en fonction du
recul en puissance de sortie, le tout sur la plus large bande passante possible.

I1 est donc décrit dans les paragraphes suivants deux grands principes pouvant répondre
a cet objectif, selon que le couplage s’effectue par 'impédance de charge ou par la tension de
polarisation de drain.

I1.3) Architecture d’amplification avec couplage et combinaison de puissance de

deux transistors

I1.3.1) Technique de modulation de charge: Architecture Doherty

I1.3.1.1) Présentation de I’architecture

L’amplificateur Doherty a été proposé pour la premicre fois par W. Doherty en 1936
[46] pour améliorer le rendement énergétique d’amplificateur a tubes microondes. Depuis les
années 90, cette technique a ¢ét¢ implémentée avec des transistors a 1’état solide et est
maintenant largement utilisée dans les systémes de radiocommunication.

Comme le représente la Figure II-4, I’architecture Doherty est basée sur la
combinaison de deux amplificateurs. L amplificateur auxiliaire va agir comme une charge
active sur ’amplificateur principal. Pour réaliser cette modulation de charge dynamiquement,
les amplificateurs ont des classes de fonctionnement différentes. Le principal est polarisé en
Classe B et I’auxiliaire en Classe C, ce qui permet de différer la conduction de I’amplificateur
auxiliaire par rapport au principal en fonction de la puissance d’entrée.

Lorsque le niveau de puissance d’entrée est faible, seul I’amplificateur principal
fournit la puissance et I’auxiliaire est pincé. Pour un niveau de puissance moyen, 1’auxiliaire
commence a conduire et fournit de la puissance en sortie, ce qui modifie la charge vue par le
principal. Dans ce cas, I’impédance commence a se déplacer vers I’impédance optimale fort
niveau. A forte puissance d’entrée, les deux amplificateurs sont saturés et leurs puissances
sont combinées en sortie.

Les amplificateurs principal et auxiliaire sont combinés en sortie a travers une ligne de
transmission quart d’onde d’impédance caractéristique Z. agissant comme un inverseur
d’impédance. L’ensemble est connecté a une charge commune R;. En entrée, la puissance est
divisée et une ligne de transmission quart d’onde est positionnée a 1’entrée de 1’amplificateur
auxiliaire pour compenser le retard de phase entre les deux voies.
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Figure 1I-4 : Topologie simplifiée de [’architecture Doherty.

11.3.1.2) Principe de fonctionnement

La modulation de charge mise en ceuvre dans I’architecture Doherty a pour principe de
maximiser la tension RF de sortie d’un transistor de puissance pour chaque niveau de
puissance d’entrée. La Figure II-5 illustre ceci par les variations du cycle de charge typique
d’un transistor en classe B avec et sans variation de charge pour différents niveaux de
puissance d’entrée

Forme temporelle
des courants

Composante
au fondamental

f tps

Figure II-5 : a) Cycle de charge d’un amplificateur classe B sans variation de charge. b)
Cycle de charge d’un amplificateur classe B avec variation de charge.
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L’impact typique de cette variation de charge sur la caractéristique en rendement de
drain est montré dans la Figure I1-6.
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Figure II-6 : Impact de la variation de charge sur le rendement de drain pour un
amplificateur Classe B.

Un schéma équivalent simplifi¢ considérant les transistors comme des sources de
courant idéales délivrant des courants de sortie au fondamental I,; et L,;, est représenté Figure
II-7. Les composantes harmoniques sont considérées idéalement court-circuitées.

____________________________

Zp E Z'p E Za
|, ! Y : |
‘j o NA@ R | o
» i P
Principal V, Va g | Auxiliaire

Figure II-7 : Schéma équivalent représentatif de [’amplificateur Doherty.

L’impédance (Z’,) peut s’écrire :

, Va I'p1+1,
Z'p = - = Rcharge-( = 1) (I-1)

!
I'py

Dans ce cas, I'impédance vue par I’amplificateur principal a travers 1’inverseur
d’impédance devient :

z¢ z¢
Zp 7" I'py+igl (11-2)
P Rcharge- 1
P1



L’impédance vue par le principal dépend bien du courant (/,;) généré par I’auxiliaire
au fondamental. En controlant la phase et ’amplitude de (/,;), on peut donc faire varier
dynamiquement la charge vue par le principal.

Les amplificateurs sont représentés par les courants au fondamental (Z,;) et (1,;) qui
dépendent du niveau de I’excursion en tension d’entrée contrélant chaque amplificateur.
D’apres les notations de la Figure II-5 on a :

0 < Ip < Ipmax et 0<Ip <2 (11-3)

On pose:
Ipq

y - Ip_max
2

soit 0 <y <1 (I1-4)

Dans ce cas on obtient :

I max
Ipy = Y-P_T (II-5)
I,; =0 0<y<vyon
— Ip max ) Y—YON ) ej_(p YoN < Y < 1 (11'6)
2 YoN

On définit (yon) comme étant la valeur seuil de (p) en dessous de laquelle 1,=0, et on
va considérer une variation de charge pour des valeurs de (/,;) correspondant a :

Ip max/2 <Ipy <Ip mgx donc 0 <y,, <05  (II-7)

(Zy ma/2) est la valeur maximale de courant au fondamental de 1I’amplificateur principal.
(p) est typiquement égal a (—z/2) pour un fonctionnement a la fréquence centrale (f)). Les
valeurs de courant (/,,;) et (/,;) sont tracées en fonction de (y) dans la Figure II-8 et montrent
comment la valeur de (yon) paramétre le courant de 1’amplificateur auxiliaire.

2.5

—— ||p1|, quel gue soit Yo
—— [la], Yo=0.3
a— [lal, Yyor=04

_ —— |la1l, You=0.5

2 Amplificateur
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1.5

1 Amplificateur

Principal
0.5

Amplitude des courants normailsés
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Niveau de |'excursion de tension d'entrée normalisé(y)

Figure I1I-8 : Amplitude des courants de sortie (I,;) et (1,;)au fondamental normalisée par
rapport a (Ip ma/2), en fonction du niveau de [’excursion de tension d’entrée (y) pour
différents niveaux de mise en conduction de I’auxiliaire (yon).
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On peut représenter le combineur de sortie de I’amplificateur Doherty en utilisant une
matrice Z de ce quadripdle en fonction d’une fréquence normalisée par rapport a la fréquence
centrale. Cette approche présentée par [47] permet de montrer plus précisément la dépendance
en fréquence de I’amplificateur Doherty. Dans une premicre étape, nous appliquerons cette
méthode d’analyse uniquement a la fréquence centrale d’utilisation (fy), de facon a démontrer
le bénéfice apporté par I’amplificateur Doherty pour 1’optimisation du rendement en zone de
recul de puissance par rapport a la puissance de saturation.

D

Principal Auxiliaire

Figure 1I-9 : Simplification du réseau d’adaptation de sortie de ’amplificateur Doherty en un
quadripole représenté par sa matrice Z au fondamental.

/ 7 Renarge cos(fu) 3 ZesinGnd) Reharge-Zc

C: r . , .

7 = (le le) _ ZC-COS(fng)+]-Rchargesm(fn§) ZC-COS(fng)+]-Rchargesm(fn§) I (II 8)
Z21 ZZZ Rcharge-Zc Rcharge-ZC-COS(fng)

T | . : [ T . . - [
ZC-COS(an)+]-Rchargesm(fn5) ZC-COS(an)+]-Rchargesm(fn§)

(f») est la fréquence normalisée par rapport a la fréquence centrale (f,=//fy). Les valeurs
des tensions de sortie des amplificateurs principal et auxiliaire sont respectivement :

Vo1 = Zy1.1p1 + Z15. 151 (1I-9)
Va1 = Z31.1p1 + 233194 (II-10)

La tension de I’auxiliaire a la fréquence centrale (f,= fo/fy=1) est :
Va1l = Zc. lpal (II-11)

La valeur de Z¢ doit étre fixée pour maximiser le rendement de 1’auxiliaire. Dans le
cas d’un transistor idéal ou I’on néglige sa zone ohmique, |V,i| est égal a la tension de
polarisation de drain (Vps,) lorsqu’il atteint sa puissance maximale. En utilisant le fait que
[Vai1l=Vpso quand y=1 et que f,=1 :

Zp=200S0 = R (I-12)
Ip_max
Avec R, correspondant a la charge optimale en fort signal en Classe B pour un
transistor donné.
Pour une excursion de tension d’entrée (yon < y < 1) c’est-a-dire lorsque (/,; # 0)), on obtient
a la fréquence centrale (f,=1) la relation suivante :
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ZZ
Vil = ——.|bs| + Zc. [lsa|  (1-13)
Charge
Ip_max Z 1 Ip max
Vel = =% Zc.y. (RChaCrge — H) + Zo TRE (11-14)

Sil’on choisit :
RCharge =Yon-Z¢ (1I-15)

Le premier terme devient nul et donc (V,;) devient indépendant de vy :
Ip max
[Vor| = Ze. 22 = Vps,  (1I-16)

La Figure 1I-10 représente les tensions de sortie au fondamental normalisées (V,,;) et
(Va1) par rapport a (Vps,) en fonction de y lorsque que f,=1.

Concrétement et simplement, lorsque 1’amplificateur auxiliaire ne conduit pas, la
tension de sortie de I’amplificateur principal (V,;) augmente en méme temps que son courant
(I1p). Sil’on considére un amplificateur dont on néglige la zone ohmique, la tension maximale
de (V,;) est égale a Vps,. A ce moment, le courant (/,;) est égal a (Yon.Ip max) €t I'impédance
de charge vue par le principal est Zp = Rop/yon. Aprés ce point de transition, le courant (/,;)
continue a augmenter mais la tension (V),;) reste constante et égale a Vps, (I 'amplificateur
principal est maintenu a la saturation et donc a son maximum de rendement). Pour
I’auxiliaire, la tension (V,;) augmente en méme temps que son courant (/,;) jusqu’a atteindre
VDSO-

1.2

Amplificateur
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[

Amplificateur
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Figure II-10 : Amplitude des tensions de sortie (V) et (V1) normalisée par rapport a (Vpss,),
en fonction du niveau de [’excursion de tension d’entrée (y) pour différents niveaux de mise
en conduction de l’auxiliaire (yon).

Pour calculer le rendement de I’architecture Doherty, nous allons définir la puissance
de sortie et la puissance consommée comme décrit dans [6] :
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[Va1l? ZcIpg|?

P = S Renarge ~ 2ven (1T
P = 2.VD50-(|Z@1|+I1¢11|) (II-18)
Le rendement de drain est par conséquent :
_Ps _ mZc|Ipa |’ (I1-19)

Poc  4Vpsovon-([Ip1|+la1l)

La Figure II-11 représente le rendement de drain théorique en fonction du recul en
puissance de sortie.
Plus (yown) diminue, plus le rendement est amélioré en fonction du recul en puissance

de sortie. Cette démonstration permet de montrer une large amélioration du rendement pour
les forts reculs en puissance comparé a un amplificateur classe B traditionnel. L’architecture
Doherty est, par conséquent, trés bien appropriée pour la conception d’amplificateurs de
puissance RF fonctionnant avec des signaux modulés a enveloppe variable ayant de forts
PAPR.
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Figure [I-11 : Rendement de drain de I’architecture Doherty en fonction de I’OBO pour
différents niveaux de mise en conduction de I’auxiliaire (yon), comparé a un amplificateur
classe B classique.

I1.3.1.3) Limitation en bande passante

L’ensemble des caractéristiques précédentes a été effectué a la fréquence centrale
d’utilisation (f,). Comme 1’a réalisé [47], il est possible d’étendre cette analyse en prenant en
compte la réponse fréquentielle de I’amplificateur Doherty et ainsi observer comment
I’inverseur d’impédance (A/4) impacte la bande passante de cette architecture.

Un fonctionnement optimal du Doherty sur une large bande, exigerait que la fonction
inverseur d'impédance, réalisée par la ligne quart d’onde, soit parfaite sur toute la bande de
fréquence souhaitée. Comme la longueur électrique de cette ligne (/2) augmente linéairement
avec la fréquence, il est impossible d’obtenir une inversion d’impédance parfaite sur une large
bande de fréquence sans modifier les propriétés physiques de la ligne.
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D’apres les équations II-8, I1-9 et II-10 et en rappelant que R;.=Z¢.yon, On obtient les
expressions de (V) et (V,;) en fonction de (y), (yYow) €t (f,) :

. . nE +Jj.y.si nE
Y-YoN COS(f 2) Jysin(f; 2)) 0< Yin < YON (H'ZO)

cos(fug)+i-Yon-sin(fn3)

Vpl = VDSo.(

YoN+Y=YON)- T)+jyon-sin(fuz
— Vs, ((YYON Y=Yon) COS(f 2) Jyon-sin(f; 2)) yon <y <1 (11-21)

cos(fng ) +i-Yon-sin(fn3)

Var = VDSO( YYON ) 0<y<vyon (II-22)

cos(faz )+J YoN-Sin(fn3)

—v, <y.vmv+(y—yON).cons(fng).(co.s(fn’z—g—j.sin<fn’21))) on<y<l (I23)
cos(faz )+ Yon-Sin(fu3)
En prenant un exemple ot yon=0.5, la Figure II-12 représente 1’évolution de [V, et
V| pour différentes fréquences. On observe que la tension de sortie du principal est
largement impactée par la modification de fréquence. |V,;| ne se maintient pas dans sa zone
de saturation. De plus, la variation de tension de 1’auxiliaire n’est plus linéaire en fonction de
la fréquence.

1.2 1.2

2 a) £< b)
Sal| 1 1 g% | |
[ = o
o » ° 2
@°% |os 29 o8
5% ¥
§ g 06 @ é 0.6
= g2
° S 0.4 o'g |04
§ B —— =11, gg —o— f=15,
25 |02 —=— =1,25f,&0,751, 28 |02 —m =125f,&0,751,
g3 =15, & 0,51, £ =1,5.F, & 0,5.f,
< o < 0=
0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
(v) (v)

Figure II-12 : a) Amplitude de tension de sortie du principal (V,;) normalisée, en fonction de
(v) pour différentes fréquences. b) Amplitude de tension de sortie de I’auxiliaire (V1)
normalisée, en fonction de (y) pour différentes fréquences.

La Figure II-13 montre que le rendement de drain en fonction du recul en puissance de
sortie de I’architecture Doherty est largement réduit si on s’¢loigne de la fréquence centrale.
L’auxiliaire ne module plus la charge du principal de fagcon optimale. Le comportement de la
ligne (4/4) en fonction de la fréquence est le point limitant I’architecture en termes de bande
passante.

Pour conclure, I’amplificateur Doherty est une architecture basée sur la modulation de
la charge vue par ’amplificateur de fagon a améliorer le rendement en fonction du recul en
puissance. Nous avons vu que le niveau de puissance pour lequel I’auxiliaire commence a
conduire permet d’obtenir un rendement plus ou moins important en fonction de 1’OBO.
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Cependant I’utilisation nécessaire de la ligne de transmission (A/4) est une véritable limitation
en termes de bande passante. Notons qu’il existe des structures a plusieurs voies [48]
permettant de minimiser les creux de rendement comme observé dans la Figure II-11.
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Figure II-13 : Rendement de drain de [’architecture Doherty en fonction de I’OBO pour
différentes fréquences, comparé a un amplificateur classe B classique.

11.3.2) Technique LINC et Outphasing

Une autre approche visant a améliorer le rendement en fonction de I’OBO, consiste a
utiliser deux signaux a enveloppe constante et modulés en phase. Dans ce cas, le niveau de
puissance fixe, force chacun des deux transistors a fonctionner a la saturation donc a haut
rendement. Des variations dynamiques de phase sont appliquées de fagon a pouvoir
reconstituer par combinaison de Fresnel en sortie les variations d’amplitude du signal
amplifié.

I1.3.2.1) Principes communs

Ces techniques ont ¢été initialement développées par H.Chireix [49] en 1930 pour
I’outphasing et par D.C Cox [50] en 1974 pour le LINC. Comme le décrit la Figure 11-14, le
principe initial est de convertir un signal initialement modulé en phase et en amplitude en
deux signaux a enveloppe constante uniquement modulés en phase. La décomposition du
signal donne lieu a deux signaux de méme amplitude mais ayant des phases différentes qui
varient en fonction de la valeur de I’amplitude du signal utile d’entrée. Cette décomposition
est réalisée numériquement en bande de base et est communément appelée séparation des
composantes du signal (« SCS »).
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Figure II-14 : Représentation simplifiée du principe de décomposition/recombinaison en 2
voies.

Les signaux RF modulés en phase sont appliqués a deux amplificateurs identiques
travaillant a leur puissance de saturation et donc a leur rendement maximal. Les signaux
amplifiés sont combinés en sortie par un combineur de puissance. L’étape de recombinaison
constitue la partie la plus critique de cette architecture, qui va définir les propriétés
énergétiques et le niveau de linéarit¢é du systeme. On distingue alors deux types de
combineur de puissance: les combineurs isolés et les combineurs non-isolés, comme décrit
dans les prochains paragraphes.

Le séparateur de signal (« SCS ») génére, a partir du signal modulé a enveloppe
variable Sin, deux signaux Si1 et S2 ayant une enveloppe constante identique et contenant des
modulations de phase de signes opposés. Mathématiquement, le signal d’entrée en bande de
base Siy(t) peut s’écrire en fonction du temps sous la forme d’enveloppe complexe :

Sin(t) = 1(t). e/ (EW) (11-24)

r(t) est I’amplitude du signal Sj,(t) comprise entre 0 et 7,,,, et ¢(t) est la phase du signal
Sin(t)'

En introduisant une modulation de phase supplémentaire 6(?), le signal d’entrée peut
étre décomposé en deux signaux a enveloppe constante :

S.(t) = r";“x_ej-(¢(t)+9(t)) (11-25)

S,(t) = r";ax_ej-@(t)—e(t)) (11-26)

Cette décomposition de signaux est présentée Figure II-15.
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Figure II-15 : Représentation polaire de la décomposition d’un signal a enveloppe variable
en deux signaux a enveloppe constante.

La manipulation du signal en bande de base sous format I/Q, conformément a un
traitement numérique utilisé en pratique s’écrit :

Sin(6) = 1(£). /PO = [, () + . Qin () (11-27)

Avec I;,(£) = 7(£). cos(p (1))
et Qi (£) = 7(8).sin(e(1))

La décomposition du signal en deux signaux a enveloppe constante devient :
$1(8) = 1,(0) +J. Q.1 () (11-28)

Avec I1(t) = ™. cos(g(t) + (1))
ot Q1 (t) = ™. sin(p(t) + 6(t))

S2(8) = I,(8) +j.Q2(0) (11-29)

Avec L,(t) = Tm%.cos(@(t) —8(t))
et Q,(t) = "’T sin(p(t) — 6(1))

On peut alors en déduire I}, I, Q;,Q; en fonction de Ij, et Qjy :

L(t) = rm% cos(p(t) + 6(t)) (I1-30)

L(t) = rm% [cos(@(t)).cos(6(t)) — sin(e(t)).sin(6(t))] (I1-31)
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r®

Tmax

Comme cos(0) = et = arcos( ul ) ona:

I (t) = Tmex [cos(go(t)) — sin(e(t)). sm(arcos( r® ))] (I1-32)

Comme sin(arcos ( r® )) =[1- (Lt))z ona:

Tmax Tmax

L) = % [cos(@(®)) .7(t) — r(£).sin(@(£)).\/Timax? — 7(£)2)] (I1-33)

1 Tmax 2
L) =5-|n® 1. [(BE) - D @34
De la méme maniére, on en déduit I, Qy, Q,.

L(t) = % IQin(t) + Iin (8). (7‘:(1_:;)2 - 1)] (I1-35)
Q@ =1. llin(t) + Q). () 1)] (11-36)

Qz<t)=§.[1m<t> ~ Q). |(22)" - 1)] (11-37)

Une des particularités de cette conversion AM (modulation d’amplitude) vers PM
(phase modulation) conduit a un fort élargissement spectral comme représenté dans la Figure
II-16. Cette observation indique un point bloquant de cette architecture pour I’obtention d’un

bon compromis Rendement/Bande passante.
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Signaux de sortie
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Figure 1I-16 : Exemple de décomposition vectorielle d’un signal 16-QAM.

I1.3.2.2) Combinaison de puissance des signaux

Conformément au principe illustré dans la Figure II-14, il s’agit de combiner les
signaux de puissance de sortie. La combinaison sera donc faite en pratique avec des circuits
analogiques. De ce fait, I’ensemble de la difficulté¢ de cette architecture est situé dans la
recombinaison des signaux, qui doit absolument s’effectuer avec de trés faibles pertes pour
que le bilan global en rendement soit favorable. Le choix du combineur est primordial car il
définit le fonctionnement des amplificateurs. Pour un combineur isolé, on parle de systeme de
recombinaison vectorielle pure. Pour un combineur non-isolé¢, on parle de systeme de
recombinaison vectorielle a modulation de charge.

I1.3.2.2.a) Combinaison isolée : Technique LINC

La caractéristique essentielle est donc de reconstituer trés lin€airement le signal de
sortie de puissance d’ou la dénomination LINC (traduisant une reconstitution linéaire avec
des transistors en fonctionnement non-linéaire car ils sont saturés). En supposant un gain (G)
identique pour les deux amplificateurs et une combinaison des signaux idéale, 1’enveloppe
complexe du signal de sortie du systeme LINC s’écrit mathématiquement :

Sout(t) = G. ($1(0) + 5,(D) (I1-38)

Sout (t) = G. 72 I (eJ0(1) 4 =)0 (11-39)
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Spue (D) = G.Tm%ej"l’(t)(Z.cos(Q(t))) (11-40)
Soue(t) = G.rmax. cos(8(t))e/@®) (11-41)

On remarque que 1’amplitude du signal de sortie est dans ce cas définie par la valeur
de 6. Lorsque 0 prend pour valeurs 90° ou 0°, les amplitudes du signal recomposé seront
respectivement 0 ou ry,x, comme représenté dans la Figure 1I-17.

Q Q

r(t)

Figure II-17 : Exemples de l'impact de 0 sur [’amplitude du signal de sortie.

Le caractere linéaire étant par principe inhérent a la méthode de traitement des signaux
utilisé, I’efficacité énergétique globale du systéme LINC dépend en revanche du rendement
maximal des amplificateurs et surtout de I’efficacité avec laquelle les composantes S1 et S2
seront combinées, donc des pertes de combinaison de puissance en sortie (rendement du
combineur).

> Circuits de combinaison

La propriété principale d’un combineur isol€ est une treés forte isolation entre les acces
d’entrée. Les amplificateurs voient alors une méme charge fixe et travaillent donc suivant les
mémes caractéristiques de gain, puissance, rendement et linéarité.

» Le combineur Wilkinson est constitu¢ de deux lignes de transmission d’une
longueur (M/4) ayant une impédance caractéristique de v2.Z, qui garantit
I’adaptation d’impédance aux trois acces (#ypiquement 50 Ohms). Tout
déséquilibre d’amplitude et/ou de phase entre les 2 voies d’entrée conduit a une
dissipation de puissance dans la résistance d’isolation (R=2.Z)) (Figure II-18).
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Figure II-18 : Représentation d’'un combineur Wilkinson.

3 Sortie

» Le combineur 0-180° hybride est un dispositif a quatre acces. Les ports 1 et 2
représentent les ports d’entrée de ce combineur. Tout déséquilibre d’amplitude
et/ou de phase entre les deux voies d’entrée conduit également a une
dissipation de puissance a I’acces 4 et donc non disponible a I’accés utile 3
(Figure 1I-19).

180/\ 0 3  Sortie
Adaptés 50Q " v—/ ~—
o\/a

Figure 1I-19 : Représentation d 'un combineur 0-180° hybride.

> Bilan global : linéarité/rendement

P; et P, désignent respectivement les puissances d’entrée des acces 1 et 2 du
combineur et correspondent aux puissances des signaux S; et S, apres amplification. Les
puissances d’entrée du combineur sont égales et peuvent s’€crire :

P1=P2=—. (Tﬂ)z (11-42)

2.2, 2

Pour désigne la puissance de sortie issue de la recombinaison des signaux S; et S, dans
le combineur isol¢ et s’exprime de la maniere suivante :

Pout = — Tmax . c0s%(6) (11-43)
Zo

Dans ce cas, I’efficacité du combineur adapté s’écrit:

Pout

Ncombineur = PiipP2 (11-44)
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Ncombineur = cos? (9) (11-45)

Cette expression montre que pour les combineurs isolés, 1’efficacité de combinaison
dépend uniquement de la différence de phase entre les signaux S; et S et par conséquent du
niveau de I’enveloppe du signal Sin. Ainsi, lorsque Sin atteint des amplitudes faibles (&
proche de 90°), I’efficacité de combinaison est quasi-nulle et I’ensemble des puissances
incidentes est dissipé dans la charge d’isolation. A I’inverse, pour les forts niveaux

d’amplitude du signal Sin (@ proche de 0°), I’efficacité de combinaison est maximale et égale
a 100%. (Figure 11-20)

100

Ncombineur (%)

TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
0()

Figure II-20 : Efficacité de combinaison en fonction de [’angle de déphasage 6.

Pour un signal d’entrée modulé, I’efficacité moyenne de combinaison dépend de la
densité de probabilité de ce signal (PDF) et peut étre exprimée par 1’équation suivante:

Ncombineur (moyenne) = §V=1 p(Bi) cos? (Hi) (11-46)

Avec 01 : valeur discrete du déphasage
et p(01) : la probabilité d’apparition de cette valeur

La Figure II-21 représente la PDF d’un signal 16QAM superposé avec le rendement d’un
combineur isolé.
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Figure II-21 : Superposition de [’efficacité de combinaison et de la PDF d’un signal 16-QAM
en fonction de [’angle de déphasage 0.

Le rendement moyen de combinaison des combineurs isolés est compris entre 20 et 30
% suivant le type de modulation de signal d’entrée. De ce fait et malgré 1’utilisation des
amplificateurs dans leur zone de rendement maximal, les performances énergétiques globales
de cette architecture sont trés faibles en présence de signaux modulés ayant de trés fortes
valeurs de PAPR. Par conséquent, et comme illustré dans la Figure I1-22, ’architecture LINC
composée d’'un combineur isolé a un rendement en fonction du recul en puissance de sortie
moins important qu’un amplificateur traditionnel en classe B.

100 0.016

| LINC (combineur isolé) |

o

o

&
NVO-91 :IGCI

0|||||||||||||||||||||||||||||0.000
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0

Recul en puissance de sortie normalisée (dB)

Figure II-22 : Comparaison du rendement en puissance ajoutée d 'un amplificateur en classe
Bidéal et d’une architecture LINC a combineur isolé en fonction de la puissance de recul
sortie normalisée.

Néanmoins, grace a une trés forte isolation entre les deux accés d’entrée, les
performances en linéarité sont excellentes. En considérant que les amplificateurs ont une
bande passante treés grande devant la bande du signal d’excitation et qu’ils soient parfaitement
identiques en gain et en phase, ’architecture LINC avec combineur isolé permet de
reconstituer fidelement le signal modulé en sortie. (Figure 11-23)
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Figure II-23 : Comparaison du spectre d’entrée et sortie simulée pour une architecture LINC
composé d’un combineur isolé, en considérant deux amplificateurs RF identiques et de bande
passante large par rapport a la bande occupée par le signal utile.

En conclusion ce principe ne pourrait étre pertinemment utilis¢é que pour une
amplification trés linéaire et a haut rendement de signaux ayant de faibles taux de variation
d’enveloppe (donc un faible PAPR) ce qui n’est plus le cas des signaux utilisés et
perfectionnés actuellement en termes d’efficacité spectrale.

> Quelques travaux d’amélioration du rendement d’un systéme LINC avec

combineur isolé.

Dans la littérature, il existe plusieurs techniques qui permettent d’améliorer 1’efficacité
énergétique moyenne de D’architecture LINC en utilisant un combineur isolé¢ et donc en
profitant a priori du caractere linéaire de ce principe.

» Technique Multi-Level LINC (« ML-LINC ») [51]

La technique multi-level LINC est basée sur une décomposition du signal d’entrée
différente de la configuration LINC traditionnelle. La décomposition du signal comprend
toujours une modulation de phase mais aussi une modulation d’amplitude discrete (4 niveaux
discrets d’amplitudes) qui est la méme sur les deux voies. En relachant la contrainte
d’amplitude constante sur I’enveloppe, on peut trouver une recombinaison vectorielle
optimale pour limiter au maximum 1’angle de déphasage entre les deux voies et ainsi travailler
dans la zone de rendement maximal des combineurs isolés. L objectif est alors de trouver un
compromis entre 1’efficacité de recombinaison et le rendement des amplificateurs RF qui
dépend maintenant du niveau de I’enveloppe modifiée. La Figure II-24 représente une
comparaison entre la représentation vectorielle de I’architecture LINC traditionnelle et la
technique ML-LINC. La sommation des deux signaux S, et S, ayant un déphasage plus faible
donnent la méme résultante S;, que 1’architecture LINC traditionnelle.
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Figure 1I-24 : Comparaison entre les principes des architectures LINC et ML-LINC.

La technique ML-LINC limite donc 1’angle de déphasage, ce qui permet d’améliorer
I’efficacité de recombinaison pour un recul en puissance important. L’ensemble des
combinaisons de phase et d’amplitude ainsi que la trajectoire de recombinaison vectorielle
optimale sont représentés Figure II-25. Dans ce cas, D’efficacit¢ de recombinaison reste

r(t)
o)

modulateur
ML-LINC

ML-LINC

n0.60) |

Combineur isolé
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————»

supérieure a 60 % pour un recul en puissance de 8dB.
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Figure II-25 : Efficacité de recombinaison d’'un combineur isolé dans une architecture ML-

Cependant, les amplificateurs RF ne fonctionnent plus exclusivement en régime
saturé. Par conséquent, le rendement gagné sur le combineur isolé est perdu sur les
amplificateurs RF. Les performances énergétiques globales en fonction du recul en puissance
de sortie sont largement améliorées en comparaison de 1’architecture LINC traditionnelle,

Recul en puissance de sortie normalisée (dB)




mais restent toujours inférieures a celles d’un amplificateur en classe B, comme le montre la
Figure I1-26.
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Figure [I-26 : Rendement en puissance ajoutée d’une architecture ML-LINC avec combineur
isolé comparé a celui d’'un amplificateur classe B ideal.

» Technique AMO (« Asymmetric Multilevel Outphasing ») [52]

La technique AMO est basée sur le méme principe que la configuration ML-LINC,
mais les niveaux d’amplitude et la phase de I’enveloppe de chacune des voies sont gérés
indépendamment, rendant le systétme asymétrique. L’objectif est toujours de trouver la
recombinaison vectorielle optimale pour limiter au maximum 1’angle de déphasage. La Figure

II-27 représente une comparaison entre les représentations vectorielles des techniques ML-
LINC et AMO.

ML-LINC AMO

) (0,600 ~| Combineur isolé ) F1nt),81(t)

— * modulateur PR ——* modulateur
OO P ML-LING [ro(t).-8(t) O AMO [ran(t)-8:(t)

Figure II-27 : Comparaison entre les principes des architectures ML-LINC et AMO.
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La technique AMO permet de limiter encore plus I’angle de déphasage entre les voies,
ce qui localise le fonctionnement du combineur dans sa zone de rendement élevée.
L’ensemble des combinaisons de phase et d’amplitude ainsi que la trajectoire de
recombinaison vectorielle optimale sont représentés dans la Figure II-28. Dans ce cas,
I’efficacité du combineur reste supérieure a 80 % pour un recul en puissance de 11dB.

100 0.016
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Figure II-28 : Efficacité de recombinaison d’un combineur isolé dans une architecture AMO.

Comme pour la technique ML-LINC, les amplificateurs ne fonctionnent plus en
régime de saturation et voient leur rendement en puissance ajoutée chuter. Par conséquent, le

rendement énergétique global reste toujours limité en fonction du recul en puissance de sortie
(Figure 11-29).

100 0.016

LN L I N B B B
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0

Recul en puissance de sortie normalisée (dB)

Figure II-29 : Rendement en puissance ajoutée d’une architecture AMO avec combineur isolé
comparé a celui d'un amplificateur classe B idéal.

Devant cette problématique et comme décrit dans [52], la gestion des niveaux
d’amplitude doit obligatoirement étre gérée par un systeme de polarisation dynamique pour
forcer les amplificateurs de puissance RF a toujours travailler a la saturation et donc a
rendement maximal (Figure 11-30). La polarisation dynamique permet de faire varier le gain
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des amplificateurs RF, et donc de pondérer directement les quatre poids d’amplitudes en
fonction du temps. Cette méthode est dérivée de la technique EER (« Envelope Elimination
and Restoration » [53]).

Multilevel DC/DC

> Switch —|
M »| [ switch
A —»| AMO Modulator | A2 / \' _
¢ —» o e, Digital-to-RF > PAj > copiner
Predistortion |92 Phase Converter ’—@_'
(DRFPC) PA

Figure 1I-30 : Schéma bloc du principe de I’architecture AMO avec polarisation dynamique.

Dans un cas idéal, ou le systéme de polarisation dynamique est sans perte (moduiateur de
polarisaion=100%), le rendement global de la technique AMO devient plus intéressant qu’un
amplificateur traditionnel en classe B, avec un rendement supérieur a 60% pour un recul en
puissance de 11dB (Figure II-31).

100 0.016
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NVD-91 4ad
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Figure II-31 : Rendement en puissance ajoutée d une architecture AMO avec combineur isolé
et polarisation dynamique discrete sans pertes, comparé a celui d’'un amplificateur classe B
ideal.

Néanmoins, cette architecture rencontre les mémes problématiques que I’EER. La
modification du gain des amplificateurs par polarisation dynamique se répercute par une
modification de la phase du signal ce qui se traduit par des erreurs de recombinaison en sortie
du systéme. Par conséquent, ce systéme est trés peu linéaire et demande un gros effort de pré-
distorsion sur la phase et I’amplitude de chacune des voies RF et sur le systeme de
polarisation dynamique. De plus, la principale difficulté est alors déplacée sur le systeme
d’alimentation dynamique qui doit avoir le rendement énergétique le plus ¢€levé possible.
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Dans [54], le démonstrateur réalisé atteint 41.4% de PAE moyenne pour un signal 16-QAM
avec 40MHz de bande a 1.95GHz pour une puissance de sortie de 36dBm.

» Technique AMO avec DPWM (« Asymmetric Multilevel Outphasing with
Discrete Pulse Width Modulation») [55]

Comme nous I’avons vu précédemment la difficulté de ’architecture AMO est de
réussir a gérer le plus efficacement possible les polarisations dynamiques des amplificateurs,
le tout avec le moins de distorsions possibles. Dans [55], ’auteur propose de générer un
ensemble d'amplitudes discrétes du signal d’entrée en faisant varier le rapport cyclique des
tensions grille-source des signaux de forme carrée a la fréquence porteuse de chaque
amplificateur travaillant en Classe E [56]. Le principal avantage de cette modulation de
largeur d'impulsion discréte (DPWM) réside dans le fait de ne plus utiliser un modulateur de
tension de polarisation de drain a faible perte. La DPWM améliore l'efficacité de
recombinaison du combineur adapté, car elle permet de faire varier efficacement les
amplitudes d’enveloppe discrétes de chaque amplificateur. Les amplificateurs RF Classe-E
classiques fonctionnant en régime PWM [57], [58] voient leur rapport cyclique d’entrée étre
modulé sur une large dynamique avec une résolution trés fine. Le probléme de cette approche
PWM classique est que pour parvenir a une large dynamique de rapports cycliques en hyper-
fréquence, les largeurs d'impulsion sont de l'ordre de quelques picosecondes pour des
porteuses microondes et sont donc difficiles a produire. C’est dans ce cadre que la DPWM
limite les rapports cycliques a un ensemble discret, évitant les faibles rapports cycliques et
améliorant I’efficacité de 1’amplificateur en Classe E. Comme pour le LINC traditionnel le
déphasage entre les voies est utilisé pour pouvoir balayer I’ensemble des puissances de sortie.
Chaque amplitude d'enveloppe des deux amplificateurs Classe E est choisie parmi un
ensemble discret de valeurs telles que I'angle de déphasage soit minimisé, afin d'obtenir la
plus haute efficacité sur une large plage de puissance de sortie. L'architecture AMO avec
DPWM est représentée dans la Figure I1-32.

A1 Class-E PAs Wilkinson Q
1 v, Ppower AMO
combiner 04
O,—* Digital-to-RF [—* DPWM Y 4 :
Phase Converter
—»|  (DREPC N
o, ( ) DPWMJ_I]_ FY; V. 0,
Class-E PA with Az_T My 0
aresonantgatedriver "~ T poconant [0 020
& output network 1T 1
Resonant @2_—.‘{’792

Rs input drive

Figure 11-32 : Schéma bloc du principe de [’architecture AMO avec DPWM [55].

La Figure I1-33 montre le rendement de drain du systtme AMO avec DPWM idéal, en
utilisant un modele d’amplificateur Classe-E idéal. Quatre rapports cycliques (23%, 27%,
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32%, 50%) sont nécessaires pour obtenir un rendement supérieur a 50% a 6dB de recul en
puissance. [55] propose un démonstrateur basse fréquence (fy=48MHz) atteignant un
rendement moyen de 36.5% pour un signal 16-QAM de 50 ksym/s avec une puissance de
sortie de 20W. Ces résultats montrent que la principale difficulté est de réaliser un
amplificateur Classe E et un driver de grille en signaux carrés en hyper fréquence.

= 100[T——AMO w/ 4-IviIDPWM |
5 90H - = = AMO w/ 3<Ivl DPWM]| i
& 70} ---PWM
3- 60_ " LlNC .......
g 40 ;
u‘_:| DO £ b o b e T s e s e B b i e el g e
E q | o
D i : ......
0 """" i i i i
-15 -12 -9 -6 -3 0

Normalized Output Power (dB)

Figure II-33 : Rendement de drain de [’architecture AMO avec DPWM pour différents
rapports cycliques discrets [55].

» Technique OPERA (« Outphasing Power Energy Recovery Amplifier ») [59]

Le systtme OPERA, représenté sur la Figure 1I-34, permet de récupérer la puissance
normalement gaspillée dans la résistance d'isolation d’un combineur hybride 0-180°. En
remplacant cette résistance par un convertisseur RF-DC, la puissance est redressée et
réinjectée dans le réseau d’alimentation des amplificateurs RF.

Si(t)

S(i) Vsup ‘\\\ : A 0 Z‘
— sos ] 1T % - %%‘*% % ) >0
Rectifier Resistance Transformation

Compression Stage 1

~ Network
\ -
I! a:l PA
Sy(t) - ‘ ;

Figure 11-34 : Schéma bloc du principe de [’architecture OPERA [59].

X

NE

La Figure II-35 montre le rendement énergétique théorique du systtme OPERA avec
différents pourcentages de récupération d'énergie. Comme on peut le voir, le rendement
global du systeme est amélioré et devient plus intéressant qu’un amplificateur en classe B
pour une efficacité de récupération supérieure a 80%.
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Figure II-35 : Rendement en puissance ajoutée d’une architecture OPERA pour différent
pourcentage de récupération d’énergie.

Bien entendu, la difficulté de ce systéme se trouve dans la conception du convertisseur
RF-DC, qui doit avoir un rendement supérieur a 80% sur une large dynamique de puissance.
De plus, le couplage entre le redresseur et le combineur hybride 0-180° est critique car
l'impédance d'entrée du redresseur varie en fonction de la puissance d'entrée. Cette variation
d'impédance se répercute par une réduction de l'isolation entre les deux voies RF du
combineur. Ceci perturbe alors le fonctionnement des amplificateurs RF (baisse de leur
rendement, augmentation de la distorsion du signal de sortie). Dans [59], I’auteur propose un
réseau de compression de résistance (RCN . « Resistance Compression Network ») qui va
permettre de limiter au maximum les variations d’impédance vues par le combineur. Avec
cette méthode, le démonstrateur basse fréquence (fy)=48MHz) propos¢ atteint un rendement en
puissance ajoutée moyen de 42% pour un signal 16-QAM de 50 kHz avec une puissance de
sortie de 36.7dBm.

11.3.2.2.b) Combineur non-isolé : Outphasing

Dans ce cas, la priorité sera mise sur une architecture de circuit de combinaison sans
perte, au détriment de la linéarité puisque les cellules actives subiront des variations
dynamiques d’impédance de charge.

> Circuits de combinaison

Contrairement au combineur Wilkinson ou au combineur hybride, le circuit de
combinaison proposé¢ initialement par Chireix ne présente aucune isolation entre ses acces
d’entrée. Typiquement, ce combineur est composé de deux lignes de transmission d’une
longueur électrique (4/4) et d’impédance caractéristique (Zy), comme représenté Figure 11-36.
L’analyse du combineur Chireix est plus complexe que celle réalisée sur le combineur adapté
car I’absence d’isolation se répercute par une interaction non-linéaire forte entre les éléments
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actifs et le combineur. Le comportement global du systéme peut alors étre considéré comme
une recombinaison vectorielle engendrant une modulation de charge.

On se propose par souci de simplicité, d’étudier le combineur Chireix avec des sources
de tension idéales afin de s’affranchir des notions de désadaptation et de modulation de
charge entre les amplificateurs.

Figure 1I-36 : Représentation d’'un combineur Chireix avec des sources de tensions idéales.

L'admittance présentée a chaque amplificateur est obtenue en utilisant la matrice
chaine d’une ligne de transmission quart d'onde sans perte définie par:

A B cos(¢) jZosin(¢) 0 j.Z .
(C D)(p=)l/4- =1} Slr;((l’) cos(¢) ={L o (I1-47)
0 p=1/4

Zo

Les relations entrée-sortie des lignes quart d'onde dans les deux branches du
combineur Chireix s’expriment par :

Vl :_]ZOI3 Vz :_]ZOI4 (II-48)
L=2Ly L=2X.v, (1149
1 Zo. N 2 Zo. S

On obtient alors :

Vi+V, rmax.(ej'9+e‘j'9) __ 2.rmax-cos(6)
J-Zo J-Zo J-Zo

I,=I+1, = (11-50)

2 Fmax-cos(6)
Vs = Is-Rcharge = %-Rchm‘ge (I1-51)

j 2.Tmax-€c0s(0)
L=1I= Z_OVS = Z—g'Rcharge (II-52)

Par conséquent, les admittances de charge présentées aux amplificateurs sont :

I _ 2.Rcharge-c0s%(6) . Rcharge-sin(2.6)

Y, = .
17y 72 72

=G() —j.B(®) (II-53)
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I _ Z-Rcharge-cosz (6)
v, zZ2

. Rcharge-sin(2.0)
+J. P

Y, = =G(0) +j.B(6) (11-54)

On peut donc modéliser séparément chacune des branches, comme représenté Figure
11-37.

Figure II-37 : Modélisation du combineur Chireix.

Les amplificateurs de puissance RF voient de fortes variations dynamiques de charge
qui dépendent de I’angle de déphasage (¢). La Figure II-38 montre les variations de
conductance et de susceptance vues par les amplificateurs, traduisant ainsi I’absence
d’isolation.
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Figure II-38 : Variation de la conductance et de la susceptance vues par les sources de
tensions idéales en fonction de [’angle de déphasage 0.

Ces variations d’impédance ont un impact direct sur ’efficacité énergétique du
combineur Chireix qui s’exprime de la manicre suivante :

Z-Rcharge-cosz(e)
Go 7%

Nchireix = = > =~
\/G§+B§ 2Rcparge-c0s2(6) Rcharge-sin(2.6)
2 + 2
ZO ZO

= cos(60) (I1-55)

L'efficacité diminue considérablement lorsque 1'angle de déphasage 6 augmente, ce qui
est représenté sur la Figure I1-39. De la méme maniere que pour le combineur isolé,
I’efficacité moyenne de combinaison dépend de la densité de probabilit¢ du module de
I’enveloppe du signal d’entrée (PDF) et peut étre exprimée par 1’équation suivante :
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Nehireix(Moyenne) = YV p(6i) cos(0i) (11-56)

Avec 6i : valeur discrete du déphasage
et p(0i) : la probabilité d’apparition de cette valeur
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80— 0.006

60— 0.004
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()

Figure [I-39 : Rendement de combinaison du combineur Chireix comparé a celui d’un
combineur adapté en fonction de I’angle de déphasage 6.

La dégradation de l'efficacité est due a l'augmentation de la susceptance de
l'admittance présentée a chaque amplificateur. Pour résoudre ce probléme, Chireix propose la
méthode de compensation de charge. L'idée de cette méthode est de compenser partiellement
cette partie imaginaire en ajoutant une réactance parallele appropriée (Figure 11-40).

E B |80 0O GO BO)| Bum 12

- ] i i = -0
V1 _rmax-ej — i i V2_rmax-e :

P T i

Figure II-40 : Modélisation du combineur Chireix avec compensation de la susceptance.

En ajoutant une susceptance parallele avec un signe opposé a la susceptance existante
pour un angle de déphasage particulier, la partie imaginaire de I’impédance globale vue par
I’amplificateur sera annulée et une efficacit¢é maximale sera obtenue pour cet angle de
déphasage. De plus, la susceptance B(6) est symétrique en fonction de 0, autour de 0 = 45°
(Figure II-38). Si elle est compensée pour un angle de compensation (0°<6..,,<45°), la
susceptance a l'angle de déphasage (90°-0c,p) sera également compensée.

Apres avoir ajouté les susceptances de compensation, les admittances présentées a
chaque amplificateur deviennent :

Yll =N +j(Bcomp) =G(6) —J. (B(H) - Bcomp)
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2.Rcharge-€0S%(0) . Rcharge-(sin(2.0)—sin(2.6comp)
= Zoch gzg — j.—<hard 72 = (II-57)

YIZ =Y _j(Bcomp) = G(H) +J. (B(H) - Bcomp)

_ 2.Rcharge-c0s%(6) 4 Rcharge-(sin(2.6)—sin(2.6comp) (I1-58)
z§ z§

Ou B _ RChargeSin(z-ecomp)
U Beomp = 72

Dans ce cas, le rendement de recombinaison du combineur Chireix devient (Figure
11-41) :

_ Go _ 2.cos2(0) 11-59
Nchireix = 2 > > ( - )
\/G§+(Bo—Bcomp) \/(2.0052(9)) +(sin(2.0)-sin(2.6comp))
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Figure II-41 : a) Rendement de combinaison du combineur Chireix pour différents angles de
compensation Oc,mp en fonction de I’'angle de déphasage 0. B) Rendement de combinaison du
combineur Chireix pour différents angles de compensation O.omp en fonction du recul en
puissance de sortie.

L’ensemble des résultats présentés dans la Figure II-41 montre les performances du
combineur Chireix en présence de deux sources de tension idéales. En réalité, pour un
systeme complet, le couplage entre les amplificateurs de puissance et le combineur rend
I’étude théorique plus complexe a étudier et est plus largement décrit dans [60]. En effet, en
I’absence d’isolation, les deux amplificateurs dont I’effet fondamental est une source de
courant controlée se créent mutuellement une modulation d’impédance de charge. Leur
fonctionnement est alors perturbé et les cycles de charges des transistors prennent la forme de
figures de Lissajoux de surface ouverte, ce qui augmente leur puissance dissipée. De ce fait,
les performances énergétiques des amplificateurs ne sont plus constantes en fonction de
I’angle de déphasage 0.

A titre d’exemple et de facon a illustrer quelques problématiques liées a cette
technique d’amplification, des résultats de simulations réalistes comprenant deux
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amplificateurs Classe B et un combineur Chireix sont présentés dans la Figure 11-42 pour
différents angles de compensation.
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Figure [I-42 : a) Rendement en puissance ajoutée d’une architecture LINC a combineur
Chireix en fonction de la puissance de recul de sortie normalisée pour différents angles de
compensation (Ocomp). b) Puissance de sortie en fonction de I’angle de déphasage (0) pour

différents angles de compensation (0comp).

Le rendement en puissance ajoutée est clairement amélioré¢ en fonction du recul en
puissance lorsque I’angle de compensation choisi (6.mp) augmente. Cependant une
diminution de la dynamique de puissance de sortie est observée en fonction de ’angle de
compensation (Figure 1I-42-b)). Ceci met en évidence la non-linéarité du systeme. La Figure
I1-43, permet d’observer plus précisément la non-linéarité du systéme en fonction de I’angle
de déphasage pour un cas simple de signal bi-porteuse.

Lorsque I’angle de compensation (6.omp) €st augmenté pour améliorer le rendement,
I’enveloppe de sortie est clairement distordue. Le compromis rendement/lin€arité du systeme
apparait difficile a trouver, dans la mesure ou plus le rendement est maximisé plus
I’enveloppe de sortie se trouve distordue. La prédistorsion du signal d’entrée reste une option
compliquée et délicate a mettre en ceuvre dans ce type de systéme. En effet, une modification
du signal d’entrée se répercute par une modification de I’interaction qu’il existe entre chaque
amplificateur.
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Figure 11-43 : a) Enveloppe du signal d’entrée bi-porteuse en fonction du temps (noir) et
enveloppe du signal de sortie en fonction du temps (couleur) pour différents angles de
compensation (Ocomp). b) Enveloppe du signal d’entrée en fonction de [’enveloppe de sortie
pour différents angles de compensation (0:omp).

Pour imager la difficulté a linéariser cette architecture, nous avons réalisé¢ une étude
basée sur des simulations qui permet dans un cas simple d’évaluer I’impact d’un déséquilibre
de gain et de phase entre amplificateurs. On considére un systeéme avec un combineur Chireix
sans compensation (6..,,=0°) et deux amplificateurs similaires. AG représente une différence
de gain et ¥ représente une erreur de phase entre les deux voies (Figure 1I-44). L’ensemble
est excité par un signal bi-porteuse.

On observe, a travers la Figure 11-44, que le critere C/I; est largement impacté par le
moindre déséquilibre de gain et de phase entre les voies. Pour obtenir un C/I5 supérieur a
30dB, I’écart entre les deux branches doit étre inférieur a 0.3dB en gain et 1° en phase. Ceci
souligne que le degré de précision nécessaire pour atteindre des spécifications requises de
linéarité est tres ¢levé. Les systémes de prédistorsion doivent étre relativement complexes et
couteux, en capacité de traitement de calcul, pour pouvoir atteindre ces degrés de précision.
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Figure 11-44 : C/I; en fonction de [’erreur de phase (V) pour différents déséquilibre de gain
(4G).
Les problématiques d’¢largissement de bande passante liées a la technique de
décomposition du signal sont accentuées du fait de la présence de deux lignes quart d’onde,

I’outphasing cumule donc les limitations de bande évoquées précédemment pour
I’architecture Doherty.

> Quelques travaux d’amélioration du rendement

» Technique MILC (“Modified Implementation of LINC Conception”) et HILC
(“Hybride Implementation of LINC conception”) [61]

Les techniques MILC et HILC sont des méthodes qui sont basées sur une
décomposition du signal d’entrée différente afin d’améliorer le compromis
Rendement/Linéarité. C’est une décomposition du signal mixte, ou une partie du signal va
rester a enveloppe variable et une autre partie va étre décomposée en modulation de phase a
partir d’un seuil d’amplitude (7.,;;). On parle de modulation adaptative, comme le montre la
Figure I1-45. Pour la technique HILC, I’objectif est toujours de limiter I’angle de déphasage 6
pour travailler dans la zone de rendement maximal du combineur Chireix. Pour ce faire, la
décomposition du signal va étre a enveloppe variable en dessous du seuil d’amplitude (#ei1)
et a modulation de phase au-dessus. De la méme maniere, pour la technique MILC, la
décomposition du signal va étre a enveloppe variable au-dessus du seuil d’amplitude (7, et
a modulation de phase en dessous. Cette fois-ci, I’objectif est d’augmenter le rendement en
fonction du recul en puissance, qui a partir d’un certain seuil, est meilleur en Classe B
classique.
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Figure 1I-45 : Principe de la recombinaison vectorielle des architectures MILC et HILC.

Pour se faire une idée des performances de ces systémes nous avons réalis¢ des
simulations qui permettent d’estimer le compromis rendement/linéarité en présence d’un
signal modulé 16-QAM. L’ensemble des résultats est synthétis¢ dans la Figure 11-46 et a été
obtenu avec un combineur Chireix ayant un angle de compensation de 50° (6conp=50°). On
observe que quelle que soit la technique utilisée, le compromis rendement/linéarité est tres
faible. Lorsque le rapport entre 1’amplitude maximale de 1’enveloppe du signal d’entrée et
I’amplitude seuil de modulation adaptative (7seui/7max) tend vers un fonctionnement de type
outphasing, la linéarité est dégradée rapidement et fortement. A titre d’exemple, pour un
rapport 7yeui/Tmax=0.7, le rendement en puissance ajoutée est amélioré de 8 points par rapport a
un amplificateur en Classe B, pour une chute de 40dBc en ACPR comme illustré

respectivement sur la partie droite de la Figure II-46-a) et sur la partie gauche de la Figure
I1-46-b).
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Figure [I-46 : a) PAE moyenne et ACPR en fonction de la valeur du seuil de la décomposition
adaptative pour un signal 16-QAM appliqué au systeme MILC. b) PAE moyenne et ACPR en
fonction de la valeur du seuil de la décomposition adaptative pour un signal 16-QAM
appliqué au systeme HILC.

» Technique “Chireix Outphasing Switch-Mode High Power Amplifier” [62]

Une architecture intéressante mais trés complexe est proposée par NXP (Figure 11-47).

Elle tire parti, d’aprés les auteurs, d’une relative insensibilit¢ du rendement d’un
amplificateur en Classe E (détaillée dans [63]) vis-a-vis des variations de charge.

Cette caractéristique particuliere confére aux transistors de puissance un
comportement se rapprochant d’une source de tension favorable au principe de la technique
outphasing.

En utilisant une topologie spécifique de combineur large bande a lignes couplées
asymétriques, les variations d’amplitudes du signal reconstituées en sortie sont obtenues en
appliquant des signaux de porteuse quasi-carrés a 1.95 GHz en entrée des transistors avec un
décalage temporel variable. Ceci nécessite des circuits drivers de grille (Cmos) pour la
commande des cellules GaN.
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Figure [1-47 : Schéma simplifié de la topologie « Chireix Outphasing Switch-Mode High
Power Amplifier ».

Les performances en rendement de drain en fonction du recul en puissance sont assez
remarquables, méme si les performances en rendement global montrent une allure plus
semblable a celle des amplificateurs plus conventionnels (Figure 11-48).
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Figure 1I-48 : Mesures du rendement de drain et de la PAE global, ainsi que du gain en
puissance du prototype de « Chireix Outphasing Switch-Mode » présenté dans [62].

» Technique “Multi-stage Resistance Compression Network” [64]

Comme nous I’avons décrit précédemment, I’outphasing consiste a utiliser un
combineur sans perte non-isolé, ce qui conduit a deux limitations énergétiques fondamentales.
La premiere étant que l'efficacité de recombinaison est dégradée par la variation de la
susceptance de l'admittance présentée a chaque amplificateur, ce qui rend la combinaison de
puissance inefficace pour les faibles valeurs de I’angle de déphasage (6). La seconde concerne
les fortes variations de charge vues par les amplificateurs de puissance qui dégradent
fortement leurs propres performances €nergétiques.
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La technique proposée [64] consiste a décomposer la technique d’outphasing en
plusieurs voies. Dans 1’exemple proposé, I’architecture est composée de quatre branches ce
qui permet de décomposer le signal a enveloppe variable en quatre signaux modulés en phase
a enveloppe constante (Figure 11-49). De ce fait, en ajustant le déphasage entre chacune des
branches, les variations de déphasage sont limitées d’un facteur deux pour chaque étage de
combinaison et les variations de charge vues par les amplificateurs sont fortement atténuées,
d’ou le terme de « Resistance Compression Network (RCN) ».

Power Combiner

a) b)

Figure 11-49 : a) Représentation polaire de la décomposition d’'un signal a enveloppe
variable en quatre signaux a enveloppe constante. b) Schéma simplifié de I’architecture
« Multi stage RCN » a quatre voies, ou chaque amplificateur est représenté par une source de
tension idéale [64].

Les performances théoriques de cette technique montrent une nette amélioration du
rendement du combineur (Figure II-50). Cependant la décomposition du signal en quatre
signaux a enveloppe constante modulés en phase complexifie largement le systeme car il
nécessite quatre sources distinctes et devient une architecture multivoies. De plus, cette
nouvelle décomposition du signal complique fortement la fonction de modulation de phase en
fonction du temps de chacun des signaux (V,, V3, V., V,), rendant le probleme d’élargissement
du spectre du signal d’entrée évoqué dans la section 11.3.2.1 encore moins favorable.
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Figure II-50 : Rendement du combineur en fonction du recul en puissance (OBO). Les
courbes noire, jaune, verte, cyan correspondent a un combineur Chireix classique a deux
branches ayant différents angles de compensation. Les courbes bleue et rouge correspondent
au combineur a quatre voies proposé par [65] pour différents angles de compensation.

11.3.3) Doherty-Outphasing continuum.

La technique nommée « Doherty-Outphasing Continuum », initialement proposée dans
[66], est une méthode qui permet de garder les propriétés d’amélioration du rendement en
fonction du recul en puissance sur une large bande de fréquence. La topologie correspondante
est similaire a celle d’un Doherty classique, comme représenté dans la Figure II-51.
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Figure II-51 : Schéma bloc de la technique « Doherty-Outphasing Continuum » [66].

\

Chaque amplificateur dispose d’une entrée RF indépendante, de facon a gérer
indépendamment les niveaux de puissance et les phases de chaque voie.

La Figure 11-52 représente un schéma €équivalent représentatif de cette technique étudiée
dans [67]. Il est composé de deux lignes de transmission ayant pour longueurs électriques (6,)

97



et (6,) et pour impédances caractéristiques (Z,) et (Z,). Les amplificateurs sont considérés
comme étant des sources de courant au fondamental /, et /,. Les fréquences harmoniques sont
considérées court-circuitées.

L’objectif consiste dans un premier temps a analyser la réponse du combineur de
puissance en fonction du niveau des courants |I,], I,| et du déphasage (¢) entre ces courants
pour des valeurs de (6,) (6.), (Z,) et (Z,) fixées.

Principal

5
Auxiliaire

Figure II-52 : Schéma d’un combineur de puissance idéal utilisé dans [’analyse du Doherty-
Outphasing Continuum.

Pour chaque combinaison de courants et de déphasages, le rendement et la puissance
de sortie sont calculés. Les trajectoires optimales de courant et de déphasage sont alors
extraites pour obtenir le meilleur rendement en fonction du recul en puissance de sortie pour
un combineur de sortie donné. A titre d’exemple, la Figure II-53 représente le cas d’un
amplificateur Doherty classique ou 0,=90° 0,=0°, Z,=Z,=Rpt €t Rcharge=Rop/2. Sur la Figure
II-53-a), le nuage de points correspond aux résultats de I’ensemble des combinaisons. La
ligne rouge représente la trajectoire optimale a suivre pour obtenir le maximum de rendement.
La Figure II-53-b) représente les lois de commande de courant et de déphasage extraites a
partir de cette ligne rouge.
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Figure II-53 : a) Rendement de drain fonction de la puissance de sortie pour différentes
valeurs de phase et d’amplitude de courant, quand Op=90° et 6a=0°. b) Lois de commande
d’amplitude et de phase des courants correspondant au rendement optimal indiqué par la
ligne rouge en (a) [68].

Dans un second temps, I’analyse se poursuit en effectuant cette méme méthode pour
tous les couples de longueur électrique (6,) et (6,) des lignes de transmission constituant le
combineur de puissance. Pour chaque combinaison (6,) (6,), la trajectoire de courant et de

98



déphasage donnant le maximum de rendement moyen d’un signal WCDMA ayant un PAPR
de 6.7dB est alors extraite. La Figure 1I-54 représente le rendement moyen du systéme en
fonction de la longueur électrique de chaque ligne. A chaque point de ce graphique
correspond un contréle optimal de courant. La Figure II-55-a) représente le rendement de
drain du systéme en fonction de la puissance de sortie lorsque 6,=60° 6,=120°. La Figure
II-55-b) montre que pour ce couple de longueurs ¢€lectriques, le fonctionnement du systéme
est proche d’un fonctionnement Chireix a recombinaison vectorielle multi-niveaux. On
observe que || et |I,| sont égaux et ¢ varie de -180° a -90° pour faire varier la puissance de
sortie.
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Figure II-54 : Rendement de drain moyen ayant la commande de courant optimale en
fonction de Op et Oa pour un signal WCDMA ayant un PAPR de 6,7dB. Les diamants et les
carrés indiquent respectivement une solution Doherty et Chireix [68].
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Figure II-55 : a) Rendement de drain fonction de la puissance de sortie pour différentes
valeurs de phase et d’amplitude de courant, quand Op=60° et 6a=120°. b) Lois de commande
d’amplitude et de phase des courants correspondant au rendement optimal indiqué par la
ligne rouge en (a) [68].

L’avantage de cette méthode est de pouvoir connaitre directement 1’évolution du
rendement du systéme en fonction de la fréquence. Par exemple, pour un couple de lignes
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ayant pour longueurs électriques 0,=90° 0,=180° a f,, leurs valeurs a 0.67. f, sera 6,=60° et
0,=120°. Dans ce cas, le fonctionnement et le contrdle des courants du systeme sera
équivalent a celui représenté Figure I1-53 a f; et a celui représenté Figure II-55 a 0.67. f,. Le
systeme est donc reconfigurable en fréquence et va passer d’un fonctionnement Doherty pur a
un fonctionnement proche du LINC/Chireix en fonction de la fréquence d’utilisation.

Cette architecture et cette procédure d’analyse permettent d’obtenir une recombinaison
de puissance adaptative, avec une forte efficacit¢ en OBO sur une large bande. Le
démonstrateur réalis¢ dans [67], atteint avec cette architecture des rendements en puissance
ajoutée supérieurs a 40% pour un recul en puissance de sortie supérieur a 6dB sur une bande
de 1-3GHz. Cette méthode est relativement prometteuse pour obtenir un systéme flexible en
fréquence, mais ne permet pas d’améliorer la bande passante instantanée de 1’architecture
Doherty. Les résultats de performance large bande de cette architecture en régime quasi
statique sont intéressants mais les potentialités pour des signaux modulés large bande doivent
encore étre investiguées.

I1.4) Technique de modulation dynamique de tension de polarisation

Il existe une autre approche qui permet une gestion de la ressource en puissance des
amplificateurs avec comme contrainte le compromis rendement/linéarité. Cette approche
consiste en une gestion dynamique des tensions de polarisation.

De facon simplifiée, la polarisation dynamique de drain vise essentiellement
I’amélioration de I’efficacité énergétique et requiert une attention particuliére pour son impact
sur les performances en linéarité. La polarisation dynamique de grille, quant a elle, est
essentiellement axée sur I’amélioration de la linéarité d’un amplificateur a haut rendement.

11.4.1) Polarisation dynamique de grille

11.4.1.1) Principe

La polarisation dynamique de grille permet de translater verticalement le cycle de
charge d’un transistor en fonction du niveau de puissance instantanée de I’enveloppe. Ce
principe est illustré par la Figure II-56.

Son effet sur le fonctionnement de I’amplificateur s’apprécie essentiellement sur le
profil de gain en puissance comme illustré Figure II-56 pour un amplificateur polarisé au
voisinage de la Classe B.
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Figure I1-56 : a) Cycle de charge d’un amplificateur classe B sans polarisation dynamique de
grille. b) Cycle de charge d’un amplificateur classe B avec polarisation dynamique de grille.

Le synoptique de principe de cette technique est montré Figure I1-57.
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Figure II-57 : Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de grille.

Son avantage réside dans 1’utilisation de circuits de polarisation basse puissance donc
peu consommateurs d’énergie qui peuvent de ce fait étre relativement large bande.

Son inconvénient se situe dans le domaine de sa sensibilité. En effet, il s’agit par
principe d’appliquer de faibles valeurs de correction de tension, surtout pour des composants
ayant de fortes variations de transconductance. Ceci peut engendrer rapidement de la
complexité pour mettre en ceuvre de fines résolutions en présence notamment de dérives
fonctionnelles a long terme de nature €lectrothermique par exemple.
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11.4.1.2) Quelques travaux relatifs a cette technique

La technique de polarisation dynamique de grille a été plusieurs fois étudiée et
recensée dans la littérature pour différentes applications.

Dans [69], [70], les auteurs ont décidé d’utiliser cette méthode pour améliorer le
rendement en puissance ajoutée d’un amplificateur en Classe A. La méthode consistait a
diminuer la tension de polarisation de grille de la Classe A (V,/2) vers la classe AB (V),) pour
les fortes valeurs d’amplitude de I’enveloppe du signal d’entrée, afin d’augmenter le
rendement a fort niveau tout en gardant le caractére linéaire de la Classe A a bas niveau. Cette
étude est restée basée sur des mesures statiques ou sur des simulations.

Une approche opposée a celle de [69] et [70], a été proposée par [71]. Ici, I’objectif est
de vouloir linéariser un amplificateur Classe B, en faisant varier trés légérement la tension de
polarisation de grille autour de la tension de pincement (V»), de facon a assurer un profil de
transconductance grand signal au fondamental constant, conduisant a un gain instantané
d’enveloppe plat. Cette méthode consiste a remonter la tension de polarisation de grille vers la
classe AB pour les faibles valeurs d’amplitude de 1’enveloppe du signal d’entrée, comme
représenté dans la Figure II-58.
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Figure II-58 : a) Schéma bloc du controle dynamique de grille pour I’'amélioration de la

linéarité d’un amplificateur Classe B. b) Caractéristique statique I/V ayant une courbure

autour du point de pincement. c) Ajustement de la polarisation de grille pour une valeur
d’enveloppe inférieure a un seuil (Vy,) afin d’assurer un profil de gain plat. [8]
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La technique de polarisation dynamique de grille a été aussi largement étudiée par [72]
pour améliorer le compromis rendement en puissance ajoutée/linéarité des architectures
Doherty.

Dans [72], I’objectif est de polariser dynamiquement la grille des deux amplificateurs
auxiliaires composant un amplificateur Doherty a trois voies. En effet, I’architecture Doherty
a trois voies est trés intéressante pour maintenir un rendement élevé sur un fort recul en
puissance (OBO), mais a pour inconvénient de présenter un profil de gain relativement non-
linéaire et de voir sa puissance maximale largement insuffisante par rapport a son maximum
théorique. Le probléme apparait lorsque 1’amplificateur principal doit étre maintenu a la
saturation avec une puissance de sortie constante, tandis que les amplificateurs auxiliaires
commencent juste a conduire. Afin d’obtenir une modulation de charge adéquate qui permet
le meilleur compromis entre le rendement et la linéarité¢ (profil AM-AM linéaire), la
polarisation de grille des amplificateurs auxiliaires est contrdlée de manicre adaptative. Les
tensions de polarisation de grille des auxiliaires sont remontées progressivement de la Classe
C vers la Classe B, de manic¢re a ce que I’amplificateur principal et les amplificateurs
auxiliaires atteignent la zone de saturation pour le méme niveau d’enveloppe du signal
d’entrée.

Dans [73] en 2015, une approche similaire est proposée pour maximiser la puissance
de sortie et I'efficacité¢ d'un amplificateur Doherty symétrique. Dans un cas réel, 1’architecture
Doherty symétrique ne peut pas atteindre son maximum de rendement pour un recul en
puissance de 6dB en raison de la zone ohmique (« knee voltage effect ») du transistor. Afin
d’améliorer cette technique, I’auteur propose une polarisation dynamique de grille de
I’amplificateur principal et de I’auxiliaire. La tension de polarisation de grille du principal est
augmentée progressivement, lorsque le niveau de 1’enveloppe du signal d’entrée augmente, de
la Classe AB vers la Classe A, de fagon a obtenir une valeur de puissance de sortie maximale
plus élevée. Sur 'auxiliaire, la polarisation passe de la Classe C vers la Classe AB pour
générer la méme puissance maximale que 1’amplificateur principal a fort niveau. Avec cette
technique, le fonctionnement de 1’amplificateur Doherty symétrique se rapproche d’un
fonctionnement 1idéal (avec des transistors sans zone ohmique), améliorant ainsi les
performances €nergétiques.

11.4.2) Polarisation dynamique de drain
11.4.2.1) Principe
La polarisation dynamique de drain permet de translater horizontalement le cycle de
charge en fonction du niveau de I’enveloppe du signal d’entrée afin d’optimiser le bilan

énergétique moyen de 1’amplificateur. Le principe de la modulation d'alimentation de drain
est illustré sur la Figure I1-59.
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Figure 1I-59 : a) Cycle de charge d’un amplificateur classe B sans polarisation dynamique de
drain. b) Cycle de charge d’un amplificateur classe B avec polarisation dynamique de drain.

Le but est de fournir a amplificateur de puissance le minimum d’énergie continue
nécessaire pour une puissance de sortie RF désirée en diminuant la tension de polarisation de
drain de Iamplificateur lorsque la puissance d’entrée est faible. L’excursion de tension de
drain est maintenue dans la zone de saturation. L’amplificateur travaille en compression de
gain et donc a rendement maximal quel que soit le niveau de puissance d’entrée. Le controle
de I’alimentation est réalisé grace a un modulateur de polarisation (Figure I11-60).
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Figure II-60 : Schéma bloc d’'un amplificateur avec polarisation dynamique de drain.

Selon le type de signal d’entrée (a enveloppe constante ou a enveloppe variable), la
technique d’alimentation dynamique peut étre classifiée suivant différentes architectures :
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« Envelope Elimination and Restauration (EER) » [12], « Envelope Tracking (ET) ». La
particularité¢ intéressante de ces techniques est que la conception du modulateur de
polarisation est idéalement indépendante de celle de I’amplificateur de puissance, permettant
en théorie, un fonctionnement large bande et a forte efficacité énergétique du systeéme [6].
Cependant, il a ét¢é montré que les meilleures performances sont obtenues lorsque le
modulateur de polarisation et I’amplificateur sont co-congus [74].

Dans un premier temps, il convient de définir la trajectoire de polarisation optimale de
I’amplificateur en fonction du niveau de puissance de sortie. Pour cela, I’amplificateur est
caractérisé statiquement avec un signal CW pour différentes tensions de polarisation de drain.
Une table, reliant la tension de polarisation de drain au niveau de puissance de sortie, est alors
extraite. La trajectoire de polarisation peut étre choisie pour privilégier la linéarité (contrile a
gain constant) ou maximiser 1’efficacité énergétique (controle a rendement maximal) du
systeme, comme représenté dans la Figure 11-61.
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Figure II-61 : Loi de commande de polarisation de drain (Vps,) permettant un rendement
maximal (noir) ou un profil de gain plat pour une linéarité optimale (rouge).

Compte tenu des résultats présentés dans la Figure II-61, on observe une nette
amélioration du rendement en fonction du recul en puissance.

Le point dur de cette architecture pour obtenir un trés bon rendement global réside
dans la conception d’un modulateur de polarisation de drain. Le modulateur de polarisation de
drain est soumis a de nombreuses contraintes, rendant sa conception un sujet de recherche a
part entiere [75] car il doit:

» fonctionner a trés haut rendement (contrainte énergétique >80%), pour ne pas
impacter le rendement énergétique global du systéme qui est :
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105



» fournir suffisamment de puissance a I’amplificateur de puissance (contrainte de
puissance).

» avoir un temps de réponse suffisamment faible pour pouvoir faire varier la
tension de polarisation de drain au méme rythme que la variation de
I’enveloppe du signal RF. (contrainte en bande passante).

» Etre peu sensible aux variations de charge (contrainte de modulation de
charge), car le fonctionnement a enveloppe variable de 1’amplificateur de
puissance RF provoque de fortes et rapides variations d’impédance de charge
du modulateur de polarisation.

L’ensemble de ces contraintes est aujourd’hui un frein a I’expansion commerciale de
cette méthode appliquée a des amplificateurs de forte puissance de 1’ordre de la dizaine de
watts. Néanmoins, il existe des produits commerciaux pour les émetteurs radio de moyenne
puissance de systtmes de télécommunications portables de faible puissance
(Smartphone :« Samsung Galaxy S5 »). Pour les applications de télécommunications a forte
puissance (BTS, Satcom...), le compromis rendement/bande passante instantanée est plus
difficile a trouver.

11.4.2.2) Quelques travaux relatifs a cette technique

Il est choisi ici de présenter quelques travaux relatifs a la polarisation dynamique de
drain, avec une focalisation plus particuliére sur le modulateur d’alimentation qui est le point
clef de cette technique. On recense un nombre important de modulateurs d’alimentation dans
la littérature scientifique, parmi lesquels le modulateur HSA (« Hybrid Switching
Amplifier »), le convertisseur de type step-down (abaisseur de tension) ou encore le
convertisseur step-up (élévateur de tension)... Les travaux choisis pour cette étude
bibliographique seront classifiés suivant deux types de polarisation dynamique de drain : la
polarisation dynamique de drain continue et la polarisation dynamique de drain discréte. Ces
deux configurations se distinguent notamment par la mise en forme dynamique des tensions
de polarisation comme représentées dans la Figure 11-62.
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Figure II-62 : a) Polarisation dynamique de drain discrete. b) Polarisation dynamique de
drain continue.
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La polarisation dynamique discréte limite la tension de drain générée a une succession
d’états discrets, tandis qu’en configuration continue 1’objectif est de suivre parfaitement
I’enveloppe du signal d’entrée.

» Polarisation dynamique de drain continue.

Suivre exactement 1’enveloppe du signal d’entrée permet d’augmenter plus
significativement le rendement de I’amplificateur. Dans ce cas, le modulateur d’alimentation
doit disposer d’'une bande passante relativement importante. On distingue trois principales
familles de modulateurs pour la polarisation dynamique de drain continue :

e  Modulateur d’alimentation linéaire

Les modulateurs d’alimentation linéaires sont congus pour reproduire linéairement
I’enveloppe du signal. Ils offrent une large bande passante et une excellente pureté spectrale.
Cependant, I’efficacité énergétique de ces modulateurs est soumise aux mémes contraintes
que les amplificateurs de puissance RF lorsque les variations de tension deviennent
importantes. (Cas typique des signaux a fort PAPR). De plus, leur tension de sortie reste
limitée a de faibles variations et de trés faibles niveaux de composante continues. Ils ne sont
pas adaptés aux applications de communication sans-fil modernes. Néanmoins, ce type de
modulateur reste un sujet d’étude a part entiere, car comme nous 1’expliquerons plus tard,
lorsqu’ils sont associés a un systeme d’alimentation a découpage (Modulateur hybride), ils
permettent de trouver un bon compromis entre I’efficacité, la bande passante et la linéarité.
C’est dans ce cadre que I’on recense les topologies de type amplificateur opérationnel AB/B,
push-pull [76], cascode [77], Class E? [78], ou bien les classes G et H [79], [80], [81].
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Figure I1-63 : Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de drain avec un
modulateur d’alimentation linéaire.

Par exemple, une topologie cascode GaN a été présentée dans [77] ayant une bande
passante allant de 20 MHz a 300MHz pour une efficacité supérieure a 70%. Cependant,
aucune ¢étude du couplage avec une structure incluant le DC n’a été présentée.
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o Modulateur d’alimentation a decoupage (SMPS : « Switch-Mode Power Supply »)

Contrairement au modulateur d’alimentation linéaire, les modulateurs d’alimentation a
découpage sont basés sur un fonctionnement dit de « commutation ». Il existe deux types
d’alimentation a découpage : les alimentations a découpage isolées et non-isolées. Pour les
alimentations isolées, la conversion DC/DC est réalisée a travers un transformateur (Figure
II-64). Le fait de convertir 1’énergie DC en AC puis de AC vers DC augmente
significativement les pertes mais a I’avantage d’atteindre de trés forts facteurs de conversion
en tension. Cependant, le transformateur utilis¢ dans ce cas de figure, impose un facteur de
conversion de tension fixe, ce qui n’est pas adapté pour les applications de polarisation
dynamique. Nous nous intéresserons donc particuliérement aux alimentations a découpage
non-isolées, ou la conversion DC/DC est réalisée a partir de signaux de commande
impulsionnels qui permettent d’atteindre des fonctionnements a trés haut rendement.
L’information de modulation est transmise en modulant les signaux impulsionnels suivant
différents schémas, tels que la PWM (« Pulse Width Modulation »), PFM (« Pulse Frequency
Modulation ») ou « Sigma-Delta modulation (X4) » [82]. Les formes d’ondes carrées
résultantes sont alors filtrées en sortie pour obtenir la tension DC modulée. (Figure 11-65)
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Figure 1I-64 : Alimentation découpage a) isolée et b) non-isolée.

L’inconvénient majeur de ce type de modulateur se situe au niveau de la fréquence de
commutation qui doit €tre supérieure a cinq fois la fréquence de modulation du signal RF
pour reproduire fidélement la modulation d’origine. La fréquence de commutation est le
facteur qui limite la bande passante de ce type de convertisseur, car |’efficacité est
inversement proportionnelle de la fréquence de commutation. Cependant, grice a des
fréquences de coupure de I’ordre de la dizaine de GHz et de faibles résistances a 1’état passant
(Rpson), la technologie GaN a permis de concevoir des commutateurs ayant des hautes vitesses
de commutation (de ['ordre de la dizaine de MHz). Dans ce cadre, les modulateurs
d’alimentation a découpage non-isolée, et plus particulierement les topologies Buck et Boost
GaN pilotées par un signal codé en PWM, font I’objet de nombreuses investigations dans la
littérature. Dans [83] et [84], les auteurs ont réalisé un modulateur basé sur la topologie Boost
en technologie GaN appliqué aux applications spatiales avec des fréquences de commutation
qui sont respectivement 50 MHz et 10 MHz pour des variations de tension de polarisation
allant de la vingtaine a la cinquantaine de volts avec un rendement supérieur a 80%. Un
modulateur de type convertisseur Buck en GaN ayant une fréquence de commutation de
S0MHz et un rendement de 87% a été réalis€ par [85]. Les études sur les modulateurs
d’alimentation a découpage haute fréquence présentent rarement le systéme complet
comprenant le couplage avec I’amplificateur de puissance RF ou lorsque c’est le cas le
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fonctionnement reste souvent éprouvé pour des caractérisations du systéme en statique. Une
autre difficulté associée a ce type de modulateur d’alimentation concerne la modulation non-
linéaire de I’impédance de charge qui est nuisible a son rendement et qui rend sa réponse
fréquentielle difficile a prévoir en fonctionnement dynamique. Cela limite clairement la
reconfigurablilité¢ du systéme.
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Figure I1-65 : Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de drain avec un
modulateur d’alimentation a découpage non-isolée (cas du convertisseur DC/DC Buck ou
Boost).

o  Modulateur d’alimentation hybride

Le modulateur d’alimentation hybride propose de combiner les avantages en bande
passante d’un modulateur lin€aire, pouvant fournir les variations rapides de courant, avec les
potentialités en rendement des modulateurs d’alimentation a découpage afin de fournir les
variations lentes mais a forte amplitude de courant continu. L’association des deux étages
permet de tirer parti des avantages de chacune des méthodes, en termes de bande passante et
de rendement. L’association des modulateurs peut se faire suivant différentes méthodologies.

La premiere consiste a associer les deux types de modulateur en série (« Serial
Hybrid »). Comme représenté dans la Figure II-66, 1’objectif est d’utiliser le modulateur
d’alimentation a découpage pour améliorer le rendement du modulateur de I’alimentation
linéaire. Dans ce type d’association, le modulateur d’alimentation a découpage doit avoir une
puissance de sortie DC supérieure a celle fournie par le modulateur lin€aire polarisant
I’amplificateur RF. De plus, la fréquence de commutation doit toujours étre trés élevée pour
maintenir les propriétés de linéarité du modulateur d’alimentation linéaire. De ce fait, le
modulateur d’alimentation a découpage reste le facteur limitant la bande passante pour cette
méthode [86].
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Figure I1-66 : Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de drain avec un
modulateur d’alimentation hybride série.

Par opposition, la seconde association est effectuée en parallele (« Parallel Hybrid »).
Comme représenté dans la Figure I1-67, I’objectif est d’utiliser un modulateur d’alimentation
linéaire pour améliorer le compromis bande passante/rendement du modulateur
d’alimentation a découpage. Les courants issus d’un modulateur linéaire et d’un modulateur

d’alimentation a découpage sont alors combinés.
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Figure 11-67 : Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de drain avec un
modulateur d’alimentation hybride paralléle.

En adressant le standard LTE 20 MHz, cette méthode tire parti du fait que 80 % de
I’énergie spectrale de 1’enveloppe est comprise entre le DC et quelques kHz, tandis que
seulement 5% se situe au-dela de 20 MHz [87] (Figure 11-68). De ce fait, le modulateur
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d’alimentation a découpage peut travailler avec une fréquence de découpage relativement
faible et donc a haut rendement.
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Signal Power Spectrum :
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Figure 1I-68 : Répartition de la puissance spectrale de [’enveloppe d’un signal LTE 20MHz
[87].

Grace a une sonde de courant positionnée a la sortie du modulateur linéaire, une contre
réaction permet de contrdler le signal de commande du modulateur a découpage pour
minimiser le courant donné ou absorbé par le modulateur linéaire, améliorant ainsi son
efficacité. Le modulateur a découpage va suivre les variations basse fréquence de I’enveloppe
contenant le plus d’énergie. De son c6té, le modulateur linéaire fournit les faibles valeurs de
courant a haute fréquence manquantes et corrige les bruits de commutation créés par la
modulateur a découpage.

Cette méthode a fait I’objet de nombreuses publications, parmi lesquelles celle de [88]
en 2011 qui a présenté un systtme comprenant un amplificateur de puissance RF 10W
fonctionnant a 3.54GHz et un modulateur d’alimentation parall¢le hybride. Ce modulateur est
composé d’un étage linéaire push-pull et un étage de commutation d’alimentation a 3 niveaux
en technologie GaN. Ce modulateur atteint un rendement moyen de 69% pour un signal
Wimax de 10MHz et 8.5dB de PAPR avec une fréquence de commutation de 3.4MHz de
I’étage Buck. Globalement, le rendement en puissance ajoutée global (comprenant le
modulateur et [’amplificateur) est égal a 39%. Dans [87], ’auteur présente un démonstrateur
en bande X basé sur le méme principe mais en utilisant une topologie Buck pour I’étage de
commutation. Une PAE globale de 32% est alors obtenue pour un signal LTE de 60MHz et
une puissance de sortie de 1W.

Récemment, [89] a proposé une nouvelle association (« Combined Hybrid ») qui
combine I’association série et paralléle, comme représenté dans la Figure I1-69. L’objectif est
d’augmenter I’efficacit¢ du modulateur linéaire en le polarisant dynamiquement. Ceci semble
plus logique que 1’association série présentée précédemment dans la mesure ou maintenant le
modulateur linéaire ne fournit qu’une faible partie de la puissance totale. Par conséquent le
modulateur a découpage 1 fonctionne avec de faibles puissances. Ce dernier peut donc
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travailler avec une fréquence de commutation plus élevée que le modulateur a découpage 2
sans impacter fortement le rendement global. La difficulté¢ principale de cette méthode est de
trouver le bon dimensionnement et la bonne répartition des fréquences de commutation des
modulateurs 1 et 2 pour améliorer le rendement global.
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Figure [1-69 Schéma bloc d’un amplificateur avec polarisation dynamique de drain avec un
modulateur d’alimentation hybride combiné.

Cette structure de modulateur d’alimentation a été largement étudiée par [90]. L’auteur
présente les avantages théoriques de cette méthode en utilisant trois sources de courant
controlées pour le modulateur a découpage 2 et un amplificateur linéaire en Classe AB
polaris¢ dynamiquement sur ses alimentations positive et négative (Classe H). (Figure 11-70).
Il démontre une amélioration théorique de 14 % du rendement global du modulateur en
comparaison avec une structure hybride parallele.
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Figure I1I-70 : Schéma bloc de l'implémentation du modulateur hybride combiné présenté par
[90].

112



L’ensemble des publications recensées dans la littérature sur les modulateurs
d’alimentation hybrides reste aujourd’hui focalisée sur des applications basse puissance (de
[’ordre du watt), du fait que les contraintes en efficacité deviennent de plus en plus critiques en
fonction de 1’augmentation de puissance. Les propriétés de la technologie GaN offrent un
véritable avantage pour la conception de modulateurs a découpage haute fréquence et a forte
puissance. Cependant, le modulateur linéaire est difficile a réaliser en GaN car il n’existe pas de
transistors complémentaires dans cette technologie et les transistors normalement a I’état off ont
des performances encore limitées. Ceci pose un probléme pour I’homogénéité technologique des
structures hybrides, et limite 1’intégration des systémes.

» Polarisation dynamique de drain discrete.

Comme évoqué précédemment, la difficulté de la technique de polarisation dynamique
de drain est de trouver un compromis entre la bande passante et le rendement du modulateur
d’alimentation. La polarisation dynamique de drain discréte permet de réduire les contraintes
en bande passante. L’objectif n’est plus de suivre fidelement 1’enveloppe du signal d’entrée,
mais de la discrétiser sur N niveaux de tension de drain (Figure 1I-71). La méthode consiste a
commander plusieurs alimentations fixes avec le plus haut rendement possible, comme
expliqué dans [91], [92].Etant donné que la majeure partie des pertes se situent pendant les
phases de commutation, le choix du nombre N de niveaux de polarisation est primordial. Une
discrétisation fine de I’enveloppe (N tend vers I’infini) se répercute par une amélioration du
rendement de I’amplificateur mais aussi par une augmentation des pertes de commutation du
modulateur.

Dans [92], relevant de travaux spécifiques au sein d’Xlim, un démonstrateur basé sur
une cellule de commutation spécifique, se rapprochant d’une topologie Buck, en technologie
GaN III-V Lab, permet de commuter quatre alimentations a 20 MHz et atteint un rendement
supérieur a 80 %.

core switching cell topology
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Figure II-71 : Topologie du modulateur de drain discret a quatre niveaux présenté dans [92]
ainsi que le synoptique de la cellule de commutation GaN utilisée.
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Cependant, la discrétisation de la tension de polarisation et notamment le fait d’avoir
des transitions de polarisation franches et rapides posent un probléme d’étalement spectral et
présente des parasites sur le spectre du signal de sortie. De plus, le profil ’AM/AM devient
clairement discontinu, ce qui rend les méthodes de linéarisation relativement complexes.
L’option de filtrage est alors soumise a la méme problématique de variation d’impédance de
charge évoquée pour les modulateurs d’alimentation a découpage.

11.4.3) Association de la polarisation dynamique de grille et de drain

Un des points durs de la technique de polarisation dynamique de drain concerne le
couplage non-linéaire qu’il existe entre I’amplificateur de puissance RF et le modulateur de
polarisation de drain. Lorsque I’amplificateur RF est soumis a un signal modulé, il est vu par
le modulateur comme étant une résistance variable qui est fonction du niveau de I’enveloppe
d’entrée et de la tension de polarisation de drain. Cette variation de charge a pour
conséquence de désadapter le modulateur de polarisation et donc de dégrader fortement son
efficacité. L énergie sauvée sur ’amplificateur RF par 1’ajustement de sa polarisation de drain
est alors perdue dans le modulateur de polarisation de drain, ce qui impacte négativement le
rendement global. La Figure II-72 montre les mesures statiques de la résistance de drain
présentée par un amplificateur de puissance RF 15W (CGH27015-TB) au modulateur de
polarisation en fonction de la puissance de sortie et de la tension de polarisation de drain. Le
rendement d’un modulateur de polarisation discréte (décrit précédemment [91]) en fonction
de la charge qui lui est présenté, est donné dans la Figure 11-72.
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Figure 1I-72 : Illustration du couplage non-linéaire entre |’'amplificateur de puissance et le

modulateur de polarisation de drain. Mesures statiques de la résistance de drain présentée

par 'amplificateur au modulateur en fonction de Py, €t Vpsy (@ droite). Mesures statiques
du rendement du modulateur en fonction de la charge (a gauche) [8].

Dans ce cas de figure, le rendement du modulateur est fortement dégradé lorsque
I’amplificateur présente une forte impédance au modulateur, c’est-a-dire lorsque le niveau de
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I’enveloppe du signal modulé sera faible. Il faut noter qu’une telle évolution du rendement en
fonction de la charge présentée au modulateur est spécifique a la topologie de modulateur
utilisée.

L’idée que nous avons proposée dans [93], consiste a utiliser un systéme de
polarisation dynamique de grille, de fagon a limiter au maximum les variations de Rpgy en
fonction de la puissance d’entrée, et ainsi de maximiser le rendement du modulateur de
polarisation en fonction du niveau de I’enveloppe du signal modulé d’entrée. L’intérét de
cette méthode se situe dans la simplicité de I’implémentation du contrdle de polarisation de
grille. En dessous d’un certain niveau d’enveloppe, la tension de polarisation de grille (Vgs0)
de ’amplificateur classe B est remontée dynamiquement et progressivement vers la classe AB
pour forcer I’amplificateur a présenter un profil de résistance (Rpsp) quasi constant en fonction
de la puissance d’entrée (Figure II-73). La difficulté est alors de trouver un compromis entre
I’amélioration du rendement du modulateur et la dégradation de celui de I’amplificateur afin
d’atteindre des conditions de couplage optimales et d’optimiser [’efficacité globale de
I’architecture.
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Figure II-73 : Schéma bloc de l'implémentation du contréle de la polarisation dynamique de
grille a bas niveau pour obtenir un profil de la résistance de drain Rps, constant [8].

Ce principe a été testé et mesuré dynamiquement dans [93], avec un signal modulé 16-
QAM a 2MSymb/s, a=0.35, avec une PAPR de 7.5dB, et en utilisant le modulateur de
polarisation de grille rapporté en [8] et le modulateur de polarisation de drain rapporté en
[91]. Le synoptique du banc de mesure ainsi qu'une photographie du systeéme sont présentés
Figure II-74 et Figure II-75.
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Figure [I-74 : Schéma bloc du banc de mesure utilisé pour caractériser l’association de
polarisation dynamique de grille et de drain.

(4 niveaux)

L’oscillogramme de la Figure 1I-76 présente les différentes formes d’ondes (Vgso(?),
Ipso(t) Voso(?), Rpsot), [Vsortie (t)|) mesurées a 1’oscilloscope. La Figure II-77 montre le profil
dynamique de la résistance présentée a 1’acces de drain ainsi que le profil dynamique d’AM-
AM avec ou sans la méthode de polarisation de grille.

Lorsque la polarisation de grille est fixe et égale a -2.9V, on remarque que la
résistance de drain varie dynamiquement de 28Q jusqu’a environ 2000€Q2. Lorsque le controle
de grille est appliqué a bas niveau (-2.9V<Vgso(t)<-2.4V), les variations de résistance de drain
sont limitées entre 28Q et 140€2, ce qui correspond a une valeur moyenne mesurée de 40Q2. La
limitation des variations de la résistance présentée au modulateur permet de faciliter le
couplage entre le modulateur et 1’amplificateur. L’¢tude du rendement global n’a
volontairement pas été effectuée dans cette étude car le dimensionnement du modulateur
(ayant un rendement optimal sur 16L2) n’était pas en adéquation avec la taille de
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I’amplificateur RF 15W utilisé. Cependant, cette étude a démontré qu’il est possible
d’atténuer a hauteur de 30% les variations de charge vues par le modulateur de drain.
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Figure II-76 : Formes d’ondes mesurées avec [’oscilloscope lorsque la tension de
polarisation de grille est fixe (pointillé) et lorsque le controle de polarisation dynamique de
grille est appliqué (trait plain).

20 : 1200
8 . 157 l‘g**;n *1@ ;U
53 i o 3
5SS 3 e 800 .
> 0 i >
% "8 5 Avec 5 600 @
= & ~]polarisation A arisati [ g
O C d i vec polarisation E)"
o] ynamique ML
.Eg 01" de grille de grille fixe (-2.9V) -400 §
© .= $
O -5 : W F

-10 v it oo o 0

-02 0. 02 04 06 038 1 1,2

Enveloppe instantanée d'entrée normalisée (Volts)

Figure II-77 : Profil instantané de la résistance de drain et de I’AM/AM en fonction du niveau
de ’enveloppe d’entrée normalisée avec (noir) et sans (rouge) commande de polarisation
dynamique de grille.
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I1.5) Conclusion

Ce chapitre a situé¢ en premier lieu ’intérét et la difficulté de ’amplification large
bande a haut rendement. L’évolution incontournable des applications microondes de fortes
puissances concernées, justifient 1’intérét pour la recherche d’architectures innovantes en
technologies GaN. L’analyse des différentes techniques de gestion de la ressource d’énergie
des amplificateurs de puissance proposé¢e dans ce chapitre permet de dégager les trois
commentaires importants suivants.

Un objectif majeur des travaux de recherche concernant les architectures
d’amplificateur de puissance peut se résumer a maintenir le rendement le plus élevé possible
pour de trés fortes valeurs de recul de puissance par rapport a la puissance maximale de
saturation. Les contraintes de linéarit¢ et les besoins de flexibilit¢ rendent la tache
extrémement difficile et ménent vers des solutions d’association et de conception conjointe de
fonctions électroniques intégrées (Amplification RF, Alimentation agiles, circuits de
traitements numérique des signaux et circuits analogiques « driver »). Dans ce contexte, il
devient primordial de quantifier la consommation globale du systéme.

Les potentialités et bénéfices principaux propres a chacune des techniques exposées
n’apparaissent pas encore suffisantes pour s’imposer de maniére concurrentielle face a la
technique Doherty a laquelle est appliquée une prédistorsion numérique en bande de base.

Les différentes architectures décrites dans ce chapitre ont comme point commun de
nécessiter des composants actifs ayant de trés fortes réserves de gain pour les bandes de
fréquences d’applications. Ceci justifie 'intérét des investigations autour de la technologie
GaN mais aussi met en évidence I’'importance de la contribution de conception de circuits
«driver d’entrée ».

Les principes de combinaison vectorielle de puissance « outphasing » multivoies
apparaissent comme ¢étant des solutions prometteuses mais ne semblent pas pouvoir
s’affranchir des techniques de gestion de polarisation pour atteindre de bonnes performances
en rendement pour de forts reculs de puissance. L’étude bibliographique relativement
compléte sur ce sujet nous a incité a rechercher la mise en ceuvre d’une fonction « modulateur
de puissance a haut rendement ». Pour creuser cet axe d’investigation nous retenons
successivement pour la contribution propre a ces travaux de thése les points suivants :

- La modulation de polarisation sur des ¢€tats discrets.

- La conception d’un amplificateur de puissance RF large bande a haut
rendement.

- La conception d’un modulateur de polarisation basé¢ sur la topologie Boost
pour prioriser un fonctionnement trés haut rendement.

- Un travail important portant sur le circuit de «driver de grille » pour la
commutation de transistor de puissance GaN.
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- Une validation de la fonction du démonstrateur réalisé et adapté a des
applications de type impulsionnel multi-niveaux.

Ces travaux vont étre développés dans les trois chapitres suivants.
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Chapitre III : Conception d’un amplificateur GaN 25 W

en bande S optimisé pour la polarisation dynamique.

I11.1) Introduction

Compte tenu des conclusions faites dans le chapitre 2, nous nous proposons de dédier
ce troisieme chapitre a la conception d’un amplificateur de puissance RF en utilisant la
technologie HEMT GaN et en souligner les spécificités de la démarche de conception liées a
la connexion ultérieure d’une fonction de modulation de polarisation.

Une attention particuliere sera apportée a la conception des circuits de polarisation qui
sont les ¢léments d’interaction entre les signaux microondes et les signaux de commande de
polarisation basse fréquence. La conception de cet amplificateur va étre orientée
principalement sur I’optimisation des performances en rendement pour différentes
polarisations afin de répondre aux exigences de fort rendement pour de trés fortes valeurs de
recul de puissance par rapport a la puissance maximale de saturation. De plus, 1’effort de
conception sera axé sur 1’obtention d’un bon compromis rendement/bande passante afin
d’assurer une large flexibilité de fonctionnement.

A partir de ces pré-requis et de I’étude bibliographique réalisée dans le chapitre 2,
nous avons défini le cahier des charges des performances attendues, en termes de gamme de
tension de polarisation, fréquence centrale, bande passante, gain, rendement et de puissance
de sortie. Le Tableau II-1 résume les spécifications établies.

Parameétres Valeurs
Tensions polarisation de drain 20V <Vpgy <40V
Fréquence centrale (Fo) 2.1 GHz
Bande passante 1 GHz (= 40%)
Gaingax >10 dB
PAE ax >55%
Puissance de sortie max 25 W

Tableau II-1 : Récapitulatif des spécifications visées pour |'amplificateur RF.
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I11.2) Le transistor Cree

Le transistor HEMT GaN CGHV1F025S de la fonderie Cree a été choisi pour la
conception de cet amplificateur. Ce transistor n’est pas pré-adapté, ce qui lui permet d’avoir
de bonnes performances en termes de gain et d’efficacité sur une large bande passante (DC-
15GHz). 11 peut donc étre utilisé pour les bandes de fréquence L, S, C, X et Ku. Sa puissance
de sortie nominale est de 25W. Ce composant peut fonctionner suivant différentes tensions de
polarisation de drain allant de 20V a 40V, tout en maintenant un gain et un rendement élevés.
Il présente I’intérét d’un fonctionnement en bande X-Ku ayant de ce fait une réserve de gain
importante pour la bande L et S. Le boitier du CGHV1F025S est de type DFN (dual-flat-no-
lead) en plastique, et mesure 3mm x 4mm. Ce boitier a ’avantage d’avoir les acces de grille,
drain et source au méme niveau, ce qui facilite la conception mécanique des topologies qui ne
sont pas en source commune, comme ce sera le cas dans le prochain chapitre pour la
commande du modulateur de polarisation. Cependant pour le montage en source commune,
retenu pour la conception de I’amplificateur RF, la difficulté est de réaliser suffisamment de
trous métallisés (« via ») pour connecter la source a la masse. La Figure III-1 montre le boitier
DFN ainsi que I’empreinte du CGHV1F025S.

Package Type: 3x4 DFN
PN: CGHV1F0255

a)

Figure III-1 :a) Photographie du boitier DFN du transistor CGHVIF025S. b) Layout de
[’empreinte du boitier DFN du transistor CGHVIF025S.

Le modele utilisé et fourni par le fabriquant est de type électrothermique. Bien
qu’étant un modele boite noire, le fabriquant a mis a disposition I’acces a des sondes de
courant et de tension intrinseques, facilitant grandement la conception d’amplificateur de
puissance. L’ensemble de ces caractéristiques est résumé dans [94].

I11.3) Le substrat RF

L’amplificateur va étre réalisé en technologie hybride microruban, c’est-a-dire que le
PCB (« Printed Circuit Board ») sera composé de lignes microruban et de composants CMS.
La réalisation hybride présente l’avantage d’offrir un compromis raisonnable entre les
performances, la taille, et la possibilité de réaliser des réglages post-fabrication. Le choix du
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substrat joue

un role important dans les performances globales, la taille et le colt de

I’amplificateur. Les caractéristiques principales des substrats sont :

>

La permittivite du diélectrique (€,) qui est sélectionnée en fonction du niveau
d’intégration du circuit désiré. Plus plus
¢lectromagnétiques vont étre confinées, ce qui va limiter les pertes par

g est élevé, les ondes

rayonnement et donc diminuer les dimensions du circuit.

Les pertes diélectrique (tand) qui sont primordiales pour limiter les pertes dans
les circuits d’adaptation de I’amplificateur.

L’épaisseur du substrat (H) est sélectionnée en fonction de la fréquence de
travail. Plus la fréquence est €levée, plus I’épaisseur du substrat doit étre faible.

La conductivite qui définit les pertes métalliques du conducteur. Plus la
conductivité est élevée, plus les pertes sont faibles.

L’épaisseur du conducteur (T) est un facteur important dans la diminution des

pertes. Son choix doit tenir compte de 1’effet de peau (0=1/y/m. u. €. ) et donc
de la permittivité, de la perméabilité et de la fréquence.

L’ensemble des pertes du circuit doit aussi prendre en compte la qualité de fabrication
des lignes de transmission, telles que les irrégularités de gravure ou la rugosité.

Le substrat utilisé est du Rogers RO4350B. Ce substrat est du tissu de verre imprégné
d'une résine thermoplastique céramique, ce qui donne au substrat une haute stabilité
thermique ainsi que de bonnes propriétés €lectriques en hyper fréquence. Les caractéristiques
du substrat sont décrites dans le Tableau II-2 et sont plus largement détaillées dans [95].

Substrat

Permittivité &,

Epaisseur H

TanD

Epaisseur T

Conductivité

Rogers RO4350B

3.48

0.508 mm

0.0031

35 um

5.1e7 S/m

MsSUB
RO4350B1
H=0.508 mm
Er=3.48
Mur=1
Cond=5.1e7
Hu=3.9e34 mil
T=35um
TanD=0.003
Rough=0 um
Bbase=
Dpeaks=

Tableau II-2 : Caractéristiques du substrat RO4350B.

AR

MBIl .
e " Rogers_RO4350

SosL 0.508 mil limeter

amicron

Material Permittivity (Ef) Permeability (MUr)

| Material Name
|Rogers_RO4350

Library Real TanD

0.004 1

Imaginary Real Imaginary Type

| AMPLIZ_lib Svensson/Djordjevic 1006

Material Loss Parameters. b

Material Mame
fepper

Library Parameter Type Real Imaginary

N AMPLI2_lib Cenductivity 5.1¢67 Siemens/m 1

Figure II-2 : Définition du substrat RO4350B dans le logiciel ADS.
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I11.4) Procédure de conception

La procédure de conception se compose de plusieurs étapes décrites dans la Figure
II1-3. Le but de cette procédure est d’optimiser les colts et le temps de développement. Ce
protocole a pour objectif de réaliser I’amplificateur en prévoyant le plus précisément possible
son futur comportement, et donc de limiter les erreurs et les échecs de conception.

Schématique ADS Design & simulation

Cahier des charges Analyse DC
de conception . l
l ‘ Conception
- - des tés de polarisations
Choix P
des composants H avec gestion du 2" harmonique
Schémat'ique ADS Analyse de la stabilité
tit si |
Design & simulation pett signa

l

|

Compzraison LS T el LT réseiﬁn;: g:fgiliil;tion
o (Momentum)
Optimisation

l Analyse Load-pull,

Simulation Momentum ' Source-pull @ f, et 20V/<Vpg<40V
Vérification EM

Vérification des Source-pull @ 3.1,
régles de conception l

t des dimensions physiques -
Conception

des réseaux d'adaptations
d'entrée et de sortie

L l Analyse Load-pull,

|Fichier Gerber (GDS -II)|

Analyse fort signal

_‘Fabrication et assemblage
cw

du circuit RF

Réglage
Post-fabrication
L)

Mesures et test
du circuit RF

Analyse de stabilité
fort signal (STAN)

Figure IlI-3 : Etapes de la procédure de conception d’'un amplificateur hybride.

I11.5) Analyse DC

Afin de connaitre les caractéristiques DC, telle que la tension de pincement (V) et le
courant de drain maximal (Ipsmgy) du transistor utilisé, une simulation DC a été réalisée. La
Figure III-4 montre le résultat de ’analyse DC du transistor CGHV1F025S. Elle est obtenue
grace a un balayage des tensions de polarisation de grille et de drain. Cette analyse est
importante pour choisir le point de polarisation du transistor. Dans notre cas, pour réaliser un
amplificateur en classe B (Ips;=0 mA), la tension de polarisation de grille sera égale a -3.1V
pour une tension de polarisation de drain de 40V.
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Figure IlI-4 : Caractéristiques DC I/V simulées du transistor Cree CGHVIF025S.

I11.6) Conception des circuits de polarisation

Le réseau de polarisation doit étre congu pour combiner les signaux continus (dans les
architectures sans polarisation dynamique) ou basse fréquence (dans les architectures avec
polarisation dynamique) avec les signaux microondes. Dans un cas idéal, aucune modulation
de polarisation basse fréquence ne doit prendre naissance dans le circuit de polarisation en
présence de fort signal RF modulé appliqué en entrée de 1’amplificateur. L’impédance que le
circuit de polarisation doit ramener a 1’acceés du transistor doit donc étre basse impédance
(court-circuit) sur la plus large bande basse fréquence (« Bande Vidéo ») et doit apparaitre
comme un circuit ouvert pour les signaux haute fréquence.

I11.6.1) Particularités des circuits de polarisation pour les architectures a

polarisation dynamique

Le réseau de polarisation est utilisé pour isoler le signal RF de I’alimentation DC. La
conception d'amplificateurs de puissance RF pour un fonctionnement en alimentation
dynamique exige une attention particuliére pour la conception des circuits de polarisation qui
ne peuvent plus étre traditionnels. La plupart des tés de polarisation sont congus avec une self
de choc (inductance de forte valeur), fournissant une haute impédance sur une bande passante
RF relativement large. Toutefois, cette inductance présente une impédance non-négligeable
sur la largeur de bande de I’enveloppe du signal modulé utilisé, se répercutant par une chute
de tension proportionnelle a la pente de courant continu fourni au transistor. L’amplificateur
de puissance pour les applications de polarisation dynamique doit utiliser une self de choc a
bande étroite. Celle-ci peut étre réalisée avec une ligne de transmission quart d'onde court-
circuitée au niveau de 1’alimentation de drain par une capacité. A 1’accés de drain du
transistor, 1’association entre la ligne de transmission quart d'onde et cette capacité créé une
résonance vue comme un circuit-ouvert a la fréquence fondamentale et aux harmoniques
impaires de celle-ci. Elle présente un court-circuit aux harmoniques paires et une impédance
tres faible dans la bande passante de 1'enveloppe. A 1’acces de grille, une résistance série est
généralement nécessaire entre les capacités de découplage RF et BF pour limiter les
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oscillations basse fréquence. La valeur de la résistance série doit étre choisie de telle sorte que
la condition de stabilité est assurée.

Un té de polarisation classique est également composé d'une rangée de fortes capacités
en parall¢le a I’alimentation de drain, présentant de faibles impédances dans la bande passante
de l'enveloppe. Ces fortes capacités participent a la stabilit¢ basse fréquence de
I’amplificateur et minimisent les fluctuations d'alimentation basse fréquence dans les
applications a forte puissance et a grande bande passante. Dans un fonctionnement de
polarisation dynamique, un modulateur d'alimentation est utilis¢é pour alimenter le té de
polarisation. Dans ce cas, les fortes capacités paralléles (consommant un courant capacitif
non-négligeables) conduisent a des pertes en puissance, a une baisse d’efficacité¢ du
modulateur de drain, et a une forte limitation en bande passante du modulateur. Il faut donc
supprimer les capacités de découplage basse fréquence pour un fonctionnement a polarisation
dynamique, afin d’optimiser le fonctionnement du modulateur de polarisation. En
contrepartie, si l'impédance de sortie du modulateur de drain est trés faible sur une bande
passante plus grande que la largeur de bande de l'enveloppe, le transistor voit une faible
impédance sur I’acces de drain aux basses fréquences (Figure III-5).

i Alimentation

liAlimentation &
VGG

o % H“«Découplage BF -~ “H
T b H

Résistanjce | <——Découplage RF——
de stabilit¢ 1} | — il

.Tﬁ H“ - Découplage BFM
I % H“ de polarisation

Résistance ——= Découplage RF——

de stabilite - — i

— ) o

= Réseau d'adaptation Réseau d'adaptation
et DC block et DC block

a) L by ||

Figure III-5 : a) Circuits de polarisation classique. b) Circuits de polarisation pour les
architectures a polarisation dynamique.

Du fait de 1'absence de capacité de découplage BF, I’amplificateur peut présenter des
instabilités, lorsqu'il est connecté a une alimentation de drain continue fixe, et néanmoins étre
stable lorsqu'il est connecté a la sortie du modulateur d'alimentation. Dans un cas sans
modulateur d'alimentation, I’amplificateur doit €tre utilisé soit avec une rangée de capacités
externes située entre 1’amplificateur et 1’alimentation, soit avec une alimentation présentant
des impédances suffisamment basses dans la bande de I’enveloppe.

I11.6.2) Conception des circuits de polarisation

En régle générale, la conception des circuits de polarisation doit étre réalisée
conjointement avec celle des circuits d’adaptation ce qui permet d’optimiser au plus pres du
transistor les impédances d’entrée et de sortie vues par celui-ci. Pour une conception
d’amplificateur fonctionnant en polarisation dynamique, le circuit de polarisation constitue le
point de liaison entre les signaux microondes et les signaux de polarisations modulés, le
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rendant de ce fait, un élément de conception crucial en termes de stabilité et de performance
énergétique du systéme global.

Dans ce cadre, nous avons décidé de concevoir séquentiellement les circuits de
polarisation et les circuits d’adaptation afin de différencier la problématique de polarisation
dynamique de la problématique de la largeur de bande RF de I’amplificateur.

Les capacités de découplage RF des réseaux de polarisation de grille et de drain ont
été congues a partir d’un stub papillon qui présente un court-circuit a la fréquence centrale.
Comme I’amplificateur doit étre congu pour étre large bande, le stub papillon a été préféré a
une ligne quart d’onde pour sa plus grande largeur de bande. Une ligne inverseur
d’impédance (A/4) est ajoutée pour obtenir un circuit-ouvert a la fréquence fondamentale aux
bornes du transistor. Avec l’objectif de polariser dynamiquement I’amplificateur, aucune
capacité paralléle découplant les basses fréquences n’est ajoutée. Il faut noter que I’ensemble
de I’empreinte et des acces au transistor, sont pris en compte dans 1’optimisation du circuit de
polarisation.

La Figure III-6-a) représente la conception du circuit de polarisation en éléments
distribués, ou la ligne quart d’onde est immédiatement suivie par un stub papillon. La Figure
I11-6-b) montre le layout du circuit de polarisation de drain.

a) = b)

L=7 mm it} -0}
ISTER

Stept

Subst="RO4350E"

(N4)

E
S 43508
Ls

3 =10.8 mm {4 -}
W=Y mm Angle=T0 {4} {-c}

T
MLIN VTEE_ADS I Te: Fz
T Te=g T2t Hum=2 um=2
Subst="RO4250B"  Subst="RO4250E Subst="RO42508 =50 0hm P1 - P2

W=X mm
L=1.61818 mm {c}

Figure I1I-6 : a) Circuit de polarisation de drain en éléments distribués. b) Layout du circuit
de polarisation de drain.

La Figure III-7 montre les résultats de simulation électromagnétique du circuit de
polarisation de drain et on observe que cette conception présente a I’acces RF d’entrée un
coefficient de réflexion inférieur a -10dB entre 1,7 a 3,5 GHz et que le coefficient de
transmission est inférieur a -10dB entre 4,7 GHz et 5,1 GHz. Du point de vue des basses
fréquences, on observe que le coefficient de transmission reste inférieur a -10dB jusqu’a 150
MHz, ce qui est favorable aux applications de polarisation dynamique.
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Figure III-7 : Résultat de simulation électromagnétique représentant les coefficients de
réflexion (S(1,1) : bleu) et de transmission (S(2,1) : rouge) du circuit de polarisation de drain.
Ou la définition des ports 1 et 2 est représentée dans le Figure I11-6-b).

((L'2)s)ap

((L'2)s)ap

Le circuit de polarisation de grille intégre une résistance série pour améliorer la
stabilité de "amplificateur. Comme la résistance série modifie la longueur électrique de la
ligne quart d’onde, celle-ci a été ajoutée apres le stub papillon pour pouvoir utiliser le méme
circuit de polarisation de grille que celui de drain.

I11.7) Analyse de la stabilité petit signal

La stabilité est un critére primordial a prendre en compte dans la conception d’un
amplificateur pour éviter les oscillations. En petit signal, 1’analyse de stabilit¢ linéaire est
déterminée a partir des parametres [S] du transistor. Un circuit est inconditionnellement stable
si les deux relations suivantes sont respectées [96] :

A =1+S111* = [So2]* + |S11- S22 — S12-S2112 > 0

K

_ 1-1S141% =182 2 +]4)?

2.|812.5211

>1 (I-2)

(11I-1)

A étant le déterminant de la matrice [S], et K est appelé le facteur de stabilité de Rollet.

La simulation de stabilité petit signal a ét¢ réalisée sur le transistor seul, pour une
gamme de fréquence allant de 0.1 & 15 GHz et pour une tension de polarisation de drain de
40V et un courant de repos de S0mA. La Figure III-8 représente la simulation de A et K, et
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démontre que le transistor n’est pas inconditionnellement stable car le facteur de Rollet est
largement inférieur a 1 entre 0.1 et 9.5GHz.

2.0
15—
1 Instable
. i
X 1.0
©
0.5
] Stable
0.0 T T T T T T T T T T T T T T T
0 2 4 6 8 10 12 14 16

freq, GHz

Figure I1I-8 : Facteur K et delta de I’amplificateur sans réseau de stabilisation.

Afin de visualiser les zones d’instabilité, la Figure I11-9 montre I’évolution des cercles
de stabilité coté source et coté charge. On observe que les zones d’instabilité que ce soit en
entrée ou en sortie, recouvrent une grande partie de 1’abaque de Smith. Ceci apparait normal
compte tenu de la forte réserve de gain du composant dans la bande L, S. Par conséquent, les
impédances de source ou de charge optimales qui doivent &tre présentées au transistor ne
peuvent pas étre synthétisées sans provoquer des instabilités. Par prudence, nous nous
orientons vers une stabilité inconditionnelle.

Cercles de stabilité Cercles de stabilité
de source de charge

N

‘5‘\‘»\;

\\1\\\%

WM

NI

]
[

Source_stabcir|
Load_stabcir

Zone /stable Zone stable

- ~_ |
a) b)

Figure III-9 : a) Cercles de stabilité de source sans réseau de stabilisation. b) Cercles de
stabilité de charge sans réseau de stabilisation.
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Dans le but de réduire le gain du transistor en basse fréquence, nous avons opté pour
un réseau de stabilisation de type RC parallele. Ce réseau est composé d’une résistance de
82Q) en parallele avec une capacité de 3pF et va étre situé¢ a ’entrée de I’amplificateur. Ce
circuit agit comme un filtre passe haut. Afin de garantir un caractére inconditionnellement
stable, une résistance série de 22Q a été ajoutée a I’acces de polarisation de grille. La
simulation finale de stabilité linéaire intégrant ce réseau de stabilisation et cette résistance
série a I’acceés de grille est présentée sur la Figure III-10 et la Figure III-11. Une stabilité
inconditionnelle est prédite.
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Figure I1I-10 : Layout de [’empreinte du composant, du réseau de polarisation et de
stabilisation (a gauche). Facteurs K et delta de |’ amplificateur apres intégration du réseau de

stabilisation.
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Figure I1I-11 : a) Cercles de stabilité de source avec intégration du réseau de stabilisation. b)
Cercles de stabilité de charge avec intégration du réseau de stabilisation.
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I11.8) Conception du réseau d’adaptation d’entrée et de sortie

Pour pouvoir réaliser les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie, il est nécessaire de
connaitre les impédances de source et de charge optimales que doit voir le transistor pour
atteindre son maximum de rendement ou sa puissance de sortie maximale. Pour ce faire, des
simulations load-pull et source-pull ont été réalisées en fixant les impédances présentées aux
fréquences harmoniques a 50Q. Ces simulations permettent de balayer I’ensemble des
impédances de 1’abaque de Smith présentées au transistor et de déterminer les performances
associées du transistor en termes de rendement en puissance ajoutée et de puissance de sortie.
Comme les performances de I’amplificateur dépendent simultanément de 1’adaptation
d’entrée et de sortie, il est impossible de dissocier I’analyse load-pull de 1’analyse source-pull.
Pour identifier le couple d’impédance de source et de charge optimale, la méthode
d’identification consiste a transférer les résultats d’une analyse a I’autre de maniére itérative
jusqu’a obtenir des performances équivalentes.

La Figure III-12 montre le résultat d’une simulation load-pull & puissance disponible
d’entrée constante a 2.5 GHz, qui prend en compte les circuits de polarisation et le réseau de
stabilisation précédemment dimensionnés. La Figure III-12 présente également les formes
d’ondes de tension et courant intrinséques ainsi que les cycles de charge intrinseques lorsque
la valeur de I’impédance présentée au transistor correspond au point de rendement maximal et
au point de puissance maximale.

Comme on [’observe dans la Figure III-12, I’'impédance optimale permettant
d’atteindre le maximum de rendement et celle permettant d’obtenir la puissance de sortie
maximale ne sont pas identiques. Le choix de I’impédance doit donc étre un compromis entre
la puissance de sortie et le rendement en puissance ajoutée a la fréquence centrale.
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Figure I1I-12 : Simulation load-pull a puissance disponible d’entrée constante (fy=2.5 GHz).
a) Rouge : Contours de puissance de sortie (dBm). Bleu : Contours de PAE (%). b) Formes
d’ondes de tension et courant pour la PAE maximale (bleu) et pour la puissance maximale

(rouge). c¢) Cycles de charge pour la PAE maximale (bleu) et pour la puissance maximale

(rouge).

Le réseau d’adaptation de sortie va avoir pour rdle principal, de transformer
I’impédance optimale identifiée précédemment, vers un acces 50 Q. Il existe toujours
plusieurs trajectoires de transformation pour la méme impédance a transformer. Chacune de
ces trajectoires a ses avantages ou inconveénients en termes de pertes, de bande passante et de
dimension. La réponse fréquentielle, le sens de transformation, ’ordre de filtrage, la bande
passante et les pertes sont fixées par la trajectoire retenue. Cette trajectoire est ensuite
synthétisée en éléments localisés ou en éléments distribués.

De ce fait, le choix de la topologie du réseau d’adaptation est primordial pour les
performances finales de I’amplificateur. Dans le cadre d’une conception d’amplificateur large
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bande, la topologie multi-section LC, comme représentée dans la Figure III-13-a), est
privilégiée car elle permet d’atteindre de faibles facteurs de qualité du réseau d’adaptation
(Qo=f/4f) et donc d’étre moins sélectif, se prétant naturellement a une application large
bande. La largeur de bande sur laquelle 1’adaptation d'impédance sera réalisée, est directement
proportionnelle au nombre de sections du réseau d’adaptation [86]. Le nombre de sections du
réseau d'adaptation présente un compromis entre la bande passante et les pertes introduites. La
Figure III-13-b) représente un exemple de réseau d’adaptation de type LC a quatre sections,
permettant d’atteindre un facteur de qualité égal a deux. L’ensemble des cellules LC est
ensuite synthétisé par des lignes de transmission.

— aEEEEERNR] N\L(V\
L1 n
RSource
Eg Réseau Réseau
d'adaptation aEmEmEEl d'adaptation
— LC-1 — LC-n —
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RCharge
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a)

Figure IlI-13 : a) Réseau d’adaptation LC multi-sections en éléments localisés (haut) et
distribués (bas). b) Exemple de trajectoire de transformation du réseau d’adaptation LC a 4
sections ayant un facteur de qualité Qo=2.

Pour réaliser 1’adaptation d’impédance de sortie, nous avons opté pour un réseau
d’adaptation de type LC a trois sections, permettant de réaliser la trajectoire de transformation
ayant un facteur de qualité égal a 0.9 a 2.5GHz, comme représenté dans la Figure II1-14.
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Figure IlI-14 : Trajectoire de transformation réalisée par le réseau d’adaptation de sortie.

Cependant, lors d’une conception d’amplificateur large bande, I'impédance optimale
de charge évolue en fonction de la fréquence. La capacité drain-source en est la principale
cause car son impédance est décroissante en fonction de la fréquence de travail. De ce fait,
une simulation load-pull a puissance disponible constante a été réalisée pour différentes
fréquences de fagon a identifier les impédances correspondant au maximum de rendement
pour chaque fréquence de la bande visée. L’ensemble des résultats est représenté dans la
Figure III-15.
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Figure IlI-15 : Impédances optimales pour une PAE maximale extraites de la simulation
load-pull pour différentes fréequences fondamentales.

On remarque une forte dispersion des impédances de charge en fonction de la
fréquence, il est alors impossible de réaliser un réseau d’adaptation parfait qui va suivre la
dispersion fréquentielle. L’objectif est alors d’optimiser le réseau d’adaptation LC de fagon a
obtenir une résonance qui va permettre au réseau d’adaptation de rester dans la zone a haut
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rendement sur une large bande de fréquence [97], [98], comme représenté dans la Figure
II-16.
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Figure I1I-16 : Layout de circuit d’adaptation de sortie synthétisé (a gauche). Réponse
fréquentielle du réseau d’adaptation de sortie superposé aux résultats des simulations load-
pull representant les impédances de PAE maximale pour différentes fréquences
fondamentales (a droite).

Les deux résonances crées a partir du réseau d’adaptation de type LC a trois sections
permettent de rester dans la zone a haut rendement en fonction de la fréquence. La résonance
2 peut paraitre inutile, mais elle joue un rdle essentiel dans [’orientation de la boucle
fréquentielle crée par la premiere. Il s’est avéré apres plusieurs simulations, que sa présence
¢était avantageuse dans le compromis des pertes introduites et de la bande-passante gagnée.

Comme I’objectif est aussi de réaliser une polarisation dynamique, une simulation
load-pull a 3dB de compression a été réalisée pour plusieurs polarisations et plusieurs
fréquences comme représenté dans la Figure III-17. On remarque que la résonance réalisée
par le réseau d’adaptation de sortie permet de rester dans la zone de dispersion d’impédance
optimale quelle que soit la tension de polarisation pour les fréquences basses de la bande
passante visée (/,9-2,5GHz). Cependant a 3,1GHz, les impédances optimales s’¢loignent de la
zone de résonance lorsque la tension de polarisation de drain diminue, laissant imaginer qu’il
y aura une chute de rendement a cette fréquence.
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( -VDSO=4O \

Figure IlI-17 : Réponse fréquentielle du réseau d’adaptation de sortie superposée sur les
résultats des simulations load-pull représentant les impédances de PAE maximale pour
différentes fréquences fondamentales et différentes tensions de polarisation de drain.
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Les cycles de charge et les formes d’ondes intrinséques de la Figure III-18 confirment
le fait que le réseau d’adaptation de sortie congu ne permet plus d’adapter correctement le
transistor a 3,1 GHz. A cette fréquence, le cycle de charge prend la forme d’une figure de
Lissajoux de surface trés ouverte, ce qui traduit une diminution de la puissance délivrée.
Conjointement, on constate alors, une zone de recouvrement importante entre les formes
d’ondes temporelles de tension et courant.
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Figure IlI-18 : Formes d’ondes des tensions et courant intrinséques ainsi que les cycles de
charge associés pour différentes tensions de polarisation de drain et différentes fréquences

(1.9 GHz, 2.5 GHz, 3.1GHz).

La seconde harmonique est directement court-circuitée par la ligne de transmission
quart d’onde utilisée dans le réseau de polarisation de drain (rotation de /2 du court-circuit
résultant du stub papillon a 2.fy). La Figure II1-19 représente une simulation load-pull des
contours du troisieme harmonique, et souligne que le rendement maximal est peu sensible a la
charge présentée a (3.fy), avec une chute maximale de l'efficacité de 6% dans les régions
grisées. Néanmoins, 1’impédance présentée a la troisiéme harmonique est située dans une
zone ou le rendement n’est pas pénalisé sur toute la bande d’utilisation.
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Figure I1I-19 : Simulation des contours de PAE au troisieme harmonique a) 3.fp= 5.7GHz b)
3.f0=7.5GHz ¢) 3.fp=9.3GHz.

Le circuit d’adaptation d’entrée a été réalisé suivant la méme méthodologie que le
réseau d’adaptation de sortie. Les simulations source-pull ont été réalisées en prenant en
compte les réseaux de stabilisation et de polarisation, présentés dans la Figure II1-10.

La simulation source-pull a été réalisée pour différentes fréquences. Les résultats de
cette analyse, montrent que comme pour la sortie, I’impédance optimale d’entrée dépend de la
fréquence, comme on peut 1’observer dans la Figure I1I-20-a). Cependant les zones, ou le
rendement varie de 1% par rapport au rendement maximal, sont trés larges sur 1’abaque de
Smith, ce qui permet d’utiliser une topologie d’adaptation plus simple pour limiter les pertes
en entrée. De ce fait, nous avons opté pour un réseau d’adaptation de type LC a deux sections.
La Figure I1I-20-b) montre la trajectoire de transformation réalisée a 2,5GHz.

— 9|

/

y/ -
1.9 GHz
£22 GHz
£25 GHz
£28GH
Nmax - 1% / = Prppin
y

a)

Figure III-20 : a) Résultats des simulations source-pull représentant les zones d’impédances
pour lesquelles la PAE maximale varie de 1% pour différentes fréquences fondamentales.
b) Trajectoire de transformation réalisée par le réseau d’adaptation d’entrée

Le réseau d’adaptation d’entrée final synthétis¢€ ainsi que sa réponse en fréquence, sont
présentés dans Figure I11-21.
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Figure I11-21 : Layout de circuit d’adaptation d’entrée synthétisé (a gauche). Réponse
fréquentielle du réseau d’adaptation d’entrée (a droite).

I11.9) Analyse de stabilité non-linéaire.

L’analyse de stabilité petit signal réalisée au début de la conception est nécessaire
mais pas suffisante pour prévenir tout risque d’oscillation. En effet, il est possible que
I’amplificateur soit parfaitement stable en petit signal et devienne instable en fort signal. De
ce fait, il est nécessaire de réaliser une analyse de stabilité en régime non-linéaire.

Nous avons utilisé le programme de simulation de stabilité non-linéaire « STAN » qui
a été développé par l'université du Pays Basque et le CNES (Centre National d’Etudes
Spatiales). Cet outil permet d’identifier les poles et les zéros de la fonction de transfert de
I’amplificateur associé a la linéarisation de la solution a 1’état établi de la simulation grand
signal [99], [100].

Concrétement, I’analyse consiste a introduire, a différents endroits du circuit (neeuds),
de faibles perturbations balayant une plage de fréquence, lorsque 1’amplificateur fonctionne
en fort signal. Cette simulation est réalisée par le logiciel ADS et permet d’extraire la réponse
fréquentielle de I’impédance présentée au nceud choisi pour un fonctionnement particulier de
I’amplificateur (puissance, fréquence, polarisation). Ensuite le logiciel STAN (sous
environnement Scilab) va permettre d’extraire la fonction de transfert et d’en identifier les
poles et zéros (Figure I11-22). Il est alors possible de choisir I’ordre de la fonction de transfert
et diviser I’analyse en différentes sous bandes d’analyse. STAN trace les résultats de
I’amplitude et de la phase de la fonction de transfert trouvée ainsi que la réponse en fréquence
extraite de la simulation ADS, ce qui lui permet d’estimer 1’erreur de phase. Cette erreur de
phase est une notion importante pour I’utilisateur, car elle permet de valider I’ordre de la
fonction de transfert choisie, et donc la constellation de poles et de zéros obtenue. Si aucun
pole identifié ne présente de partie réelle positive, le systéme peut étre considéré stable.

137



[To- )

1 HB H(s)="1 " L
simulation o o S0
) H(S_pl) £ : 2 ) x :)u S
Node ‘n =1 £ e #o
S i 5
. - -1 x 0 %
Pty | D [NACLY ,,
1 = .
[ P lp(_]a)p) - STAN ) 30 -26 -22 -18 _plaj -1.0 -06 »0‘2”2;2!

Représentation de la constellation de péles et zéros

Figure I1I-22 : Schéma de principe de |’analyse de stabilité non-linéaire.

Pour pouvoir balayer ’ensemble des fonctionnalités de 1’amplificateur, plusieurs
simulations et analyses ont ¢été réalisées. Afin de cibler tout risque d’oscillations, la
perturbation a été introduite sur deux nceuds particuliers (proche de la grille et proche du
drain du transistor). De plus, sur chaque nceud, I’analyse a ¢été effectuée pour différentes
puissances et différentes fréquences centrales (fy) correspondant a la bande passante de
I’amplificateur (/,8GHz - 2,8GHz). La bande de fréquence d’analyse, quant a elle, peut étre
limitée entre 0 et fy/2, car la simulation HB (Harmonic Balance) s’effectue en mode
« mélangeur ». Dans ce type de simulation, le simulateur réalise un équilibrage harmonique a
fo et a ses harmoniques, puis effectue une analyse linéaire des bandes latérales LSB (Low Side
Band) et USB (Up Side Band). Ainsi, il n’est pas nécessaire d’injecter une perturbation ayant
une fréquence supérieure a fy/2.

Pour faciliter 1’identification et limiter I’ordre de la fonction de transfert, les bandes
d’analyse ont ét¢ découpées en quatre parties comme représenté dans I’exemple de la Figure
I11-23-b). Au cours de ces analyses, aucun pdle a partie réelle positive n’a été identifié, ce qui
permet de valider la stabilité fort signal de I’amplificateur.

Comme I’amplificateur est congu avec 1’objectif d’étre polarisé dynamiquement, le
réseau de polarisation est réalisé sans capacit¢ de découplage BF afin d’assurer une bande
vidéo suffisante. Il est donc impératif d’étudier la stabilité non-linéaire de I’amplificateur pour
différentes tensions de polarisation de drain comme expliqué dans [101]. Une des analyses
effectuées est présentée dans la Figure III-23-a). On observe que la valeur de la tension de
polarisation de drain n’implique pas l’apparition de pdle a partie imaginaire positive. La
bande d’analyse basse fréquence (0-/00MHz) a fait I’objet d’une attention particuliére car
cette bande correspond a la bande de la modulation de polarisation. La aussi, on observe
qu’aucun pdle a partie réelle positive n’a été identifié¢ quelle que soit la tension de polarisation
de drain.
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Figure IlI-23 : a) Exemple d’analyse de la réponse fréquentielle non-linéaire de
["amplificateur sur le nceud proche de la grille pour fy=2.1GHz, Pin=32dBm et une bande
d’analyse comprise entre 400 et 750 MHz. Avec au centre la réponse fréquentielle issue de la
simulation HB, et autour les résultats pour cing tensions de polarisation de drain différentes.
b) Exemple d’analyse de la réponse fréquentielle non-linéaire de I’amplificateur sur le noeud
proche de la grille pour fy=2.1GHz, Pin=32dBm et Vps,=40V. Avec au centre la réponse
fréquentielle issue de la simulation HB, et autour les résultats des quatre bandes d’analyse
choisies.
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I11.10) Présentation de I’amplificateur de puissance.

La Figure III-24 présente le layout complet et les dimensions finales ainsi qu’une

photographie de 1’amplificateur de puissance réalisé.

4.8 cm

Figure I1I-24 : Layout (a gauche) et photographie (a droite) de [’amplificateur de puissance
RF concu.

I11.11) Résultats de simulation et d’expérimentation.

II1.11.1) Résultats de simulation et d’expérimentation en petit signal.

Les résultats de simulation comparés aux mesures en parametre [S] dans les plans de
connexions SMA sont présentés dans la Figure I1I-25.

freq, GHz freq, GHz

freq, GHz

freq, GHz

Figure I1I-25 : Parametres [S] de I’amplificateur simulés (rouge) et mesurés (bleu) a
IDSq=50mA et Vpsg=40V.
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On observe que I’amplificateur est adapté dans la bande souhaitée avec une adaptation
d’entrée inférieure a -10dB a la fréquence de 2,1 GHz et une adaptation de sortie inférieure a -
15dB entre 1,9 et 2,6 GHz. On observe que les résultats de simulation et d’expérimentation
sont relativement similaires, malgré une légere différence de gain petit signal. La Figure
ITI-26 montre que le gain petit signal mesuré est supérieur a 12dB sur la bande de fréquence
1,7-2,7GHz, avec un gain maximal d’environ 15dB a 2,1GHz.

m3
freq=2.763GHz
dB(S(4,3))=11.97

m1 m2

freq=1.712GHz freq=2.201GHz

dB(S(4,3))=11.879 [dB(S(4,3))=14.752
20

e m2

dB(S(4,3))

dB(S(2,1))>12dB
1.71-2.76 GHz

9|||\||‘\||‘||||||||\1|‘\}|‘\||
15 16 1.7 1.8 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 3.0 3.1

freq, GHz

Figure I1I-26 : Gain petit signal mesuré sur la bande de fréquence 1.5-3.1GHz.

I11.11.2) Résultats de simulation et d’expérimentation en fort signal (CW).

Dans cette section, les résultats simulés et mesurés de 1’amplificateur, soumis a un
signal CW, sont présentés et comparés.

La Figure III-27 montre les courbes caractéristiques de 1’amplificateur pour une
fréquence de 2.1GHz. Les résultats simulés et mesurés du rendement en puissance ajoutée
sont manifestement similaires. On observe que le rendement en puissance ajoutée reste
supérieur a 55 % sur 6dB de recul en puissance de sortie en fonction de la tension de
polarisation de drain (Vpsp). Le maximum de PAE est égal a 59 % pour une polarisation de
drain de 40 V et est obtenu pour une compression de gain d’environ 2 dB et une puissance de
sortie de 43.9 dBm. Comme pour les résultats en bas niveau, on observe une différence de
gain entre la simulation et I’expérimentation de 1.5dB. Pour la conversion AM/PM, on
remarque que les mesures présentent une déviation de phase en fonction de la puissance de
sortie moins importante que pour les résultats de simulations, avec une déviation de 10° pour
une polarisation de drain de 40V.
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Figure I1I-27 : Caractéristiques statiques simulées (pointillés) et mesurées (trait plein) de
l"amplificateur pour plusieurs polarisations de drain a 2.1GHz et Ips,=10mA.

Afin de qualifier la bande de fonctionnement de 1’amplificateur, la Figure III-28

présente les maxima de PAE et de puissance de sortie sur une bande de fréquence allant de
1,4GHz a 2,8GHz, et paramétrés en fonction de la polarisation de drain (20V<Vpgsy<40V)

"y 60 30
X
m 0 o 25
<L Y — V=40V
o a0 — Vpg=35V 20
— Vpse=30V
0 — Vpeo=25 V 15

s0™2

Fréquence (GHz)
a)

PAE(%)

(gp) ure ‘(wgp)anios sp souessing

— Vpg=40 V
— Vpso=35 V
— Vpso=30 V
— Vpso=25

Vioso=20 V

& & —8— 8 e e .

(gp) utes ‘(wgp)anios op sauessing

Fréquence (GHz)
b)

Figure IlI-28 : a) Gain en puissance, PAE et puissance de sortie simulés en fonction de la
Jfréquence pour plusieurs tensions de polarisation de drain. (Ipsy=10mA) b) Gain en
puissance, PAE et puissance de sortie mesurés en fonction de la fréquence pour plusieurs
tensions de polarisation de drain (Ips;=10mA).

Une étude de dispersion sur les éléments passifs de I’amplificateur ou un ajustement
de la permittivité diélectrique du substrat (e, justifierait surement le décalage fréquentiel
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observé. De plus, le rendement en puissance ajoutée mesuré est légerement plus faible que
celui simulé. Cependant, 1’efficacité reste supérieure a 50 % sur une bande passante de 1GHz
(1,5-2,5GHz) quelle que soit la polarisation de drain. Les performances en bande passante
sont prometteuses et vont pouvoir offrir une certaine flexibilit¢ dans [’utilisation de
I’amplificateur.

Avec D’objectif d’utiliser cet amplificateur avec une polarisation dynamique, il est
nécessaire de caractériser la loi de commande de polarisation de drain pour pouvoir
maximiser son efficacité lorsqu’il travaille avec un fort recul en puissance. La Figure I11-29
montre la loi de commande a 2,1 GHz, ainsi que les caractéristiques associées a cette
trajectoire de polarisation.
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Figure I1I-29 : Comparaison des caractéristiques mesurées en statique (PAE, AM/AM et
AM/PM) de I’amplificateur en polarisation de drain fixe (noir) et en polarisation de drain
dynamique (rouge).

En appliquant cette loi de polarisation, la PAE est améliorée de 20% a 6dB de recul en
puissance de sortie. Cependant, le gain en puissance diminue de 2 dB et le profil statique
d’AM/PM devient moins constant.

Une des caractéristiques importantes de I’amplificateur RF lorsqu’il fonctionne en
régime de polarisation dynamique de drain, est le profil de la résistance (Rpsy) qu’il présente a
son acces de polarisation en fonction de la puissance de sortie. Cette information est
primordiale pour connaitre la valeur de la résistance minimale vue par le modulateur, ce qui
va permettre de dimensionner correctement le modulateur de polarisation de drain et estimer
les variations de charge qu’il pourra subir lorsque 1’amplificateur sera soumis a un signal
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modulé a enveloppe variable. La Figure I1I-30-a) présente le profil statique de la résistance de
drain mesurée de I’amplificateur RF en fonction de la puissance de sortie pour différentes
tensions de polarisation de drain. On remarque que la résistance de drain (Rpsg) atteint 40Q
pour les puissances de sortie maximales et tend vers un circuit-ouvert pour les faibles valeurs
de puissance de sortie. La Figure III-30-b) montre le profil statique de la résistance de drain
lorsque la loi de commande maximisant le rendement est appliquée. Dans ce cas (Rpsp) reste
¢gale et constante a 40Q2 sur un recul en puissance de sortie de 6dB.

1000

900 — Vogo=40 V 200
YRy 180 — Polarisation dynamique
- VEZZ:M v 160 — Polarisation fixe
a . Velov Zoom o
Ds0= _
= s — Vpgp=28 V C 1o
o
2 | s00 Vpso=26 V = oo
a — Vpgo=24V 3
o 0 — Vpep=22 V IIO 80
300 — Vper=20 V
60
200 W
100 .
¢ 0
15 20 25 30 35 10 as 0 - 34 i, - w0 - "
Ps (dBm) Ps (dBm)
a) b)

Figure I1I-30 : a) Mesures des profils statiques de la résistance présentée par [’amplificateur
RF a son acces de drain pour différentes tensions de polarisation de drain en fonction de la
puissance de sortie. b) Comparaison des profils statiques de la résistance mesurés en statique
(Rpsy) de ’amplificateur en polarisation de drain fixe (noir) et en polarisation de drain
dynamique (rouge).

I11.12) Conclusion

Ce chapitre a présenté la démarche de conception d’un amplificateur GaN d’une
puissance de 25W optimisé en rendement sur une bande de fréquence relativement large (1,6-
2,6 GHz).

Le premier objectif de la conception de ce module d’amplification visait a optimiser
les performances du rendement en puissance ajoutée sur une large gamme de tension de
polarisation (de 20V a 40V), le tout sur la plus large bande possible. Cette optimisation s’est
principalement articulée autour de 1’analyse des zones d’impédances propices au
fonctionnement a haut rendement dans différentes configurations en termes de tension de
polarisation et de fréquence centrale. De ce fait, la conception du circuit d’adaptation de sortie
a fait I’objet d’une conception particuliere permettant de suivre la trajectoire des différents
lieux d’impédances identifiés.

Le second objectif était de réaliser un circuit de polarisation adapté a un
fonctionnement en polarisation dynamique, tout en maintenant la stabilité¢ du systéme. De ce
fait, une attention particuliere a été portée sur 1’analyse de la stabilité non-linéaire de
I’amplificateur pour obtenir une connexion stable et efficace de cet amplificateur avec un
modulateur de polarisation.
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Les performances obtenues lors de la caractérisation statique ont montré des niveaux
de rendement en puissance ajoutée compris entre 50 et 60% suivant la tension de polarisation,
couvrant une bande de fréquence allant de 1,6 a 2,6 GHz.

Nous pouvons noter que I’'impédance présentée au second harmonique a été
directement court-circuitée dans les réseaux de polarisation. Un contréle appropri¢ de cette
impédance permettrait sans doute une amélioration significative du rendement global.

Les performances mesurées de I’amplificateur, et plus particuliérement I’évolution de

la résistance de polarisation de drain (Rpgg) vont servir de paramétres de base pour la
conception du modulateur de polarisation qui sera abordée dans le chapitre suivant.
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Chapitre IV : Conception d’un modulateur de
polarisation haute fréquence de type DC/DC Boost en
technologie GaN.

IV.1) Introduction

L’évolution des systemes de transmission microondes de fortes puissances impose
aujourd’hui une gestion de la ressource d’énergie des amplificateurs de puissance comme
nous avons pu le conclure dans les chapitres 1 et 2.

Dans ce sens, la technique de polarisation dynamique de drain apparait comme étant
un levier non-négligeable pour atteindre de bonnes performances en rendement pour de forts
reculs de puissance quelle que soient I’application et 1’architecture visées. La clef du succes
de cette technique réside dans la conception d’un modulateur de polarisation de drain qui est
soumis a de nombreuses contraintes, rendant son optimisation relativement complexe.

Ce chapitre traite de la conception d’un modulateur d’alimentation en soulignant les
spécificités de la démarche de conception liées aux problématiques de polarisation
dynamiques. Le modulateur de polarisation est le point critique en termes de bilan énergétique
des architectures composées d’alimentations agiles.

Dans ce cadre, notre choix de topologie s’est tourné vers un convertisseur DC/DC
Boost qui favorise la conversion d’énergie continue a haut rendement, et offre une forte
flexibilité de rapport de conversion (élévateur de tension), idéale pour ce type d’application.
De plus, cette topologie présente 1’avantage d’utiliser un transistor en source commune
permettant de tirer parti des propriétés intrinséques de la technologie GaN de fagon optimale.
La conception de ce modulateur de polarisation sera spécialement orientée vers une
application de modulation discrete de ses tensions de sortie. Une attention particuliere sera
donc apportée sur le temps de réponse du convertisseur DC/DC Boost.

Une des particularités du travail présenté dans ce chapitre, concernera le driver de
grille commandant le convertisseur DC/DC Boost, qui présente 1’originalité d’étre réalisée en

technologie GaN.

L’ensemble sera testé en régime statique et en régime dynamique pour une fréquence
de commutation de 40MHz.
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IV.2) Présentation et principe de fonctionnement de la topologie Boost

Le convertisseur DC/DC Boost est une alimentation a découpage non-isolée qui
permet d’¢élever la tension DC d’alimentation (Vpcennee) €n une tension DC de valeur
supérieure (Vpcsoriie) aux bornes de sa charge (Renaree). Ce type de convertisseur est souvent
utilisé dans des applications du type véhicule électrique ou systéme d’éclairage afin
d’augmenter la tension disponible d'une source continue. Il est composé d’un transistor, d’une
diode, d’une inductance et d’une capacité. Le schéma de principe est représenté Figure IV-1.
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Figure IV-1 : Schéma de principe d 'un convertisseur DC/DC Boost.

Afin de pouvoir utiliser l'inductance comme un réservoir d’énergie (énergie
magnétique), le transistor doit fonctionner comme un interrupteur pour transférer 1'énergie
accumulée dans l'inductance vers la capacité. Celui-ci est alors piloté a son acces de grille par
des signaux impulsionnels ayant un certain rapport cyclique (a), lui permettant de basculer
rapidement d’un état passant (ON) a un ¢état bloqué (OFF). Dans ce cas, le fonctionnement du
convertisseur DC/DC Boost peut se décomposer en deux phases distinctes selon 1'état du
transistor, comme représenté dans la Figure IV-2. La commutation du transistor se fait a la
fréquence (1/Ty). Le temps d’ouverture est noté Ton et a est le rapport cyclique (Ton/To) qui
est compris entre 0 et 1. La tension de sortie est fonction du rapport cyclique (o) du signal de
commande d’entrée.

A D’état ON, le signal pilotant la grille du transistor est supérieur a la tension de
pincement (V) (Figure IV-2-a), le canal drain-source du transistor s’ouvre ce qui rend son
comportement proche d’un court-circuit. La tension drain-source aux bornes du transistor est
alors nulle dans le cas idéal ou Rpgp=0€2. La diode (D) est bloquée et la charge (Rcjarge) st
déconnectée de 1’alimentation (Vpcensee). Ceci entraine une augmentation du courant
traversant I’inductance (L) qui va emmagasiner I’énergie sous la forme d’énergie magnétique
pendant le temps a 1I’état ON (7,,). En sortie, la tension est maintenue grace a la charge
¢lectrique stockée lors du cycle précédent dans la capacité (C), a condition que la constante de
temps (Reparge. C) soit largement supérieure a la durée de I’état ON.
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Figure IV-2 a) Fonctionnement du convertisseur Boost lorsque le transistor est passant. b)
Fonctionnement du convertisseur Boost lorsque le transistor est pincé. c¢) Cycle de charge du
transistor lorsque qu’il fonctionne en commutation.

A T’état OFF, le signal pilotant la grille du transistor est inférieur a la tension de
pincement (V) (Figure IV-2-b), le canal drain-source du transistor est fermé ce qui rend son
comportement équivalent a un circuit-ouvert. Le courant drain-source aux bornes du transistor
est donc nul. Le courant traversant I’inductance, traverse la diode qui est polarisée en direct et
la capacité se charge. L’énergie accumulée dans I’inductance lors de 1’état ON est transférée
vers la capacité pendant I’état OFF, se traduisant par une diminution du courant traversant
I’inductance. Si I’on considére la diode comme idéale (fension de seuil nulle), la tension de
sortie (Vpcsoriie) €St alors la somme de la tension DC d’entrée et de la tension aux bornes de
I’inductance (V77), procurant 1’effet 1’¢élévateur de tension.

Selon la période du signal de commande, la valeur de ’inductance et le rapport
cyclique, on distingue deux modes de fonctionnement pour le convertisseur Boost : le mode
CCM (Continuous Conduction Mode) et le mode DCM (Discontinuous Conduction Mode).
Ces deux modes sont habituellement différenciés par la valeur du courant traversant
I’inductance a la fin de 1’état OFF. Si ce courant n’est jamais nul au cours du cycle, le mode
de fonctionnement est dit continu (CCM). Le comportement et plus précisément I’expression
du gain en tension de sortie (Vpcsorie/Vpcenrse) dépend du mode de fonctionnement. I1 est
important d’étudier ces deux modes de fonctionnement et de connaitre la limite qui les sépare
pour pouvoir dimensionner correctement le convertisseur DC/DC Boost en fonction de
I’application visée et analyser le comportement en régime dynamique.

IV.2.1) Mode de fonctionnement continu CCM

Le convertisseur DC/DC Boost fonctionne en mode continu (CCM) quand le courant
demandé¢ par la charge est suffisamment important ce qui traduit une conversion de puissance
optimale. Dans ce cas, le courant (/) traversant I’inductance ne s’annule jamais. La Figure
IV-3 présente I’évolution temporelle des différents courants et tensions mis en jeu.
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Figure IV-3 : Oscillogrammes des tensions et courants aux bornes des composants
constituant le convertisseur DC/DC Boost en mode fonctionnement CCM.

En considérant tous les composants du convertisseur idéaux, nous pouvons déterminer

facilement 1’expression du gain en tension de sortie a partir de 1’évolution du courant
traversant 1’inductance.

Lorsque le transistor est passant, I’augmentation de courant dans 1’inductance a la fin
de I’état ON noté (4/1,,) peut s’exprimer de la maniére suivante :

dl
Vbcentrée = L. d_tf (Iv-1)

_ raTo __ raToVpcentrée-dt __ Vpcentrée-@.TO
= Alpon = fo dl, = fO . = . (Iv-2)

Ou T,, Ton et a ont été définis dans le paragraphe 1V.2) .

A D’inverse lorsque le transistor est bloqué, la diminution de courant dans I’inductance
a la fin de I’état OFF (41;,5) peut s’exprimer de la maniére suivante :

diy,

Vbcentrée — Vbesortie = L-E (IV-3)
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= AILOff — fo(l—a).TO dIL _ fo(l—a).TO (VDCentrée‘ZDCsortie).dt (IV-4)
AILOff — (VDCentrée—VDisortie)-(l—a’).To (IV_S)

En régime établi, le courant traversant I’inductance est le méme au début et a la fin de
chaque cycle par conséquent :

AILOTL + AILOff ES 0 (IV-6)

Vpcentrée-a.TO — (Vpcentrée—Vpcsortie)-(1—a).To (IV-7)
L L
1% i 1
DCsortie _ (IV-S)
Vpcentrée  (1-%)

On observe grace a cette expression [V-8, que dans un cas idéal la tension de sortie
dépend uniquement du rapport cyclique appliqué sur la grille du transistor et est supérieure a
la tension d’entrée ( Effet élévateur de tension). On remarque que la fonction définissant
le gain en tension en fonction de a est non-linéaire ce qui peut étre un point critique
pour les applications de polarisation dynamique.

1V.2.2) Mode de fonctionnement discontinu DCM

Le convertisseur DC/DC Boost fonctionne en mode discontinu (DCM) quand le
courant demandé par la charge est assez faible pour étre fourni dans un temps plus court que
celui de la période du signal impulsionnel de commande. Il est couramment appelé le mode
« Stand-by ». Dans ce cas, le courant traversant I’inductance s’annule pendant le cycle de
commutation. L’inductance est donc entierement déchargée au début de chaque cycle comme
présenté dans ’oscillogramme Figure IV-4. La différence entre le mode CCM et DCM est
faible, mais elle impacte fortement I’expression du gain en tension de sortie.
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Figure IV-4 : Oscillogrammes des tensions et courants aux bornes des composants
constituant le convertisseur DC/DC Boost en mode fonctionnement DCM.

On observe que le courant est nul au début de chaque cycle de commutation. Par
conséquent, le courant maximal (/y,,) a la fin de I’état ON est :

14 se-a.T .
limax = 25922 4 =a T,  (IV-9)

Cependant, lors de 1’état OFF le courant dans 1’inductance s’annule a t=[3.T, dans ce
cas :

I + (Vpcentrée—Vpcsortie)-B-TO
Lmax

=0
L

a BT,<t<T, (IV-10)

On en déduit alors I’expression de f3 :

Vpcentrée @

(IV-11)

Vbcsortie—VDcentrée

Le courant moyen fourni a la charge (/pcsoric) €St €quivalent a la valeur moyenne du

courant traversant la diode (ou traversant I’inductance pendant la période p.7,),
graphiquement on en déduit son expression :
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I max:-
Ipcsortie = LTB (IV-12)

Si on remplace (/znqc) €t (B) par leur expression, on obtient I’expression du gain en
tension de sortie :

VDCentrée2 a? To
P IV-13
DCsortie 2.L.(Vpcsortie—VDcentrée) ( )

Vpcsortie _ 1+ VDCentrée-az-To (IV-14)
VDcentrée 2.LIpcsortie

En comparant les expressions IV-8 et [V-14, on note que le gain en tension de sortie
est bien plus complexe en mode DCM qu’en CCM. En mode DCM, il dépend de la valeur de
I’inductance, de la tension d’entrée, du rapport cyclique, de la fréquence de commutation ainsi
que du courant de sortic demandé par la charge. De plus, en analysant cette fonction, on
remarque que la tension de sortie du convertisseur va tendre rapidement vers 1’infini lorsque
le courant de sortie demandé par la charge va devenir faible.

1V.2.3) Limite entre le mode CCM et le mode DCM

Comme nous l’avons expliqué dans les paragraphes précédents, le mode de
fonctionnement du convertisseur DC/DC Boost dépend de la valeur du courant de sortie et
donc de la charge qui lui est présentée. Dans une application dynamique, la charge vue par le
convertisseur peut varier dans le temps (fypiquement dans le cas d’une application de
polarisation dynamique ou la charge dépend de [’amplificateur de puissance RF et de
["amplitude de son signal RF d’entrée). On peut donc définir le courant limitant la fronticre
entre la conduction continue et la conduction discontinue, comme étant le courant qui
s’annule exactement a la fin du cycle de commutation, ce qui correspond a :

Dans ce cas, le courant de sortie limitant le mode CCM et DCM (Ipcsorsie iim)
s’exprime par :

ILmax-(1-a)
IDCsortie_lim = LT (IV-16)
En combinant les équations IV-9 et [V-16, on obtient:
Vbpcentrée T
Ipcsortie_tim = DC+LO. a.(l1—ow) (IvV-17)

Une syntheése graphique des équations V-8, IV-14 et IV-17 est représentée Figure
IV-5. Les valeurs de Vpcennee, L €t Ty ont €té fixées a des valeurs concrétes représentant notre
application visée.
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Figure IV-5 : Abaque représentant la limite (trait en pointillé) entre le mode CCM et DCM
pour différents rapports cycliques (@), avec Vpcenwee=20V, Ty=25ns (f,=40MHz) et L=1uH.
Plusieurs droites de charge sont tracées pour évaluer les risques de passage en mode
discontinu pendant un fonctionnement dynamique.

On observe que lors du mode discontinu, c’est-a-dire pour les faibles courants, la
tension de sortie augmente rapidement et tend vers I’infini. Ce mode peut étre dangereux pour
le transistor, dans la mesure ou la tension drain-source a ses bornes peut étre largement
supérieure a sa tension d’avalanche. Dans I’exemple représenté dans la Figure IV-5, la droite
de charge correspondant a une charge de 1000Q (#ypiquement pour une amplitude
d’enveloppe du signal RF tres faible dans une application de polarisation dynamique)
traverse le mode DCM pour des valeurs de rapports cycliques comprises entre 0.1 et 0.6. 1l
sera donc primordial de veiller a ne pas €tre dans cette configuration lors d’un fonctionnement
dynamique.

1V.2.4) Analyse d’un convertisseur DC/DC Boost non-idéal

L'étude précédente a été faite avec I’hypothese de composants sans perte. En réalité,
les imperfections des composants réels ont des effets importants sur le comportement du
convertisseur.

Dans un premier temps, nous allons nous intéresser a I’impact des pertes statiques
apportées par chacun des composants sur le fonctionnement de la topologie Boost. Puis nous
détaillerons un des points clef de la conversion DC/DC haute fréquence qui concerne les
pertes dynamiques.

> Les pertes statiques :

Chacun des éléments constituant le convertisseur introduit des pertes résistives série
dans le circuit avec plus ou moins d’impact. De ce fait, il est impossible d’atteindre le
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rendement maximal théorique de 100%. En considérant que le convertisseur DC/DC Boost
fonctionne en mode CCM et sous une condition de faible ondulation (/(2) = I sa composante
DC), on identifie les pertes situées dans:
e larésistance série (R;) de I’inductance (L)
P, =R,.I,> (IV-18)
e larésistance a I’état passant (Rps,,) du transistor

Pry = Rpson. I.%.¢  (IV-19)

e latension de coude en direct (Vf: « Forward Voltage ») et la résistance série (R,) de la
diode

Pp = (Rp.I,> + V. I).(1—a) (IV-20)
Finalement I’ensemble des pertes statiques est égale a :
Pertesgiatique = P + Prr + Pp (IV-21)

» Impact des pertes statiques :

Toujours avec I’hypothése que le convertisseur DC/DC Boost fonctionne en mode
CCM et sous une condition de faible ondulation (/;(2) = I sa composante DC), on estime
I’impact des pertes statiques a 1’état ON de la manicre suivante:

VLon(t) ~ VDCentrée - IL- (RL + RDSon) (IV'ZZ)

Le courant dans la capacité de sortie du convertisseur Boost peut s’exprimer :

Vbcsortie
Ion(t) = — 20t (IV-23)

RCharge

Lors de I’état OFF, la tension aux bornes de I’inductance et le courant de sortie
s’expriment :

Viorr(£) = Vpcentrse — - (Ry + Rp) = Vr = Vigsortie  (IV-24)
Et le courant dans la capacité de sortie devient :

VDcsortie
Ieopp(t) = I — 22222 (IV-25)

RCharge
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Comme ¢énoncé dans la section IV.2.1) en régime établi, la tension aux bornes de
I’inductance est la méme au début et a la fin de chaque cycle par conséquent la valeur
moyenne doit étre nulle. Il en est de méme pour le courant de sortie.

a. (VDCentrée - IL- (RL + RDSon)) + (1 - (X). (VDCentrée - IL- (RL + RD) - Vf - VDCsortie) =0 (IV'26)

et

a (_ VDCsortie) + (1 _ CZ). (IL _ VDCSOTtie) =0 (IV-27)

RCharge RCharge

En combinant les équations IV-26 et IV-27 on obtient 1I’expression de Vpcsorsie €t de I,
en fonction de Vpcenirce, @, Renarge €t ainsi que I’ensemble des pertes résistives.

VDcsortie — 1 (IV—28)

14
Vpcentrée (1-a)+ a.(RL+Rpson) ' (RL+Rp) ' f (1-a)2
Rcharge(1=®  Rcharge VDCentrée

et
vV A
IL — DCentrée Vf (IV-29)
(1—a)z-RCharge+a-(RL+RDSon)+(1—a)-(RL+RD)+V7,-(1—a)3-RCharge
DCentrée
On peut en déduire le rendement :
_ VDCsortiez/Rcharge _ 1 (IV—30)
Vin L 1+ (RL*@RDSson) Rp " -a)

+ + (
RCharge-(l_U‘)2 Rcharge(1=@) Vpcentrée

On observe que les pertes résistives ont un impact sur le rendement et la tension de
sortie du convertisseur DC/DC Boost, qui va étre plus ou moins prononcé suivant le rapport
cyclique. De plus, on remarque que le rapport entre la résistance de charge et les résistances
parasites séries est aussi un facteur qui prédomine les performances du convertisseur. Ces
expressions sont relativement intéressantes pour mettre en évidence les composants qui
présentent les pertes résistives séries les plus critiques. Dans la Figure IV-6, le rapport entre
chaque résistance parasite et la résistance de charge est étudié.

Comme la résistance série de I’inductance est vue par le courant quel que soit 1’état de
fonctionnement ON ou OFF du convertisseur, sa valeur est prépondérante pour les pertes
globales de conversion (Figure IV-6.a)). Dans le cas idéal, lorsque R; est tres faible devant
Rcharge, 1€ rapport de conversion est équivalent a 1 pour un rapport cyclique nul et tend vers
I’infini lorsque le rapport cyclique tend vers 1. Le rendement est, quant a lui, proche de 100%.
Cependant, lorsque la valeur de R; correspond a 10% de la valeur de Rcparge, le rapport de
conversion n’atteint pas deux quel que soit le rapport cyclique et le rendement diminue
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fortement lorsque le rapport cyclique augmente (y<60% pour a>0.6). De ce fait, une
attention particuliére doit €tre apportée au choix de I’inductance et a la valeur de sa résistance
série parasite.

Le choix du transistor et de sa valeur de résistance a 1’état passant (Rps,,) €st aussi un
critére important. Comme on 1’observe sur la Figure IV-6.b), cette valeur n’impacte pas les
performances de conversion pour les faibles rapports cycliques car elle n’est traversée par le
courant que lors de 1’état ON. Cependant, lorsque le rapport cyclique devient supérieur a
50%, son impact n’est plus négligeable. Comme pour la résistance série de 1’inductance, le
rapport Rpso/Rcharge st critique. Il est alors intéressant d’utiliser un transistor ayant une
résistance a 1’état passant la plus faible possible pour pouvoir atteindre des rapports de
conversion ¢levés. Il convient de choisir un transistor avec un trés fort développement, mais il
existe un compromis a faire entre la valeur de la résistance a I’état passant et celle des
capacités parasites du transistor qui sont, comme nous allons le voir dans le paragraphe
suivant, problématiques pour les pertes de commutation.

Finalement, I’effet de la résistance série de la diode (Rp) est principalement visible sur
les faibles valeurs de rapport cyclique car elle n’est traversée par le courant que lors de 1’état
OFF (Figure IV-6.c)). Il en est de méme pour I’effet de la tension de seuil (V) La valeur de la
tension de seuil de la diode (généralement proche de de 1V) devient de plus en plus critique
lorsque la tension d’entrée du convertisseur Boost est faible (Vy/Vpceniee tend vers 1), ce qui
ne sera pas le cas dans notre application. Néanmoins, son choix n’est pas a négliger, comme
nous le verrons dans le paragraphe suivant, car son influence sur les pertes de commutation
est bien plus importante.

La Figure IV-6.d) représente un cas particulier ou des valeurs réalistes ont été prises
pour les différentes résistances parasites des composants. On remarque que le rapport de
conversion maximal ne peut pas étre supérieur a trois. De plus, on peut d’ores et déja affirmer
que le rapport cyclique ne peut pas €tre supérieur a 60 %, si I’on souhaite obtenir un
rendement de conversion DC/DC toujours supérieur a 90% sur une charge de 50Q. La charge
présentée au convertisseur Boost est aussi une caractéristique cruciale. Lorsque que R jarge
devient faible, le rendement diminue. On donc peut affirmer que la topologie Boost est limitée
par un compromis rendement/puissance de sortie maximale.

On peut noter qu’une estimation des pertes de chaque composant a été réalisée dans
[102] pour différentes configurations a une fréquence de commutation de 10MHz.
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Figure IV-6 : Rapport de conversion et rendement du convertisseur DC/DC Boost en mode
CCM. a) Pour différentes valeurs de la résistance parasite de l’'inductance (Ry). b) Pour
différentes valeurs de la résistance a l’état passant du transistor (Rpsy). ¢) Pour différentes
valeurs de la résistance parasite et de la tension de seuil de la diode (Vyet Rp). d) Pour des
valeurs d’éléments parasites réalistes.

» Les pertes dynamiques du transistor:

Jusqu’a présent le transistor était assimilé a un interrupteur ayant un temps de
commutation nul. En réalité, lors de la transition entre 1’état OFF et I’état ON, le courant
drain-source (Ips) traverse le transistor avant que la tension drain-source (Vps) passe a zéro
comme le montre la Figure IV-7-a) [103], [104]. 1l se produit le méme phénomene lors de la
transition entre 1’état ON et I’état OFF (Figure IV-7-b)).

/VDS(t) Peofr_
VDCsome VDCsor‘tie
Peton | Pt on p
T \ Pvtﬁoff - ct_off
tps / tpi
as(t) /Ves(t)
V, V
P tmc tdv " tmv tdc
i tq
a) b)

Figure IV-7 : Formes d’ondes idéalisées et utilisées pour définir les pertes de commutation
pour : a) une commutation a l’état ON. b) une commutation a [’état OFF.

157



Il existe donc un chevauchement entre les formes temporelles (Ips) et (Vps) qui
engendre des pertes de commutation (P.oy et P.orr). De ce fait et contrairement aux pertes
résistives, les pertes de commutation augmentent proportionnellement avec la fréquence de
commutation. En considérant que les ondulations de courant dans I’inductance sont tres
faibles, les pertes de commutation du transistor peuvent étre déterminées graphiquement a
partir de la Figure IV-7, en faisant la somme des pertes lors d’un changement d’état de ON
vers OFF (Pcosr) et de OFF vers ON (Pcon):

PcommutTr = PCon + PCoff (IV'3 1)

1
PcommutTr = E VDCsortie- IL- (tm + td) * fcommut (IV'32)

Ou (z,) et (¢y) sont les temps de montée ou descente nécessaires a 1’ouverture et la
fermeture du transistor comme représenté sur la Figure IV-7. (Vpcsorie) €St la tension aux
bornes du transistor pendant I'état OFF, et (I,) est le courant qui traverse le transistor pendant
I’état ON.

En globalisant les pertes de commutation et les pertes résistives pour le calcul du
rendement, on obtient :

1

1+ (RL+@RDson) | Rp Y
RCharge-(l_"-’)2 Rcharge(1=@) Vpcentrée

n = (IV-33)

1 fcommut-(tm+tg)
2 (1-a)

(1-a)+

En prenant les mémes valeurs de résistances parasites que dans la Figure IV-6.d) et
des temps de montée et de descente égaux a 4ns, la Figure IV-8 présente I’impact des pertes
de commutation du transistor sur le rendement lorsque la fréquence de commutation
augmente.

100
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1 = - fcommutz 1MHz

np{ Roso=04 & foomma= 10MHz
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Vf/VDCentréezo-O75 fcommut= 80MHz

Rendement (%)
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Figure IV-8 : Rendement du convertisseur DC/DC Boost en mode CCM pour différentes
[fréquences avec des valeurs d’éléments parasites réalistes et des temps de montée et de
descente de 4ns .
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Dans cet exemple, on remarque que les pertes de commutation deviennent critiques en
termes d’efficacité lorsque la fréquence de commutation devient supérieure a 10MHz. En
haute fréquence, il est primordial de porter une attention particuliere aux temps de
commutation (¢, et z;) du transistor. La Figure IV-9 montre I’influence du temps de
commutation sur le profil de rendement pour une fréquence de 40MHz.
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2 7 |R=26mQ foommu= 40MHz
o RChar99=50 Q — sans pertes de commutation
204 | Rogo=0.4 O tnettp=1ns
Rp=60 mQ thettp=2ns
Vf/VDCentrée=0-O75 - tm et tD= 4ns
0 T T

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

Rapport cyclique (a)

Figure IV-9 : Rendement du convertisseur DC/DC Boost en mode CCM pour différents temps
de montée et descente avec des valeurs d’éléments parasites réalistes et une fréquence de
commutation de 40MHz.

Les temps de commutation (¢,,) et (¢;) sont des paramétres directement imposés par la
technologie du transistor, et plus précisément par les éléments parasites le constituant tels que

les capacités grille-source (Cgs), grille-drain (Cgp), drain-source (Cps) et les résistances
d’acces (Rg, Rp et Rs) (Figure IV-10).

|

|

O
©
O

%Rs

S

Figure IV-10 : Eléments parasites du transistor.

En effet, ’acces de grille du transistor GaN présente une impédance d'entrée
relativement élevée. Par conséquent, le pilotage par I’acces de grille du transistor est réalisé
en injectant ou en absorbant une certaine quantité de charges en direction ou en provenance de
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la grille. Dans ce cas, la quantité de charge de grille (Q¢) nécessaire pour la commutation du
transistor est définie par la somme de la charge de la capacité grille-source (Qgs) et la charge
de la capacité grille-drain du transistor (Qgp) :

Q¢ = Qgs + Q¢p (IV-34)

La Figure IV-11 présente le profil de la capacité d’entrée (Cgs+Cgsp) d’un transistor
GaN normalement a 1’état passant de 45W en fonction de la tension de commande grille-
source. Dans ce cas, la quantité de charge (Q¢) peut étre définie de la maniére suivante :

Qc = (Cgson + Copon)-Veson — (Casorr + Conoss)-Vesors (IV-35)

Q¢ = (Cgon)-Vgson — (CGoff)-VGSOff (IV-36)

36
— (CGSon+CGDon)

34—

32—

30—

28—

26—

24—

(Css*tCop) (PF)

22—

1(CgsoirtC
20_( GSoff GDoff)

VGSon

\Y, V
18 I I I GSoff! P

8 7 6 5 4 3 2 A
Vas (V)
Figure IV-11 : Profil de la capacité d’entrée (Cgs+Cqp) d’un transistor GaN normalement a
[’état passant de 45W en fonction de la tension de commande grille-source.

O (o =n mm mn mn == o= o= o o o o o

Le temps nécessaire pour le transfert la charge (Q¢) est donné par la relation suivante :

tmoud = —e__ (IV-37)

IGon_ou_off

ou Ig est le courant utilisé pour charger ou décharger la charge (Qg).
En utilisant 1’approximation de transitions de tension et de courant idéalement

linéaires, I’ensemble des pertes de commutation devient :

1 0 0
Peommutrr = P Vbso- Ipsmax- feommut- <_G + —¢ ) (IV-38)

I on 16 oFF
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On observe que le courant de grille (/) apparait dans ’expression des pertes de
commutation et qu’il impacte le temps de commutation. Les pertes de commutation peuvent
étre diminuées en augmentant le courant de grille (I o €t I op).

Concretement, pour réaliser un convertisseur DC/DC Boost haute fréquence, il faut
limiter les pertes de commutation. Le choix d’une technologie ayant de faibles capacités
parasites Cgs et Cgp est une priorité. De plus, il faudra arriver a fournir et évacuer le courant
nécessaire pour charger et décharger ces capacités le plus rapidement possible.

» Les pertes dynamiques de la diode:

La diode du convertisseur DC/DC Boost va elle aussi travailler dynamiquement en
fonction de la fréquence de commutation. Elle est bloquée a 1’état ON, puis elle conduit a 1’état
OFF. Comme pour le transistor, les pertes dynamiques qui lui sont associées dépendent
étroitement du temps nécessaire pour charger ou décharger la capacité parasite la constituant.
Lorsque la diode est passante, elle est donc traversée par un fort courant, puis lors de la
commutation du transistor a I’état ON, elle est brusquement soumise a une tres forte tension
inverse (Vinerse). Le temps que met la diode a se bloquer n’est pas nul, c’est le temps de
recouvrement en inverse (77 : « reverse recovering timey). Durant ce laps de temps, la diode
est parcourue par un courant inverse (), ce qui génere des pertes (Figure I[V-12).

Vp
Diode idéale Diode réelle
Ip(t

pARO T ——

D
Ton Toff .tL..
T t L

> I

AV OO t Ao O N t
Vinverse """""""""" — Vinverse ------------------- f‘—

Figure IV-12 : Différence entre une diode idéale et une diode réelle mettant en évidence la
notion de temps de recouvrement en inverse.

Pour une application de conversion DC/DC haute fréquence, ce phénoméne est 1’un
des plus critiques en termes de pertes et il s’exprime de la maniére suivante :

1
5" Vinverse- Ir- Ly fcommut (IV'39)

P commutD =
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Le choix de la diode sera essentiellement basé sur ses performances en temps de
recouvrement en inverse.

» Compromis temps de réponse/rendement du convertisseur DC/DC Boost.

Le temps de réponse du convertisseur définit le temps nécessaire au convertisseur pour
¢établir la tension de sortie désirée. En réalité, le temps de réponse du convertisseur DC/DC
Boost est une caractéristique relativement complexe a estimer car il dépend du circuit
équivalent RLC composé par 1’inductance série (L), la capacité paralléle (C), et la résistance
de charge (Rcnarge). La réponse temporelle de ce circuit RLC est liée a la valeur de la tension
de sortie et au rapport cyclique du signal de commande du convertisseur. De plus lors d’une
application de polarisation dynamique, la charge vue par le convertisseur Boost n’est pas fixe.
Dans ce cas, le temps de réponse du convertisseur n’est pas constant et dépend de son rapport
de conversion, de son état précédent et de la charge qu’il observe.

Le dimensionnement des composants passifs (L et C) a un impact non-négligeable sur
le temps de réponse moyen du convertisseur. Le dimensionnement de ces ¢léments est
principalement dicté par la fréquence de commutation, par le taux de variation de courant
dans I’inductance (A41;,.y) ainsi que par la qualité de la tension de sortie en termes de taux
d’ondulation (« ripple » : AVpcsorie) [5] :

Cmin — IDpcsortie max-® (IV-40)

fcommut-AVDCsortie
et

Lmin — Vpcentrée- & (IV-4 1)

feommut-AlLmax

La Figure IV-13 montre la réponse indicielle simulée du convertisseur Boost pour
différentes fréquences de commutation. Les composants L et C ont été dimensionnés pour
chaque fréquence de commutation avec les caractéristiques suivantes :

e tension d’entrée (Vpcennrse=20V)

e rapport cyclique (a=50%)

e courant de sortie (/IDCsortie=1A)

e résistance de charge (Reparee=40 Q)

e tension de sortie (Vpcsorie=40V)

e taux de variation de courant dans I’inductance (41;,,,x=10% Amax=0.21 A)
e ondulation sur la tension de sortie (4Vpcsortie=1% . Vpcsortie=0.4V)
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Figure IV-13 : Réponse indicielle simulée du convertisseur Boost pour différentes fréquences
de commutation avec des valeurs de L et C appropriées.

On observe que lorsque la fréquence de commutation est augmentée, les valeurs des
composants L et C doivent étre diminuées, ce qui réduit le temps de réponse. Cependant
comme nous l’avons évoqué précédemment, augmenter la fréquence de commutation se
traduit par une augmentation des pertes de commutation, et donc une diminution du
rendement énergétique du systéme. Il existe donc un compromis a trouver entre le rendement
et le temps de réponse du convertisseur a travers le choix de la fréquence de commutation.

Le Tableau IV-1 récapitule les performances simulées en termes de temps de réponse
et de rendement énergétique du convertisseur Boost en fonction de la fréquence.

IMHz 10MHz | 40MHz | SOMH:z
L 47.6uH | 4.7uH 1.2 uH 0.6uF
C 1.25uF | 125nF 31.2nF | 15.6nF
Temps de réponse | =300us | =32us ~Tus
Rendement 86.4% 80.3% 75.1%

Tableau VI-1 : Performances simulées en termes de temps de réponse et de rendement
energétique du convertisseur Boost en fonction de la fréquence

IV.3) Conception et réalisation d’un convertisseur DC/DC Boost haute fréquence

IV.3.1) Conception du driver de grille en technologie GaN et génération du

signal PWM

Comme nous 1’avons évoqué précédemment, il existe un compromis entre le temps de
réponse et le rendement du convertisseur DC/DC Boost. Diminuer le temps de réponse du
convertisseur passe inexorablement par une augmentation de la fréquence de commutation.
Cependant, les pertes de commutation sont étroitement liées a la fréquence de commutation. Il
faut par conséquent les minimiser. Dans la section 1V.2.4) , nous avons mis en évidence que
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les pertes de commutation du transistor étaient minimales en injectant et absorbant des
courants suffisants pour charger et décharger rapidement les capacités Cgs et Cgp du
transistor. Dans ce cadre, il est impératif de concevoir un driver de grille (« pilote de grille »)
qui va permettre d’optimiser les temps de commutation et donc limiter les pertes de
commutation dans le transistor. La technologie HEMT GaN normalement a 1’é¢tat ON
présente des capacités Cgs et Cgp ayant des valeurs largement inférieures a celle de ces
concurrents ce qui est propice a un fonctionnement en commutation haute fréquence.
Cependant, pour utiliser un transistor GaN normalement a I’état ON en commutation, le
driver de grille doit fournir des formes d’ondes carrées négatives. Par conséquent, piloter un
transistor HEMT GaN normalement a I’état ON devient un véritable challenge. Plusieurs
publications ont déja proposé des solutions pour piloter les transistors GaN en utilisant des
composants complémentaires en silicium (pMOS et nMOS), rendant le systtme multi-
technologie et difficile a intégrer [105], [106].Texas Instrument a propos¢ récemment un
driver de grille (LM5113 [107]) spécialement congu pour piloter les transistors GaN, et
affichant des temps de montée et de descente de quatre nanosecondes, ce qui reste €levé pour
espérer atteindre des fréquences de commutation supérieures a 10MHz.

Dans ce paragraphe, nous allons présenter une topologie de driver de grille originale
basée sur deux transistors HEMT GaN normalement a 1’état ON.

IV.3.1.1) Topologie et principe

La topologie proposée est présentée dans la Figure IV-14. Ce circuit est dérivé d’une
cellule de commutation dont le fonctionnement a été étudié dans la thése de Patrick Augeau
(Xlim) [91]. L’architecture de ce circuit est basée sur une structure proche d’une topologie
Push-Pull. Par rapport a la cellule développée par [91], le transistor (73) est connecté par sa
source a une alimentation négative (Vpp 1) et la sortie est située sur le drain de (T>), ce qui va
permettre de charger et décharger alternativement et rapidement le courant dans la capacité
d’entrée (C;,) du transistor de puissance avec une composante continue négative.

Le transistor (77) est le composant qui va délivrer le courant permettant de charger la
capacité d’entrée du transistor de puissance (7p) afin de le rendre passant. Le transistor (7>)
est le composant qui va absorber le courant provenant de la capacité d’entrée enfin de bloquer
le transistor de puissance (7p). (72) a aussi pour role de contrdler le courant traversant la
résistance (Rp), permettant a (7)) de s’autopolariser. Pour piloter le transistor de puissance
(Tp) les tensions (Vpp 1) et (Vpp u) sont respectivement réglées a -4V et 1V.

La fréquence de commutation est imposée par la fréquence du signal sinusoidal
d’entrée (V;,). En réglant la valeur de la composante continue du signal notée (Vrapport cyciigue)
qui pilote la grille du transistor (7>), il est possible de contrdler le rapport cyclique du signal
de sortie (Vgs)
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Figure IV-14 : Schéma bloc du driver de grille GaN proposé.

Afin de comprendre le fonctionnement de ce driver de grille, nous allons décomposer
son fonctionnement en deux phases distinctes.

» Etat ON

Comme représenté dans la Figure IV-15, lorsque la tension (Viu(2)+Vrapport cyciigue) €St
inférieure a la somme de la tension de pincement du transistor (77) et de la tension (Vpp ), le
transistor (7>) est bloqué. Le courant (/,5) qui circule dans (7>) est nul et la tension a ses
bornes (Vpsz) est égale a (Vps2=Vsorie-Vpp 1). Par conséquent, le courant (/;,;) traverse la
résistance a I’état ON (Rpsonr7) du transistor (77), la résistance (Rp) puis est injecté dans la
charge (Z.arge) représentant ici I’accés de grille du transistor de puissance GaN. Dans ce cas,
(Zinj) s’ exprime par:

Vpp_H
Iinj == = (IV-42)
ZchargetRpsonT1tRP
On en déduit :
Vsortie = RCharge- “bD.H (Iv-43)
ZchargetRpsonT11tRP
et:
Vys1.on = Rp. Ybp.1 (IV-44)
- ZchargetRpsonT1tRP

On remarque que la tension de sortie (Vsorie) €t la tension de polarisation (Vgs; on) de
T, dépendent de la résistance d’autopolarisation (Rp) mais aussi de la charge (Zcparge). L’ étude
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de cette fonction montre que quel que soit le couple (Rp,Zcnarge), les valeurs des tensions
(Vsoriie) €t (Vgs1 on) sont forcément comprises entre 0 et Vpp p, ce qui correspond bien a la
valeur de tension visée en sortie pour piloter un transistor de puissance en commutation.

VDD _H

L_LUOSGH

Voo 1 Vsortie
VRapponﬁcyc\ique"'Vin(t)

Tps

Tcommul

Vpr2+Vpp_ 1

[ —

VRapporticyclique | T
commut

Figure IV-15 : Schéma équivalent du driver de grille a I’état ON.

» Etat OFF

Comme représenté dans la Figure IV-16, lorsque la tension (Viu(2)+Vrapport cyclique) €St
supérieure a la somme de la tension de pincement du transistor (7?) et de la tension (Vpp 1), le
transistor (7,) devient passant et peut étre représenté par sa résistance a 1’état ON (Rpsonz2)- 11
absorbe donc le courant (/,5) stocké dans la charge. Pendant ce temps, le transistor (77)
s’autopolarise. Le courant résiduel (/;,; orr) qui le parcourt et qui traverse également la
résistance d’autopolarisation (Rp), créé une contre réaction négative qui permet d’appliquer
une tension grille-source négative aux bornes du transistor (7;) et donc de le pincer
partiellement. Concrétement, le point de polarisation (Vgs; orr, 1inj orr), correspond au point
d’intersection entre la caractéristique statique du transistor ,; orr=f(Vasi orr) et la droite de
charge Vgsi orr=f(linj orr) dictée par la loi d’Ohm aux bornes de la résistance (Rp), comme
représenté dans la Figure IV-16.

Si ’on considére une caractéristique du transistor lin€aire par morceaux. Sur
I’intervalle [Vp, 0], la caractéristique du transistor peut s’exprimer de la fagcon suivante :

— V
Iinj orr = Ipss- (1 + %)
(IV-45)
— VGSI_OFF
Iinj_opp = ——P

En résolvant le systéme d’équation on obtient :
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Point de fonctionnement du transistor autopolarisé
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Figure IV-16 : Schéma équivalent du driver de grille a [’état OFF.
VpT1
V, = —Rp.1 (— IV-46
GS1_OFF P-iDSS Vpr1—Rp.pss ( )
et
Vpr1
|- (— IV-47
inj_OFF DSS Vpr1i—Rppss ( )
créer

Physiquement, (77;) étant autopolaris¢, il va débiter un certain courant (1;,; orr) et
une tension (Vgs; orr) afin de maintenir son point de polarisation Q stable.

Il faut noter qu’en réalité¢ la caractéristique I, orr=f(Vs: orr) du transistor est
paramétrée par la tension drain-source (¥ps;) a ces bornes, et que cette tension est fonction du
couple (Rp,Zcharge) €t de (Vpp 1) ce qui rend le phénomene d’autopolarisation largement plus

complexe.
Connaissant ’expression du courant (7;,; orr), on peut donc exprimer la tension de
sortie :
Vsortie = Rpsont2-laps + VDD_L (IV-48)
or
Laps = Iinj_OFF + Isortie (IV-49)
en remplagant (/;,; ,5) par son expression et (Isoric) par (Vsoriie/Zcnarge) ON Obtient :
z R 1 v z v
Vsortie — Charge-’"DSonT2-/DSS ) ( _PT1 ) + Charge-Y DD_L ~ VDD_L (IV-SO)
Vpr1—Rp.Ipss ZchargetRDSonT2

ZcharegtRDSonT2
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On remarque que la tension de sortie (V) dépend de la résistance d’autopolarisation
(Rp) mais aussi de la charge (Zcpage). Par conséquent, le choix de la valeur de (Rp) est
primordial afin d’atteindre une tension négative suffisante pour pincer un transistor de
puissance et dépend de la charge qu’il présente au driver de grille.

> Temps de commutation

Afin d’estimer le temps nécessaire au driver de grille pour charger ou décharger
I’accés de grille d’un transistor GaN, nous supposerons que I’impédance de charge vue
(Zcharge) par le driver est modélisée par une résistance (R;,), représentant la résistance parasite
de I’acces de grille, en série avec une capacité (C;,) représentant les capacités grille-source et
grille-drain du transistor de puissance.

Théoriquement, il est possible d’estimer facilement la constante de temps d’un circuit
RC:

T = Req.Cin (IV-51)

ou Req est la résistance équivalente qui évolue suivant 1’état de fonctionnement du
driver de grille. On définit le temps de montée ou descente comme étant le temps nécessaire
au signal pour passer de 10% a 90% de sa variation totale. Dans ce cas et en considérant que
le systéme est du premier ordre :

tm_ou_d = 212'T = 2;2-qu- ClTl (IV-SZ)

Lors d’une transition de 1’état ON vers OFF (transition descendante), la capacité (C,)
est déchargée dans les resistances (R;,) et (Rpsont2) :

tqa = 2,2. (Rin+Rpsont2)- Cin (IV-53)

Lors d’une transition de 1’état OFF vers ON (transition montante), la capacité (C;,) est
chargée par le courant provenant de I’alimentation (Vpp p). Ce courant traverse les résistances
(Rpsonti), (Rp) €t (R;y) :

tg = 2,2.(Rin+Rpsonr1 + Rp).Ciny, (IV-54)

Contrairement a une structure Push-Pull classique, le driver de grille GaN est
dissymétrisé par la présence indispensable de la résistance d’autopolarisation (Rp), ce qui rend
le temps de montée plus long que le temps de descente.

Nous avons vu précédemment que la résistance (Rp) avait également un impact sur les
valeurs de la tension de sortie. De ce fait, la valeur de (Rp) doit étre choisie pour trouver un
compromis entre la plage de variation de la tension de sortie et le temps de montée du signal
de sortie.
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La Figure IV-17 présente la forme d’onde de la tension de sortie simulée pour une
charge composée de R;,=3Q et C;,,=50pF (conforme a un transistor GaN de puissance de la
classe 45W qui servira pour la commande de polarisation de drain d’un transistor RF de
puissance de 25W) avec une résistance d’autopolarisation Rp=12Q et une fréquence de
commutation de 40MHz. Le temps de montée et le temps de descente sont respectivement
égaux a 2.56ns et 1.1ns. Il faut noter que le temps de montée et de descente minimal pour une
telle charge est de 0.33ns.

Vsortie(t)

24 26 28 30 32 34 36 38 40

tps (ns)

Figure IV-17 : Forme d’onde de la tension de sortie du driver de grille simulé pour une
charge composée de R;,=3Q et C;,=50pF a une fréquence de commutation de 40MH:z.

1V.3.1.2) Effet de seuil et génération du signal PWM

Comme nous I’avons vu précédemment, la tension d’entrée (Viu(2)+Vrapport cyclique) €St
comparée a la somme (Vpr2+Vpp 1) de la tension de pincement du transistor (7>) et de la
tension (Vpp r). Cette caractéristique donne au driver de grille un comportement de
comparateur a seuil qui peut €tre avantageusement utilis€ pour générer dynamiquement et
analogiquement un signal de sortie modulé en largeur d’impulsion (PWM). La Figure
IV-18_a) montre une simulation de la caractéristique de transfert Voie=f(VintVrapport cyeiique)-
On remarque dans notre exemple de simulation, qu’une variation d’environ 2.5V autour de la
tension (Vin(1)+Vrapport eyciique qui est égale a -6.8V) est suffisante pour faire changer d’état le
driver de grille.
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Figure IV-18 : a) Caractéristique de transfert simulée du driver de grille pour différentes
valeurs de Viapport cyclique- b) Evolution du rapport cyclique de la tension de sortie du driver de
grille pour différentes valeurs de Vigapport cycliue-

De ce fait, le signal d’horloge est un signal sinusoidal ce qui permet d’éviter les
contraintes de génération de signaux de rampe en haute fréquence. En modifiant la
composante continue (Vzappors eyelique) du signal d’entrée, il est possible de translater celui-ci
autour de la zone de comparaison, et par conséquent de régler le rapport cyclique du signal de
sortie, comme représenté dans la Figure IV-18-b). Lorsque la tension (Vrapport cycligue) €St trop
importante ou trop faible, le signal d’entrée sinusoidal s’¢loigne de la zone de comparaison et
reste figé dans un état ou un autre (0=0% ou 0=100%). Les valeurs de rapport cyclique
atteignables sont comprises entre 80% et 10%. La Figure IV-19 représente la loi de
commande entre la tension (Vrapport eyveiigue) €t la valeur de rapport cyclique obtenu en sortie.
On constate que cette loi de commande est pratiquement linéaire. Il est donc possible
d’appliquer directement 1’enveloppe d’un signal modulé sur 1’acces (Vrapport cyciigue) du driver
de grille et pouvoir générer analogiquement le signal PWM.

80 1
70;
60;

30

Rapport_cyclique (%)

20]

o
-15 -10 -5 0 5

VRapport_cycquue (V)

Figure IV-19 : Loi de commande du driver de grille reliant le rapport cyclique de la
tension de sortie et la tension de commande Vrapport cycligue-
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1V.3.2) Implémentation du modulateur d’alimention haute fréquence en

technologie GaN

IV.3.2.1) Sélection et dimensionnement des composants du driver de grille

Pour la conception du driver de grille, nous nous sommes basés sur I’utilisation de
deux transistors HEMT GaN (CGHV1F006S) de la société Cree ayant une puissance de sortie
nominale de 6W. Le boitier du CGHV1F006S est de type DFN (dual-flat-no-lead) en
plastique, et mesure 3mm x 4mm. Ce boitier a I’avantage d’avoir les acces de grille, drain et
source sur le méme niveau de hauteur, (contrairement au boitier ceramique) ce qui facilite la
conception mécanique des topologies qui sont en source flottante, comme c’est le cas dans la
topologie du driver proposé. De plus, nous disposons d’un modele fourni par le fabriquant qui
est de type électrothermique. L’ensemble de ces caractéristiques est résumé dans [108].

Le choix de la valeur de la résistance d’autopolarisation est primordial pour trouver un
compromis entre la plage de variation de la tension de sortie et le temps de montée de la
forme d’onde du signal de sortie. Pour cela, nous avons opté pour I’intégration d’une
résistance réglable (« Trimmer ») de la marque Bourns [109]. Cette résistance a une plage de
valeurs allant de 1 Ohm a 100 Ohms sur 12 tours de réglage, ce qui permet une précision de
réglage relativement importante.

Afin d’utiliser simplement la fonctionnalité¢ de codage PWM du driver de grille, nous
avons implémenté un circuit analogique constitué d’un amplificateur opérationnel, permettant
d’inverser la commande de réglage du rapport cyclique (Vrappor: cyeiique qui doit étre négative)
et de la sommer au signal sinusoidal d’horloge (V;,). Nous avons utilis¢é le composant
LT1252 de la société Linear Technology [110] dans un montage sommateur-inverseur. Ce
composant supporte des tensions d’alimentation comprises entre £2V et +14V et sa bande
passante est égale a 100MHz. Les résistances (Rg;, Rg2 R,) utilisées pour le montage
sommateur-inverseur ont été choisies pour que le gain de ’amplificateur opérationnel soit de
4, ce qui permet d’injecter les signaux d’entrée (Vi, et Vrapport cvciique) ayant des faibles valeurs
d’amplitude. L ensemble facilite 1’utilisation de générateurs arbitraires de signaux (AWG) a
faibles niveaux de sortie, pour piloter le modulateur d’alimentation sur le banc de test
développé dans notre laboratoire.

Finalement pour limiter le nombre d’alimentations nécessaires, le driver de grille est
alimenté par des régulateurs de tension positif (L77717 [111]) et négatif (LT3015 [112])
réglables. Des résistances variables sont utilisées pour pouvoir ajuster facilement les niveaux

d’alimentation du driver de grille.

L’ensemble est synthétisé et représenté dans la Figure IV-20.
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Figure IV-20 : Schéma bloc complet de ’'implémentation du driver de grille GaN proposé

IV.3.2.1) Sélection et dimensionnement des composants du convertisseur

DC/DC Boost

L’objectif fixé pour la réalisation du convertisseur DC/DC Boost haute fréquence est
d’alimenter dynamiquement I’amplificateur de puissance RF présenté dans le Chapitre 3. Dans ce
cas, le cahier des charges du convertisseur Boost est dicté par les performances de I’amplificateur
RF. Pour optimiser le rendement énergétique de 1’amplificateur en fonction du recul en puissance,
sa polarisation de drain doit varier entre 20 et 40V, le convertisseur doit donc réaliser une
conversion de tension nominale de 20-40V avec un rendement supérieur a 80%. La puissance de
sortie de I’amplificateur de puissance RF étant de 25W a 40V pour un rendement d’environ 60% a
sa fréquence centrale d’utilisation (2.1GHz), la puissance maximale délivrée par le convertisseur
sera d’environ 40W. Lorsque [I’amplificateur fonctionne a la saturation, il présentera au
convertisseur une charge minimale de 40Q. Finalement, pour atteindre un temps de réponse du
convertisseur qui sera de 1’ordre de temps de I’enveloppe du signal RF (dizaine de us), la
fréquence de commutation choisie sera de 40 MHz. L’ensemble des caractéristiques du
convertisseur est résumé dans le Tableau V1.2

Convertisseur DC-DC Boost
Fréquence de commutation 40 MHz
Temps de réponse <10 us
Tension de sortie 20V-40V
Rendement >80%
Courant de sortie maximal 1A

Tableau V1.2 : Récapitulatif des spécifications visées par le convertisseur DC/DC Boost.
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» Choix du transistor

L’¢lément clef du convertisseur DC/DC est le transistor. Comme nous l’avons
souligné précédemment son choix est primordial pour atteindre les performances énergétiques
de conversion souhaitées. De part ses propriétés électriques exceptionnelles, le transistor
HEMT GaN est le candidat idéal. Cependant, lors d’un fonctionnement a haute fréquence de
commutation, son choix doit étre judicieusement fait pour trouver un bon compromis entre sa
résistance a 1’état passant (Rps,,), qui va définir son impact sur les pertes statiques et les
valeurs de ces capacités parasites (Cgs et Cgp) qui vont conduire a des pertes dynamiques. Le
transistor doit également étre de taille suffisante pour supporter la puissance de sortie
nécessaire.

Notre choix de transistor s’est porté sur un HEMT GaN sur substrat SiC (CGH4045
[113] de la société Cree. Ce transistor, monté en boitier céramique, a une puissance de sortie
nominale de 45W et est initialement destiné aux applications hyper-fréquences (4GHz).
L’ensemble de ses caractéristiques, essentielles aux applications de commutation haute
fréquence, sont résumées dans le Tableau IV.3.

Transistor Cree CGH40045
Tension de claquage 120V
Courant de saturation 6A
Tension de pincement 27V
Rpson pour Vgs=1V 04 Q
Cgs pour Vgs= -8V 19 pF
Cqp pour Vgs= -8V 0.8 pF

Tableau V1.3 : Récapitulatif des principales caractéristiques du transistor CGH4045.

Afin d’estimer la quantité de charges de grille (Qg) nécessaire a la commutation de ce
transistor, la Figure IV-21 présente les profils des capacités grille-source et grille-drain
simulés en fonction de la tension de commande grille-source. A partir de la somme de ces
profils de capacité on estime la charge totale de grille a 70pC. Le transistor CGH40045
présente donc une figure de mérite de commutation (« FOM de commutation ») égale a 28
Q.pC.
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Figure IV-21 : Profils de la capacité grille-source (Cgs), de la capacité grille-drain (Cgp) et
de la capacité d’entrée (Cgs+Cagp) du transistor CGH4045 en fonction de la tension de
commande grille-source.

> Choix de la diode

Comme pour le transistor, le choix de la diode requiert une attention particuliére. Dans
une application a haute fréquence de commutation, sa sélection doit permettre de trouver un
compromis entre les pertes statiques (tension de seuil : V) et les pertes dynamique (femps de
recouvrement en inverse : trr). Par souci de fiabilité, la diode doit avant tout étre correctement
dimensionnée pour étre capable de supporter de forts courants en direct (dont la valeur est au
moins égale a la valeur du courant d’entrée maximale du convertisseur : 24) et de fortes
tensions en inverse (dont la valeur est au moins égale a deux fois la tension de sortie
maximale du convertisseur : 80V). Suivant ce cahier des charges, les diodes Schottky SiC
apparaissent comme étant de bonnes candidates car elles ont des propriétés en puissance
suffisamment importantes pour cette application et présentent 1’avantage d’avoir de tres
faibles temps de recouvrement inverses.

La diode choisie pour la conception du convertisseur DC/DC Boost est une diode
Schottky SiC (CSD10060 [114]) de la société Cree. L’ensemble des caractéristiques
principales de cette diode est résumé dans le Tableau IV .4.

Diode Cree SiC CSD10060
Tension inverse maximale Viyymax 600 V
Courant moyen maximal en direct /; 10 A
Capacité totale C pour V,=0V 550 pF
Capacité totale C pour V,=200V 65 pF

Tableau 1V.4 : Récapitulatif des principales caractéristiques de la diode CSD10060.

Pour modéliser cette diode, le constructeur fournit un modele simple (Figure IV-22)
permettant d’estimer les pertes statiques en direct de cette diode. On en déduit que la
résistance a 1’état passant pour une température de jonction de 25°C est égale a 59 mQ, et que
V7r=0.88V. On en déduit que la tension de seuil (V) pour un courant de 2A et une température
de 25°C est égale a 1V.
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Figure IV-22 : Modele simplifiée permettant d’estimer les pertes statiques de la diode.

Le constructeur ne donne pas directement le temps de recouvrement en inverse, mais
la charge capacitive totale (28nC pour Viee=600V et I=10A). La Figure IV-23 présente les
mesures des formes d’ondes temporelles lors d’une transition de commutation directe vers
inverse afin d’évaluer le temps de recouvrement inverse (¢, de la diode SiC CSD10060.

Un temps de recouvrement inverse (#,) de 12ns a été mesuré. Ce temps parait
relativement important comparé a une période de signal de 25ns (f ommu:—40MHz). Cependant
pour les gammes de tension et courant mises en jeu dans cette application, cette diode offre un
bon compromis entre les pertes statiques et dynamiques qu’elle engendre.
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Figure IV-23 : a) Mesure du temps de recouvrement inverse de la diode. b) Résultat de
mesure de la forme d’onde temporelle de courant lors d’une transition de commutation
directe vers inverse de la diode SiC CSD10060.

> Choix de I’inductance

La valeur de I’inductance est définie par I’expression suivante :

Lml'n — Vpcentrée & (IV'SS)

fcommut-AILmax

ou Vpcenrée st 1a valeur de la tension d’entrée, a le rapport cyclique maximal utilisé,
Sfeommut 12 fréquence de commutation et Al ,,,, 1’ondulation de courant traversant I’inductance.
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La tolérance d’ondulation de courant dans I’inductance est un paramétre qui définit le
compromis entre le temps de réponse et la limite entre le mode CCM et DCM du
convertisseur (Section IV.2.3) . Dans ce cas, lorsque de fortes ondulations du courant
(Al max) sont tolérées, la valeur de (L) est faible ce qui favorise le temps de réponse et le
rendement (car Ry diminue avec la valeur de L) du convertisseur, mais rend plus important le
risque de passer en mode DCM lors d’un fonctionnement dynamique (sous contrainte d’une
modulation de charge).

Avec l'objectif d’obtenir une puissance de sortie de 40 W a 40 V, le courant de sortie est
de 1A, ce qui correspond a un courant d'entrée de 2.1 A (en considérant un rapport de conversion
de deux et un rendement de conversion de 90 %). Pour sécuriser et assurer un fonctionnement en
mode CCM du convertisseur lors d’un fonctionnement dynamique, 1’ondulation de courant dans
I’inductance Al} 4, choisie sera de 10% donc :

Al mar = 210 mA

On obtient donc la valeur de I’inductance théorique assurant une ondulation de courant
de 10% :
Lin = 1.2 uH

D’un point de vue technologique, 1’inductance choisie doit €tre capable de supporter le
courant maximum DC. Si ce n’est pas le cas, la self atteint la saturation et sa valeur chute ce qui
augmente rapidement le courant jusqu’a sa destruction. La fréquence de résonance (« Serie
Resonant Frequency : SRF ») est une notion importante qui définit la bande de fréquence sur
laquelle la valeur de I’inductance reste constante. Elle doit donc étre la plus importante possible
pour les applications a hautes fréquences de commutation.

L’inductance (SER1360-102) de la société Coilcraft, dont les caractéristiques sont
résumées dans le Tableau IV.5, a été choisie pour réaliser le convertisseur DC/DC Boost.

Self Coilcraft SER1360-102
Inductance (£10%) 1 uH
Résistance série 2.6 mQ
SRF 75 MHz
Courant de saturation 335A

Tableau 1V.5 : Récapitulatif des principales caractéristiques de la self SER1360-102.

> Choix de la capacité

La valeur de la capacité est définie par I’expression suivante :

— Ipcsortie max-@ (IV-56)

fecommut-AVpcsortie

Cmin
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ou Ipcsoriie max €St le courant maximal de sortie, « le rapport cyclique maximal utilisé,
Jeommue 12 fréquence de commutation et AVpcgrtie 1’0ndulation de la tension de sortie.

Dans un contexte de polarisation dynamique, la valeur de la capacité doit satisfaire un
compromis entre le taux d’ondulation de la tension de sortie, qui va représenter le taux de
parasites fréquentiels apportés a I’amplificateur RF par son accés de polarisation, et le temps
de réponse du convertisseur.

Avec l'objectif d’obtenir un taux d’ondulation de la tension de sortie représentant 1%
de la tension maximale de sortie, soit 0.4V a 40V de tension de sortie, la valeur de la capacité
théorique est :

Cnin = 31.25nF

La principale difficulté réside dans le choix technologique de la capacité C car les
¢léments parasites tels que la résistance série (« ESR : Equivalent Serie Resistance ») et 1’effet
selfique série (« ESL : Equivalent Serie Inductor ») ont un impact non négligeable sur la
qualité de la tension de sortie, en termes de parasites fréquentiels. La Figure IV-24 représente
le schéma équivalent d’une capacité non-idéale ainsi que I’effet des éléments parasites sur la
tension de sortie. L’ESR va tendre a augmenter 1’ondulation (« ripple ») sur la tension de sortie
tandis que I’ESL va générer des pics (« spikes ») de tension lors des instants de commutation.

impact de 'ESR
Ve=I,.ESR

C ESR EsL

W

>
>

NN s
4 \

Tension de sortie

< impact de I'ESL moyenne
V,=(dl /dt).ESL

Bruit sur la tension de sortie
o

a) b)

Figure IV-24 : a) Modele équivalent simplifié d’une capacité. b) Impact des éléments
parasites de la capacité de sortie sur la tension de sortie du convertisseur Boost.

La sélection de la capacité de sortie est dans un premier temps limitée a des
composants capables de tenir une tension d’au moins 50V. Nous avons donc opté pour une
capacité (X7R) de la société TDK. Ce type de capacité présente un ESR de 56 mQ pour une
valeur de 33 nF. Comme le montre les résultats de simulation Figure IV-25, les valeurs d’ESR
et d’ESL associées a cette capacité produisent une ondulation de sortie (AVpcsortie > 20%)
qui n’est pas acceptable. Dans ce cas, I’idée consiste a utiliser plusieurs capacités en paralléle
de valeurs inférieures. Ceci permet de réduire ’ESR et I’ESL équivalent global malgreé le fait
qu’une diminution de la valeur capacitive unitaire se répercute par une augmentation de ’ESR
et de I’ESL pour une technologie donnée.
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Figure IV-25 : Simulation permettant de comparer ['impact sur les oscillations de la tension
de sortie pour différentes associations de capacités de sortie.

Finalement, nous avons choisi d’associer en paralle¢le dix capacités (X7R) de 3.3nF
présentant un ESR équivalent de 42 mQ. Cette méthode permet d’obtenir une valeur de

AVpesortie Inférieure a 2%.

1V.3.2.2) Réalisation du modulateur d’alimentation (driver de grille et

convertisseur DC/DC Boost)

La Figure IV-26 résume la topologie compléte du modulateur de drain réalisé. Le
layout du PCB et une photographie du prototype fabriqué avec un substrat Rogers RO4350B
sont présentés Figure [V-27.
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Figure IV-26 : Schéma bloc complet du modulateur de polarisation de drain proposé.
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VDCsortle

Figure IV-27 : Layout (a gauche) et photographie (a droite) du modulateur de polarisation de
drain proposé.

1V.3.3) Mesure du modulateur d’alimentation

L’ensemble du modulateur a ét¢ mesuré statiquement et dynamiquement sur une
charge fixe de 50Q2. Les deux entrées du driver de grille sont pilotées par un générateur de
fonction arbitraire a deux voies (Tektronix AFG 3252). Un oscilloscope (Tektronix
MDO4104B-6), ayant un taux d’échantillonnage de 5GS/s et une bande passante analogique
de 1GHz, a été utilisé pour mesurer les caractéristiques de tension et de courant du
modulateur.

Pour les fréquences et les tensions qui sont mises en jeu dans ce modulateur, le choix
et la mise en place des sondes de tension sur le PCB deviennent les points clefs de la précision
de mesure. A ces fréquences de commutation, il est important de choisir une technologie de
sonde de tension ayant les éléments parasites les plus faibles possibles pour pouvoir mesurer
des temps de commutation faibles et ne pas perturber le fonctionnement du circuit. Les sondes
de tension actives paraissent relativement intéressantes car elles présentent une capacité et une
résistance d’entrée respectivement égale a 1pF et 1MQ, cependant elles sont limitées a des
tensions maximales de 15V, ce qui est trop faible pour notre application. Dans ce cas, notre
choix s’est dirigé vers une sonde de tension passive (Tektronix TPP1000) dont les
caractéristiques sont résumées dans le Tableau IV.6.

Sonde de tension Tektronix TPP1000
Atténuation x 10
Dynamique de tension 300 V
Bande passante 1 GHz
Capacité d’entrée <4 pF
Résistance d’entrée 10 MQ

Tableau 1V.6 : Récapitulatif des principales caractéristiques de la sonde de tension TPP1000.
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Comme illustré dans la Figure IV-28, il est également important de placer la sonde le
plus pres possible du point de mesure désiré, tout en ayant la boucle inductive reliant la sonde
a la masse la plus courte possible. Comme expliqué dans [15], la boucle de masse de la sonde
doit étre minimisée car I’impédance d’entrée de la sonde couplée avec des variations rapides
du courant, va provoquer des interférences par induction ¢électromagnétique dans la sonde. De
plus, I'impédance d’entrée de la sonde mise en série avec I’inductance de la boucle de masse,
forme un circuit résonant LC qui réduit la bande passante de la sonde, et génére des
oscillations qui ne sont pas réellement présentes dans le circuit. Il est donc préférable
d’utiliser un clip de masse comme représenté sur la Figure IV-28 pour limiter au maximum
I’effet inductif de la boucle de masse.

Le courant sera, quant a lui, mesuré en sortie du modulateur grace a une sonde a effet
Hall (Tektronix TCP0150) ayant une sensibilité minimale de SmA.

Ne pas utiliser
~4— |3 référence de
masse fournie

Utiliser
les clips de masse
au plus prés
de la sonde
Minimization
de |a boucle

Placer la sonde au plus prés du composant a caractériser

Figure IV-28 : Mesure de tension haute fréquence avec limitation de [’effet inductif de la
boucle de masse.

IV.3.3.1) Mesures et caractérisation du driver de grille

Les caractéristiques du driver de grille proposé ont ét¢ mesurées en le connectant sur
le transistor HEMT GaN de 45W qui compose le convertisseur DC/DC Boost. Pour plus de
clart¢ I’ensemble des points de tension mesurés sont identifiés sur le schéma de la Figure
IV-26. Les formes d’ondes mesurées sont présentées Figure 1V-29-a) et démontrent une
tension de sortie du driver de grille expérimental carrée ayant une composante continue de -
1V pour des fréquences de commutation de 20, 40 et 60MHz. Les temps de montée et de
descente ont respectivement été mesurés aux alentours de 2 ns et 2.5 ns pour une fréquence de
commutation de 40MHz (Figure IV-29-b)). Il faut noter qu’une résistance série de 8Q a été
ajoutée entre la sortie du driver de grille et la grille du transistor du convertisseur Boost pour
atténuer les oscillations a 1’état bas.
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Figure IV-29 : a) Formes d’ondes de tension de sortie du driver de grille mesurées pour des
fréquences de commutation de 20, 40 et 60MHz. b) Agrandissement de la forme d’onde de la

tension de sortie du driver de grille pour une fréquence de commutation de 40MHz.

L’effet de seuil du driver de grille précédemment décrit (Section 1V.3.1.2) a été vérifié
expérimentalement. Le driver de grille se comporte bien comme un comparateur a seuil avec
deux états stables (2V et -3V) comme illustré avec la fonction de transfert mesurée dans la
Figure IV-30. On observe qu’une variation inférieure a 2V de la tension (V,q(?)) autour de la
somme de la tension de pincement (Vp7,) du transistor T, et de la tension d’alimentation basse
(Vpp 1) est suffisante pour faire changer d’état le driver de grille.

3:
2

|
e

Vsortie driver (V)

Figure IV-30 : Fonction de transfert dynamique mesurée du driver de grille proposé.

chd_driver(v)

Les résultats de mesures tracés Figure [V-31-a) montrent que les différents rapports
cycliques atteignables vont de 10% a 80% pour une fréquence de commutation de 40MHz.
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Figure IV-31 : ) Formes d’ondes de tension de sortie du driver de grille mesurées a une
fréquence de commutation de 40MHz, pour différents rapports cycliques.

Grace a I'utilisation du montage sommateur-inverseur ayant un gain de 4, I’amplitude
de la tension d’entrée sinusoidale (V;,(2)) générée par I’AWG est de 1V. La tension permettant
de gérer le rapport cyclique (Vyupport cyciigue) €St positive et comprise entre 0.3V et 1.7V,
comme présenté Figure IV-32. La Figure IV-32 indique que la commande permettant de faire
varier le rapport cyclique suit une loi quasi-linéaire en fonction de la valeur du signal
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Figure IV-32 : Loi de commande permettant de faire varier le rapport cyclique de la tension
de sortie du driver de grille.

Finalement, la consommation du driver de grille a ét¢ mesurée a une fréquence de
commutation de 40MHz pour différents rapports cycliques. Pour estimer uniquement la
consommation du driver de grille, et non celle des régulateurs de tension et de 1’amplificateur
opérationnel, nous avons réalis¢ une mesure de la différence de potentiels aux bornes des
résistances de sortie des régulateurs de tensions (Rpp g et Rpp 1). Les résultats de mesure
sont exposés Figure IV-33 et démontrent une consommation maximale du driver de grille de
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IW, ce qui reste faible en comparaison de la puissance consommée par le convertisseur
DC/DC Boost (= 40W). Néanmoins, la consommation doit étre prise en compte dans le bilan
énergétique total du systéme.

o
=
oo v b P v v by a

Puissance consommée (W

TT T T [T T T T [T T T T [T T T T[T T T T[T T T T[T T TT [ TTTT
10 20 30 40 50 60 70 80 90

Rapport CyCquue de Vsortie_driver (%)

Figure IV-33 : Puissance consommée par le driver de grille en fonction du rapport cyclique
de la tension de sortie.

1V.3.3.2) Mesures statiques du modulateur d’alimentation

Les formes d’ondes des tensions de grille (Vorsie dariver) €t de drain (Vps) du transistor
(T,) du convertisseur Boost ont été mesurées et sont présentées Figure IV-34 pour une
fréquence de commutation de 40MHz, un rapport cyclique de 0.5, Vpcenrsee=20V et une
résistance de charge (Reparge) €gale a 50Q2.
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Figure IV-34 : Formes d’ondes des tensions grille-source et drain-source du commutateur de
puissance GaN (Tp) a 40MHz et 50% de rapport cyclique.

Le rendement du modulateur a ét¢ mesuré statiquement sur une charge de 50Q2 a I’aide
de sondes de courant et de tension positionnées en sortie du convertisseur DC/DC Boost. La
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Figure IV-35 présente les résultats de rendement avec et sans la prise en compte de la
consommation du driver de grille pour une fréquence de découpage de 40MHz.
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Figure IV-35 : Rendement du modulateur de polarisation de drain réalisé et fonctionnant a
une fréquence de commutation de 40 MHz en fonction de sa puissance de sortie : avec (bleu)
et sans (rouge) la prise en compte de la consommation du driver de grille.

On observe que I'impact de la consommation du driver de grille sur le rendement
global du modulateur n’est visible que pour les faibles puissances de sortie, réduisant le
rendement de 10 points. Cependant pour les fortes puissances de sortie, sa consommation
devient négligeable devant celle du convertisseur Boost. Sur une charge de 50€, le rendement
du modulateur d’alimentation reste supérieur a 80% pour des puissances inférieures a 35W.

11 faut noter que pour une puissance de 40W D’efficacité chute a 76% sur 50Q. Une
telle puissance sur 50Q correspond a une tension de sortie de 45V et donc a un rapport
cyclique supérieur a 60%. En réalité, lorsque le convertisseur sera connecté a I’amplificateur
RF, il verra une charge minimale de 40Q2 ce qui permettra de le commander avec un rapport
cyclique inférieur a 60% pour la méme puissance de sortie. Son efficacité sera donc meilleure
pour une puissance de 40W que celle observée Figure [V-35.

Finalement, la loi de commande du modulateur d’alimentation a été caractérisée et est
présentée Figure 1V-36-a). On observe que la loi de commande est constituée d’un seuil
(0<VRapport_cyeligue<0.9) ol la tension de sortie reste fixe et égale a 18.8V. Pour une tension de
commande (Vrapport cyciigue™>0.9), la tension de sortie du modulateur d’alimentation évolue
quasi linéairement, ce qui va faciliter la mise en forme des signaux de commande dynamiques
lors du couplage avec I’amplificateur RF.
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Figure IV-36 : a) Loi de commande du modulateur de polarisation de drain
(Vcsortie=f(Vrapport cyclique))- b) Loi de commande du convertisseur DC/DC Boost

(VDCsortie :f ((29) .

1V.3.3.3) Mesures dynamiques du modulateur d’alimentation

Afin d’observer le comportement du modulateur d’alimentation en fonctionnement
dynamique, nous avons utilis¢ un signal impulsionnel multi-niveaux sur la tension de
commande du driver de grille (Vrapport cyelique(t)). Comme présenté dans la Figure IV-37, ce
signal est composé de quatre impulsions (P;, P,, P3;, P4) de 25us de large et d’une période de
125us (rapport cyclique=20%). Chaque impulsion est définie par un niveau d’amplitude, ce
qui va permettre grace a la propriété de comparaison a seuil du driver de grille, de commander
le convertisseur Boost suivant quatre rapports cycliques distincts dans le temps (0%, 20%,
40%, 60%). On distingue alors en sortie une tension continue modulée impulsionnellement en
amplitude.

Le temps de réponse nécessaire pour passer d’une tension de 18.8V a une tension de
40V sur la quatrieme impulsion (P,) a été mesuré a 8us pour une fréquence de commutation
de 40MHz et une charge de 50Q.
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Figure IV-37 : Résultats de mesures dynamiques appliquées a un signal de commande
impulsionnel multi-niveaux.

L’enveloppe d’un signal de type télécommunication (LTE 1.4MHz) a été utilisée
comme signal de commande sur I’entrée du driver de grille (Vrapport cyciigue(t)). La Figure
IV-38-a) présente la tension continue modulée de sortie (Vpcsomie) mesurée. On observe
clairement a travers la fonction de transfert du modulateur (Figure IV-38-b)), que le
comportement du convertisseur Boost est largement non-linéaire et ne permet pas de suivre
I’enveloppe d’un signal de télécommunication méme sur une charge fixe.

a) {b)

VRapport_cydlique (us)
(sn) aluosoq/\
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2
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Figure IV-38 : Résultats de mesures dynamiques appliquées a un signal d’enveloppe LTE
1.4MHz. a) Forme temporelle de la tension de sortie du modulateur de polarisation (rouge) et
enveloppe du signal de commande (noir). b) Fonction de transfert dynamique associée.
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On peut d’ores et déja affirmer que la topologie Boost n’est pas adaptée pour les
applications de polarisation dynamique appliquée aux signaux de télécommunications.

1V.4) Conclusion

Ce chapitre a présenté le développement d’un modulateur de polarisation de drain
enticrement réalisé en technologie GaN. Outre les aspects de conception spécifiques a la
conversion DC/DC haute fréquence, ce travail s’est largement focalis¢ sur la recherche d’une
architecture de driver de grille innovante en technologie GaN permettant de réduire les pertes
de commutation.

Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord présenté et analysé le fonctionnement du
convertisseur DC/DC Boost, en insistant sur le fait que pour une application du type
polarisation dynamique, le mode de fonctionnement (CCM ou DCM) du convertisseur n’était
pas figé. Nous avons par la suite détaillé précisément les différentes sources de dissipation de
puissance et étudié la réponse indicielle du convertisseur Boost, nous amenant a la conclusion
qu’il existe un compromis a trouver entre son rendement et son temps de réponse.
L’amélioration de ce compromis passe inexorablement par une diminution des pertes de
commutation, ce qui nous a dirigé vers la conception d’un circuit driver de grille intégrant une
fonctionnalité¢ de codage PWM analogique.

La seconde partie du chapitre a été consacrée au développement et a I’implémentation
du modulateur de polarisation de drain en technologie GaN. Une sélection judicieuse des
composants a ¢té faite en pesant chacun des compromis pour répondre au mieux a
I’application que nous nous étions fixée.

Enfin, les mesures du modulateur de polarisation ont démontré les potentialités de la
technologie GaN pour la conversion DC/DC haute fréquence en atteignant un rendement
supérieur a 80% pour une fréquence de commutation de 40MHz. Il reste encore certaines
limites technologiques notamment liées aux caractéristiques de la diode qui ne permettent pas
d’allier fortes tensions de fonctionnement et tres faibles temps de recouvrement.

Tout au long de ce chapitre, ce modulateur a été testé sur une charge fixe de 50Q. En

réalité, lors d’une connexion avec I’amplificateur de puissance développé dans le chapitre 3, il
sera sujet a une interaction non-linéaire faisant 1’objet de I’étude du prochain chapitre.
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Chapitre V : Polarisation dynamique de drain et de grille
d’un amplificateur RF GaN appliquée a un

fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs niveaux.

Ce chapitre présente une caractérisation du systéme de polarisation dynamique
composé de Iamplificateur RF GaN congu et présenté dans le chapitre 3 et du modulateur
d’alimentation Boost GaN présenté dans le chapitre 4 (Figure V-1). Cet ensemble a été testé
suivant un fonctionnement RF impulsionnel & plusieurs niveaux qui pourrait étre
avantageusement utilisé dans des applications de formation et d’agilité¢ de faisceaux réalisées
par les antennes a balayage électronique ou plusieurs éléments rayonnants sont alimentés par
des signaux RF pondérés en amplitude. Les faibles poids d’amplitude forcent les
amplificateurs de puissance a fonctionner avec un fort recul en puissance, diminuant leur
efficacité énergétique. Par conséquent, le controle dynamique de polarisation de drain parait
intéressant a étudier pour améliorer le rendement global d’un tel systéme.

Un des points durs qui fait I’objet de ce chapitre concerne le couplage non-linéaire
entre le modulateur et I’amplificateur qui impacte globalement le rendement et la linéarité du
systeme. Le travail présenté examine ainsi l'intérét potentiel d'un contréle dynamique de la
tension de polarisation de grille pour limiter la dégradation du facteur de forme des signaux
RF impulsionnels de sortie, en s’appuyant sur le développement d’un banc de mesure
spécifique.
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VDSo IDSo
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l—-': ': Modulée

. RFin _|RFPA 25 RFout
RF puls¢ © HEMT Ga
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Figure V-1 : Schéma bloc et photographie du systeme constitué de |’amplificateur RF et du
modulateur de polarisation.
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V.1) Banc de mesures temporelles d’enveloppe

L’architecture du banc de mesures temporelles d’enveloppe développé est représentée
Figure V-2 et plus largement décrie dans [8]. Ce banc intégre la génération de signaux RF
modulés au moyen d’un générateur de signaux vectoriels (VSG). La mesure temporelle de
I’enveloppe des signaux d’entrée et de sortie RF est faite par deux analyseurs de signaux
vectoriels (VS4) synchronisés et déclenchés par un signal de trigger (7rigger 1) qui est généré
par le VSG. Afin d’analyser la consommation du dispositif sous test (DUT), un oscilloscope
est utilis€ pour mesurer le profil temporel du courant et les tensions de drain et de grille. La
gestion des signaux de polarisation fait usage d’un générateur de signaux arbitraires (AWG)
qui est déclenché par un deuxiéme signal de trigger (7rigger 2), permettant ainsi de réaliser
un alignement temporel des signaux RF et BF avec une résolution de I’ordre du dixiéme
d’échantillon temporel d’enveloppe. Ce banc est congu pour intégrer des dispositifs de
contrdle dynamique de polarisation afin d’étudier par I’expérimentation les problématiques de
couplage non-linéaire entre ces dispositifs de polarisation et I’amplificateur de puissance RF.
La génération et le traitement numérique des signaux sont réalisés a partir des logiciels
« Matlab » et « Labview ».

|Génération des signaux IQ| <j <j | Traitement des signaux |
: | Génération des commandes de polarisations | ﬁ

Enveloppe Complex @ Trigger 1 Oscilloscope
I Q Générateur Arbitraire tdsft O
N Trigger 2 AFG 3252 Jﬂ_ﬂ_ﬂﬁne @
RF| 10MHz ,| @cH1 @ cH2 10MHz NECRORORO)
Générateur RF Tension de Grille (V)
SMU 200A ‘ Courant consommé (A)

ZHNOT
T 4966111

DC/DC : 15V Tension de drain (V)

Driver Vgs(t) Boost Courant de drain (A)
+40dB Tps @ v
Vds(t) 034 Demodulateur
" JM_JL r O &
Récepteur FsQ 8
[%7 Sonde de @
® puissance |— 934 Demodulateur

™) =

[—1

@\ﬂ_l@) II\/

Récepteur Fs5Q 26

Figure V-2 : Schéma bloc du banc de mesure temporelle d’enveloppe, prenant en compte les
différents cas de polarisation dynamique.
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Figure V-3: Photographie du banc de mesure temporelle d’enveloppe.

V.1.1) Etalonnage du banc d’enveloppe

Dans le but de connaitre parfaitement les ondes mesurées dans les plans d’entrée et de
sortie du DUT (plan 2 et 3 de la Figure V-4), une procédure d’étalonnage des éléments passifs
situés entre le DUT et les récepteurs est nécessaire (plans 4 et 5 de la Figure V-4). Les
différents parametres S (S;) de ’ensemble des coupleurs, connecteurs et cables RF sont
préalablement mesurés dans une bande de 250 MHz autour de la fréquence porteuse (2./GHz)
a I’aide d’un analyseur de réseaux vectoriel (ARV). La Figure V-4 illustre les différents blocs
passifs a inclure dans la procédure d’étalonnage. Une interpolation linéaire permet d’obtenir
les valeurs des parameétres S pour chaque point de fréquence de I’enveloppe entre les points de
mesure.

Les enveloppes complexes corrigées E.pyr €t Scorr, correspondant aux ondes mesurées
Epnes et Sines, sont déterminées dans le domaine fréquentiel par les équations V-1 et V-2.

= _ 500 =
Ecorr(f) - m- Emes(f) (V'l)

1

gcorr(f) = m-gmes(f) (V-2)

Les formes temporelles des enveloppes complexes dans les plans d’acces du DUT sont
ensuite obtenues en appliquant une FFT inverse sur les enveloppes complexes E.,-(f) et

S~COTT (f) .
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Figure V-4 : Synoptique du bloc passif pris en compte lors de la procédure d’étalonnage.

V.1.2) Validation de la procédure d’étalonnage

La validation de 1’étalonnage du banc de mesure est réalisée avec une connexion
directe entre les plans 2 et 3. L’égalité des puissances d’entrée et de sortie mesurées est
vérifiée puis comparée a la puissance mesurée par la sonde de puissance (NRPZ21 R&S). La
mesure est dans un premier temps réalisée en CW (Continuous Wave), pour des niveaux de
référence (REF LEVEL=5dBm) et d’atténuation (ATT=30dB) des récepteurs fixé.

50-

8.3

de référence (dBm)

Puissances dans le plan

i NP
-100 -80 -0 —40 -20 0
Puissance du générateur (SMU) (dBm)

Figure V-5 : Courbes comparatives entres les mesures étalonnées avec les VSA (rouge et
bleu) et la mesure de référence de la sonde de puissance (noir) entre les deux plans en
connexion directe en fonction de la puissance de générateur.
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Le plancher de bruit des récepteurs est observé aux alentours de -25dBm, tandis que la
limite de saturation de ’entrée des récepteurs (mélangeurs de [’étage RF) se situe a +35dBm.
Par conséquent, la dynamique en puissance de mesure de ce banc est d’environ 60dB.

Concernant 1’étalonnage en phase, un signal d’enveloppe de type rampe (Figure V-6)
est utilisé. Ce signal permet de balayer I’ensemble de la dynamique des récepteurs en une
seule acquisition, tout en effectuant des mesures d’enveloppe complexes simultanément en
entrée et en sortie. Pour la procédure d’étalonnage, ce type de signal n’a pas d’influence sur le
résultat car en connexion directe le systéme ne présente pas d’effet mémoire.

—_—

Enveloppe du signal de
calibration normalisé

-

0 25  Temps (us)

Figure V-6 : Enveloppe du signal rampe normalisé et utilisé pour le calibrage dynamique.

La Figure V-7 montre les mesures d’enveloppe corrigées en amplitude et en phase
pour une connexion directe, sur une dynamique de puissance d’enveloppe d’entrée de 50 dB.
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Figure V-7 : AM/AM et AM/PM obtenues avec le signal rampe de calibrage en connexion
directe.

192



V.2) Définition du signal de test utilisé

Afin de tester et valider I’ensemble « amplificateur de puissance RF et modulateur de
polarisation de drain », nous avons défini un signal de test qui est représenté Figure V-8. Ce
signal impulsionnel est composé de 16 impulsions RF ayant une fréquence porteuse de
2.1GHz. 1l dispose de quatre niveaux de puissance et quatre phases a I’origine ce qui permet
d’obtenir 16 combinaisons amplitude/phase, comme montré Figure V-8 avec la représentation
polaire des signaux en phase et en quadrature normalisée (IQ) du signal. La largeur de chaque
impulsion est de 25us pour une période de 125us, représentant un rapport cyclique de 20%.
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16
— 14 .
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g 10 1
g2 \ I
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Figure V-8 : Amplitude et phase de [’enveloppe d’entrée, ainsi que la représentation polaire
des signaux en phase et en quadrature normalisée (IQ) du signal de test

V.3) Mesures et comparaison entre un fonctionnement de ’amplificateur a

polarisation fixe et un fonctionnement a polarisation dynamique

En utilisant le signal de test précédemment défini, nous avons dans un premier temps
évalué le bilan énergétique du systeme en polarisation dynamique puis nous I’avons comparé
a celui du méme systéme en polarisation fixe.

Les niveaux du signal de commande du modulateur de polarisation ont été choisis a
partir des lois de commande de [’amplificateur (Figure III-29) et du modulateur
d’alimentation (Figure 1V-36), afin d’optimiser le rendement du systeme pour chacune des
impulsions. Le profil temporel de ce signal de commande a été volontairement défini sous la
forme d’échelon (Figure V-9-c¢)) pour limiter le temps de réponse du modulateur. En effet,
cette forme temporelle permet de diminuer les variations de tension de polarisation entre
chaque impulsion et donc de diminuer le temps de réponse du modulateur par rapport a un
signal de commande de forme impulsionnelle. De plus, ce profil temporel n’est pas
préjudiciable en termes de consommation, dans la mesure ou la polarisation de grille de
I’amplificateur RF est fixée a Ipgo =0mA (Classe B).
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Le signal de test RF a été généré a partir du VSG tandis que le signal de commande du
modulateur a été synthétisé¢ grace a ’AWG. L’alignement temporel a été effectué a partir
d’un critére visuel sur ’oscilloscope « Multi-Domain » (Tektronik MDO4104B-6). En effet,
cet oscilloscope permet d’observer simultanément les tensions et courants de polarisation
ainsi que I’enveloppe du signal RF de sortie. Il est alors possible en décalant temporellement
le signal de déclenchement de I’AWG (Trigger 2) d’aligner temporellement les signaux RF et
BF.

Les Figure V-9-a) et V-9-d) présentent les oscillogrammes des puissances d’entrée et
de sortie instantanées avec et sans polarisation dynamique déduites des données 1Q d’entrée et
de sortie :

2

( Jze_ou_s(t)2+oe_ou_s(t)2)

2x50

Pe_ou_s(t) = (V-3)

Les Figure V-9-b) et V-9-c) montrent les profils temporels des courants et des tensions
de drain de I’amplificateur RF avec et sans polarisation dynamique, qui ont été mesurés avec
une sonde de tension et une sonde de courant a effet Hall.
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Figure V-9 : Oscillogrammes des tensions et courants de drain ainsi que les puissances
d’entrée et de sortie instantanées correspondant a une polarisation fixe (noir), a une
polarisation dynamique de drain (rouge).
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Nous pouvons remarquer sur la Figure V-9, que la comparaison entre le systéme a
polarisation fixe et a polarisation dynamique a été fixée suivant le méme profil de puissance
de sortie instantanée. De ce fait, on observe que les puissances instantanées d’entrée des trois
premieres impulsions sont nettement supérieures pour un fonctionnement en polarisation
dynamique. Ceci traduit la chute de gain inhérente a la méthode de polarisation dynamique
comme expliqué dans la section 111.11.2) .

Néanmoins, on observe que le modulateur d’alimentation ajuste efficacement la
tension de polarisation de I’amplificateur (Figure V-9-c)), et fournit donc le minimum
d’énergie DC nécessaire a 1’amplificateur en fonction du niveau de puissance de sortie RF. La
tension de polarisation de drain prend respectivement les valeurs 20.5V, 26V, 32V et 40V
pendant les impulsions 1, 2, 3 et 4.

Le bilan énergétique a été évalué pour chaque niveau d’impulsion composant le signal
de validation. Les valeurs des puissances, tensions et courants utilisés pour calculer les
rendements pendant les impulsions représentent une valeur moyenne des échantillons de
mesures compris dans une fenétre d’analyse équivalente a 95% de 1’état haut (Ton=25ps) des
impulsions RF, comme défini dans 1’équation suivante et représenté dans la Figure V-10.

- 1
PPulse_n =% {'(=1 PPulse_n(ti) (V-4)

Avec k = Tanalyse- fechantillonage
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Figure V-10 : Représentation de la méthode de fenétre d’analyse utilisée pour calculer la
puissance moyenne de chaque impulsion.

Le Tableau V-1 présente les performances €nergétiques avec et sans la technique de
polarisation dynamique de drain suivant chaque niveau d’impulsion. Ce tableau synthétise les
rendements ¢€lectriques de I’amplificateur et du modulateur d’alimentation en fonctionnement
dynamique, ainsi que le rendement global du systeme.
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P1 P2 P3 P4

Psoric (dBm) 359 | 398 | 417 44

RFPA PAE polarisation fixe (Vps,=40V) (%) 29.3 42.5 50.6 62.1

RFPA PAE polarisation dynamique (%5) 50.6 60.1 60.9 62.1

Rendement du modulateur de drain (%0) 94.1 86.1 86.6 81.7

PAE globale (polarisation dynamique Drain) (%5) 47.7 51.7 52.8 50.7

Tableau V-1 : Performances énergétiques mesurées avec et sans la solution de polarisation
de drain variable de I’amplificateur RF, ainsi que le rendement du modulateur de drain. La
PAE globale integre la consommation du modulateur de polarisation.

On constate que le systéme de polarisation dynamique permet d’améliorer le
rendement en puissance ajoutée de 18 points pour un recul en puissance de sortie de 8dB
(impulsion PI) par rapport au systéme en polarisation fixe. Le systtme propos¢ reste
profitable énergétiquement jusqu’au troisiéme niveau d’impulsion (impulsion P3), néanmoins
pour le quatrieme niveau d’impulsion (impulsion P4) le systéme fonctionnant en polarisation
fixe est plus efficace. Cette constatation est propre a la méthode de polarisation dynamique
car a la puissance de saturation le rendement maximal de I’amplificateur ne peut étre
équivalent a celui d’un amplificateur fonctionnant en polarisation fixe que si le rendement du
modulateur est égal a 100%.

Du point de vue de I’impact de la polarisation dynamique de drain sur I’enveloppe du
signal RF de sortie, nous avons observé que le couplage non-linéaire entre 1’amplificateur RF
et le modulateur d’alimentation est un point critique pour 1’intégrité du signal de sortie.

Le banc de caractérisation permet la mesure du profil temporel des tensions et
courants de polarisation et donc de déduire les variations temporelles de la résistance de
charge présentée par I’acces de polarisation de drain de I’amplificateur RF au modulateur de
polarisation, qui est définie en statique par Rpse=(Vpso/Ipso). Comme le montre la Figure
V-11-a), en régime impulsionnel le profil de celle-ci est clairement discontinu et présente de
fortes variations allant de 40Q2 a 1kQ selon le niveau de puissance des impulsions RF.

Etant donné que la charge vue par le modulateur d’alimentation évolue
temporellement, le temps de réponse du modulateur de polarisation devient un paramétre non-
linéaire qui dépend du niveau du signal d’entrée RF. Il en découle alors d’importants effets
transitoires sur la tension de polarisation de drain de I’amplificateur, qui sont ici associés au
circuit RC non linéaire composé de la capacité de sortie (C) du convertisseur DC/DC boost et
de la résistance de drain (Rpsg) de I’amplificateur RF opérant en fonctionnement fort signal
variable

De ce fait, I’amélioration en rendement ajouté par la technique de polarisation
dynamique s’accompagne d’effets transitoires visibles sur la polarisation DC qui se
répercutent sur le gain d’enveloppe instantané de 1’amplificateur, provoquant ainsi une
distorsion du facteur de forme d’enveloppe du signal de sortie (Figure V-11-b)).
L’agrandissement présenté dans la Figure V-11-c) montre que le facteur de forme de
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I’enveloppe du signal de sortie de I’impulsion 4 (correspondant a la puissance de saturation
de ’amplificateur) est impacté lors des huit premieres microsecondes de I’impulsion par le
couplage non-linéaire entre le modulateur et I’amplificateur.
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Figure V-11 : Oscillogrammes représentant le profil temporel de la résistance de drain (Rpsy)
et de la puissance instantanée de sortie correspondant a une polarisation fixe (noir), a une
polarisation dynamique de drain (rouge).

Ces effets transitoires sont plus largement appréciables sur la Figure V-12 qui montre
la représentation polaire des signaux en phase et en quadrature normalisées (IQ) du signal de
test complet de sortie avec et sans polarisation dynamique.

Dans un premier temps, on observe que la méthode de polarisation dynamique
entraine un enroulement de la constellation, ce qui est conforme avec le profil AM/PM de
I’amplificateur présenté dans la Figure I1I-29. Cette observation était prévisible dans la
mesure ou la commande de polarisation dynamique a été optimisée pour maximiser le
rendement de 1’amplificateur et non pour obtenir des profils AM/AM et AM/PM constants
favorables a la linéarité du systéme. Néanmoins, ces distorsions de phases et d’amplitudes
restent facilement corrigeables en prédistordant numériquement le signal de test d’entrée.
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Un second constat est réalisé sur 1’étalement des points de la constellation du signal
de test en sortie, traduisant la dispersion amplitude/phase pendant I’impulsion RF.

L’impact de la méthode de polarisation de drain dynamique est clairement visible sur
I’enveloppe du signal de sortie et peut dans le cadre d’applications radar ou de formation de
faisceaux des systémes d’antennes a balayage ¢€lectronique,e préjudiciable et entrainer des
erreurs de détection ou des erreurs de focalisation. Cette dispersion temporelle
amplitude/phase observée pendant les impulsions RF ne peut pas étre corrigée
numériquement car elle prend sa source au point d’interaction non-linéaire qui existe entre
I’amplificateur de puissance et le modulateur de polarisation. Concrétement, toute
modification de I’enveloppe du signal RF d’entrée se répercute par une modification du profil
de la résistance de drain (Rpsp) vue par le modulateur d’alimentation et donc par une
modification de la réponse temporelle de celui-ci.

Dans le prochain paragraphe, nous allons présenter la mise en ceuvre d'une commande
de polarisation de grille dynamique de I’amplificateur RF permettant d’atténuer ces
distorsions et maintenir un facteur de forme de I’enveloppe du signal RF de sortie quasi-

rectangulaire.
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Figure V-12 : Représentation polaire normalisée des signaux en phase et en
quadrature (IQ) du signal de test complet de sortie avec (rouge) et sans (noir) polarisation
dynamique.

V.4) Application d’une impulsion étroite sur la polarisation de grille pour limiter

les effets transitoires.

L'approche proposée consiste a appliquer une impulsion étroite sur 1’acceés de
polarisation de grille de I’amplificateur avant chaque impulsion RF d'entrée (Figure V-13).
L’objectif est de pré-régler la résistance de drain (Rps,) en I'absence de signal d'entrée RF a
la valeur qu’elle aura pendant 1'impulsion RF. Ainsi, les transitoires du circuit RC (composé
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de la capacité de sortie (C) du convertisseur DC/DC boost et de la résistance de drain (Rpsp))
se produisent en 'absence d'impulsions d'entrée RF, c’est-a-dire en dehors de toute présence
du signal utile. Un état de tension de polarisation de drain quasi-établi est atteint au moment
ou I'impulsion RF est appliquée a I'entrée de 1’amplificateur.
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Figure V-13 : Schéma bloc du systéeme constitué de I’amplificateur RF et du modulateur de
polarisation, incluant le contréle de polarisation de grille.

A cet effet, la deuxiéme voie de ' AWG alimente 1’acces de polarisation de grille de
I’amplificateur avec une impulsion étroite comme illustré sur la Figure V-2. Pour une
comparaison fixée sur le méme profil de puissance de sortie instantanée, la Figure V-14
présente les oscillogrammes de tensions et courants de polarisation ainsi que le profil de
variation temporelle de la résistance de drain (Rpsp) avec et sans I’impulsion de polarisation
de grille. L'amplitude de polarisation de grille de la  Figure V-14-a) est réglée
expérimentalement afin d’obtenir la méme valeur de résistance de drain avant et pendant
I’impulsion RF, comme illustré dans la Figure V-14-b). La durée de I'impulsion de
polarisation de grille est elle aussi réglée expérimentalement et fait 1’objet d’un compromis
pour obtenir une forme quasi-rectangulaire d’enveloppe de sortie du signal RF, sans impact
majeur sur les performances énergétiques.

On remarque sur la Figure V-14-d) que les transitoires de la tension de polarisation de drain
se produisent pendant I’impulsion de polarisation de grille de fagon a atteindre un état quasi-
établi lors de I’'impulsion RF.

Dans le cas présenté, une impulsion de grille de 2 us a été retenue comme étant le
meilleur compromis entre le facteur de forme de 1’enveloppe RF de sortie et I’'impact sur les
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performances énergétiques globales comme présenté Figure V-15. Les performances en
rendement correspondantes sont indiquées dans le Tableau V-2.

11 faut noter que I’alignement temporel de 1I’impulsion de polarisation de grille est une
¢étape cruciale dans la réussite de cette méthode. Un décalage temporel se répercute par une
discontinuité¢ du profil de la résistance de drain rendant la méthode inefficace, voir méme
préjudiciable pour le facteur de forme de I’enveloppe de sortie par rapport au cas initial sans
polarisation dynamique de grille.
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Figure V-14 : Oscillogrammes de la tension de polarisation de grille, ainsi que des tensions,
courants et résistances correspondant a une polarisation dynamique de drain (rouge) et a une
polarisation dynamique de drain et de grille (bleu).

La Figure V-15 montre que le facteur de forme de ’enveloppe du signal de sortie de

I’impulsion correspondant a la puissance de saturation de 1’amplificateur est bien corrigé et se
rapproche du facteur de forme original (polarisations fixes).
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Figure V-15 : Profil temporel de la puissance instantanée de sortie avec (rouge) et sans
(noir) polarisation dynamique de drain, et lorsque I’'impulsion de polarisation de grille est
appliquée et optimisée en temps et amplitude (bleu).

L’amélioration globale est appréciable a travers la représentation polaire normalisée
des signaux en phase et en quadrature (IQ) du signal de test complet de sortie de la Figure
V-16, ou I’on remarque que I’étalement temporel des points de la « constellation » est
largement atténué.
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Figure V-16 : Représentation polaire des signaux en phase et en quadrature normalisée (1Q)
du signal de test complet de sortie avec (rouge) et sans (noir) polarisation dynamique, et
lorsque ['impulsion de polarisation de grille est appliquée (bleu).

D’un point de vue énergétique, 1’application de I’impulsion de polarisation de grille

force ’amplificateur a consommer de 1’énergie continue en 1’absence de RF. Cette énergie
consommeée est alors enticrement dissipée sous forme de chaleur. C’est ce qui limite les
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performances de la technique proposée et conduit au compromis entre sur la largeur de
I’impulsion de grille appliquée, comme le montre le schéma de la Figure V-17.
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Figure V-17 : Schéma représentant le profil temporel de courant de drain prise en compte
pour le calcul du rendement en puissance ajoutée global lorsque ['impulsion de polarisation
de grille est appliquée.

Il est donc nécessaire de prendre en compte cette consommation dans le bilan
énergétique global. Dans ce cas, le rendement en puissance ajoutée devient :

PAE (%) = PRrFout=PRFin (V-5)

Vpcipc-(1+y)
(31

avec y= —
T

T, = 2 us largeur de l'impulsion
de polarisation de grille
T = 25 us largeur de l'impulsion RF

Le Tableau V-2 synthétise I’ensemble des rendements énergétiques du systeme avec et
sans I’application de I’impulsion de polarisation de grille.

P1 P2 P3 P4

Pout (dBm) 359 39.8 41.7 44

RFPA PAE (V =40V) (%) 29.3 42.5 50.6 62.1

RFPA PAE polarisation dynamique (%) 50.6 60.1 60.9 62.1
Rendement du modulateur de drain (%) 94.1 86.1 86.6 81.7
PAE globale (polarisation dynamique Drain) (%5) 47.7 51.7 52.8 50.7
PAE globale (polarisation dynamique Drain et Grille) (%) 45.8 49.7 50.8 48.8

Tableau V-2 : Performances énergétiques mesurées avec et sans l’application de ['impulsion
de polarisation de grille.
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On observe une diminution de 2 points de rendement en puissance ajoutée pour
chaque impulsion lorsque I’impulsion de polarisation de grille est appliquée. Néanmoins, le
bilan énergétique global reste favorable pour les impulsions 1, 2 et 3 correspondant
respectivement a un recul en puissance de sortie de 8, 4 et 2.3 dB.

V.5) Conclusion

Ce cinquiéme chapitre s’est focalisé sur la validation du démonstrateur de polarisation
dynamique en fonctionnement impulsionnel multi-niveaux. La stratégie suivie a tout d’abord
¢été de valider I’apport énergétique de cette technique, au moyen d’un banc de mesure
d’enveloppe développé spécifiquement. La mise au point du syst¢tme complet a permis de
démontrer une amélioration de 18 points de rendement en puissance ajoutée pour un recul en
puissance de sortie de 8dB.

Un des points essentiels traité dans ce chapitre concernait le couplage non-linéaire de
I’amplificateur de puissance RF et du modulateur de polarisation qui conduit a des dispersions
temporelles de I’enveloppe de sortie et donc a une réduction du facteur de forme du signal RF
de sortie. Cette problématique relativement complexe et difficilement simulable a été mise en
évidence expérimentalement, et nous a amenés a la conclusion que cette interaction dépendait
de nombreux facteurs (puissance du signal RF d’entrée, topologie du circuit de polarisation,
valeur de la tension de polarisation de drain, conception de ’amplificateur de puissance RF,
effets memoires ...), rendant la réponse temporelle difficilement prédictible et certainement
préjudiciable dans des applications de type radar.

Dans ce sens, la derniére partie de ce chapitre nous a amenés a étudier une solution
basée sur la gestion de la polarisation de grille pour assister le fonctionnement du systéme de
polarisation dynamique de drain. Une étroite impulsion sur la polarisation de grille a été
appliquée pour limiter les effets de dispersion pendant les impulsions RF. Cette technique a
montré une nette amélioration du facteur de forme de I’enveloppe du signal RF de sortie et
présente 1’avantage d’homogénéiser I’ensemble des impulsions RF constituant le signal de
validation quelle que soit la puissance ou la tension de polarisation. Un compromis facile et
rapide a mettre en place entre I’amélioration obtenue sur le facteur de forme et I’impact sur le
rendement global a été trouvé permettant ainsi de conserver 1’amélioration énergétique
obtenue par la technique de polarisation de drain dynamique. On peut noter que cette
technique n’est pas propre a I’architecture réalisée dans ces travaux de recherche et peut étre
facilement transposable a d’autres conceptions et d’autres applications.
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Conclusion générale et perspectives

Ce manuscrit s’est décomposé selon deux grandes parties. La premicére a permis
d’établir le contexte général de ces travaux de recherche. Dans ce sens, les chapitres I et II ont
respectivement posé les bases théoriques et dressé un bilan de I’état de 1’art concernant le
sujet.

Lors du chapitre I, nous avons présenté de facon synthétique le role et la place de la
fonction amplification de puissance RF dans une chaine de transmission. Puis nous avons
souligné par quelques exemples les évolutions incontournables constituant les futures
générations de systémes de transmission RF (miniaturisation, flexibilité, sobriété
énergetique). Les notions théoriques liées au fonctionnement statique et dynamique de
I’amplificateur de puissance RF ont été rappelées (définitions principales des puissances,
rendement énergétique, classe de fonctionnement, linéarité, effets mémoires et criteres de
linéarité). Cette base théorique nous a permis d’exposer simplement ’antagonisme existant
entre les performances en efficacité énergétique et la linéarité de 1’amplification de puissance
RF. Finalement, ce chapitre s’est conclu en dressant le bilan des propriétés intrinséques du
matériau GaN et en mettant en évidence les potentialités de la technologie HEMT GaN dans
le domaine de I’amplification de puissance hyper fréquence et dans le domaine des
alimentations agiles.

Le chapitre II s’est consacré a un aspect bibliographique. Dans un premier temps
cette étude a exposé clairement le compromis existant entre la bande passante, la puissance et
le rendement énergétique maximal d’un amplificateur RF. La seconde partie de cette étude
bibliographique s’est spécifiquement focalisée sur les techniques de gestion de la ressource
énergétique des amplificateurs de puissance RF. En séparant cette analyse en deux grandes
familles d’architectures (architectures avec couplage et combinaison de puissance de deux
transistors et techniques de polarisation dynamique) et en gardant comme fil conducteur le
compromis rendement/ bande passante /linéarité, nous avons dégagé les avantages et
inconvénients de chaque technique décrite sur ce sujet. Il est apparu que les potentialités et
bénéfices propres a chacune des techniques ne sont pas encore suffisantes pour s’imposer face
a la technique Doherty méme si celle-ci reste limitée en bande passante. A travers cette étude
bibliographique relativement complete, 1’apport de fonctions extérieures intégrées telles que
le conditionnement des signaux en bande de base, les circuits drivers ou les alimentations
agiles apparait aller dans le sens de 1’évolution des systemes de transmissions en termes de
flexibilité et rendement moyen, quelle que soit I’architecture d’amplification de puissance
(Doherty, Outphasing, Polarisation dynamique).

La seconde partie de ce manuscrit, est constituée des chapitres III, IV et V, fait état du
travail de conception et de caractérisation d’un module d’amplification hyper fréquence
fonctionnant en polarisation dynamique, qui est apparu a travers les conclusions des chapitres
I et II comme un levier non-négligeable pour I’amélioration du rendement énergétique de la
fonction amplification de puissance.
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Le Chapitre III a présenté la démarche de conception spécifique a un fonctionnement
en polarisation dynamique d’un amplificateur RF large bande en technologie GaN. Parmi les
phases de conception, le circuit de polarisation a fait I’objet d’une attention particuliére afin
d’assurer une connexion efficace avec un modulateur de polarisation tout en assurant la
stabilité¢ du systeme. Les réseaux d’adaptation ont quant a eux été congus pour optimiser la
bande passante RF de I’amplificateur et maximiser le rendement sur une large gamme de
puissance de sortie en fonction de la tension de polarisation de drain. Les mesures statiques
effectuées ont montré une puissance de sortie supérieure a 25W associée a un rendement en
puissance ajoutée de 1’ordre de 60% suivant la tension de polarisation (20V<VDS0<40V) sur
une bande passante allant de 1.6GHz a 2.6GHz. Une gestion décorrélée du circuit de
polarisation de I’impédance présentée au second harmonique, semblerait étre une piste non-
négligeable pour une amélioration significative du rendement global de I’amplificateur.

Le chapitre IV a présenté¢ le développement et la conception d’un modulateur de
polarisation de drain discret en technologie GaN. Ce chapitre a dans un premier lieu défini les
problématiques et les spécificités de la conception d’un convertisseur DC/DC Boost haute
fréquence. Le constat principal issu de cet état des lieux a conduit a un compromis existant
entre le temps de réponse et le rendement énergétique de conversion qui est paramétré par la
valeur de la fréquence de commutation. Dans ce sens, ce travail s’est largement focalisé sur la
conception d’une architecture originale de driver de grille en technologie GaN, qui présente
I’intérét de réduire les pertes de commutation, d’étre faible consommation (</ W) et surtout de
répondre a la problématique de génération de signal de commande PWM haute fréquence. La
seconde partie de ce chapitre a été principalement consacrée a I’implémentation globale du
modulateur de polarisation de drain ou le choix des composants a été discuté pour trouver le
meilleur compromis et répondre au mieux a 1’application de polarisation dynamique discréte.
Sur ce point, les technologies de diodes existantes a ce jour sont apparues comme un point
limitant notamment du point de vue du temps de recouvrement en inverse. Les mesures
statiques et dynamiques du modulateur de polarisation ont montré un rendement supérieur a
80% pour une fréquence de commutation de 40MHz associé¢ a une puissance maximale de
sortie de 40W et un temps de réponse de 8us.

Finalement nous avons développ¢ dans le chapitre V, un banc de mesure temporelle
d’enveloppe spécifique a la technique de polarisation dynamique. Ce banc de mesure nous a
permis dans un premier temps de valider expérimentalement le démonstrateur réalisé et de
souligner la problématique de couplage non-linéaire existant entre [’amplificateur de
puissance RF et le modulateur de polarisation de drain. Un signal de validation de type RF
impulsionnel a plusieurs niveaux a été choisi pour valider le démonstrateur en dynamique et a
démontré un intérét énergétique dans des applications d’antenne a balayage électronique ou
I’agilité spatiale du diagramme de rayonnement passe par une pondération en phase et en
amplitude d’un grand nombre d’éléments rayonnants. L’expérimentation a mis en évidence un
impact certain de la polarisation dynamique de drain sur le facteur de forme de 1I’enveloppe du
signal RF de sortie, nous amenant a implémenter une solution de polarisation dynamique de
grille afin d’assister et limiter I’interaction non-linéaire entre I’amplificateur et le modulateur
d’alimentation. Finalement un compromis a été obtenu entre le facteur de forme de
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I’impulsion RF de sortie et le rendement énergétique en fonction du recul en puissance de
sortie.

Des prolongements et perspectives de ces travaux pourraient concerner d’un point de
vue systéme le couplage d’une multitude de modules a un réseau d’antennes, pour analyser
les atouts en termes d’efficacité énergétique globale définie par le rapport de conversion entre
la consommation DC globale et la PIRE (« Puissance isotrope rayonnée équivalente »).

D’un point de vue « fonction », il serait intéressant d’étudier 1’association de plusieurs
circuits, plus intégrés que le démonstrateur proposé dans ces travaux, avec des porteuses en
opposition de phase pour s’orienter vers des fonctions « Modulateur I/Q de puissance a haut
rendement ».

D’un point de vue circuit, il serait judicieux de prolonger les investigations sur les
circuits driver de grille en signaux quasi-carrés et avec un facteur de forme variable pour des
fréquences de fonctionnement beaucoup plus hautes.

Le tout devrait s’accompagner d’une avancée de développement en laboratoire d’un

banc d’instrumentation ayant une structure d’au moins deux voies de génération et synthése
numériques (AWG 40GHz multi-canaux) des porteuses hyper-fréquences.
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Résumé

Polarisation dynamique de drain et de grille d’un amplificateur RF GaN
appliquée a un fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs niveaux.

Les systémes de transmission de I’information sans fil connaissent un essor considérable et
sont intégrés dans la plupart des systémes électroniques modernes. De maniére plus spécifique, la
consommation énergétique de la fonction amplification de puissance RF, qui constitue le coeur de ce
travail de recherche, est un enjeu économique et écologique de premier plan. Dans ce sens, ce travail
présente une architecture de polarisation de drain dynamique permettant de maintenir un rendement
énergétique élevé sur une large dynamique de puissance de sortie. La conception et la réalisation d’un
amplificateur de puissance RF large bande, d’un modulateur de polarisation de drain haute fréquence
et d’un pilote de grille en technologie GaN sont présentés. L’architecture proposée démontre une
amélioration du rendement énergétique global. Une focalisation sur la problématique de couplage non-
linéaire entre 1’amplificateur de puissance RF et le module d’alimentation agile met en évidence les
répercussions de cette méthode sur I’intégrité du signal. Une étroite impulsion de polarisation de grille
est appliquée afin d'atténuer I’impact de la polarisation dynamique de drain sur les formes d'onde de
l'enveloppe du signal RF amplifié. Une validation expérimentale du démonstrateur proposée est
effectuée pour un signal impulsionnel RF multi-niveaux de test. Cette méthode permet de maintenir un
facteur de forme de 1’enveloppe du signal de sortie RF quasi-rectangulaire sans impact majeur sur les
performances globales énergétiques.

Mots clés : Amplificateur de puissance RF, Polarisation de grille et de drain dynamique,
Convertisseur de puissance DC/DC, Modulation PWM, Pilote de grille, GaN HEMT, Caractérisation
temporelle d’enveloppe.

Abstract

Dual gate and drain dynamic voltage biasing of RF GaN amplifier applied to a
multilevel pulsed RF signals.

Wireless communications are experiencing tremendous growth and are integrated into most
modern electronic systems. More precisely, saving energy consumption of RF power amplifier is the
core of this thesis work. This work presents a dynamic drain bias architecture used to keep a high
efficiency over a large output power range. Design and implementation of a wideband RF power
amplifier, a drain supply modulator and a gate driver circuit in GaN technology are presented. The
built-in prototype demonstrates an overall efficiency improvement. A specific focus on non-linear
interaction between the RF power amplifier and the drain supply modulator highlights the effects of
this technique on the output envelope signal shape. A narrow pulse gate bias peaking preceding drain
bias voltage variations is applied in order to mitigate drain bias current, voltage overshoot and power
droop, thus improving pulse envelope waveforms of the RF output signal. An experimental validation
of the proposed demonstrator is performed for a RF pulsed test sequence having different power
levels. This way enables to keep rectangular pulse envelope shape at the RF output signal without any
major impact on overall efficiency performances.

Keywords: Gate & drain dynamic voltage biasing, DC-DC power converters, pulse-width
modulation, Gate driver, HEMT GaN, Time domain envelope characterization.
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