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Introduction.

Introduction.

Cette thése s’inscrit dans le cadre général de la conception d’amplificateur de puissance
pour des systémes de radiocommunication permettant 'échange de données de plus en plus
nombreuses sur des distances toujours plus grandes et a des débits toujours plus élevés. Les
évolutions technologiques tendent a répondre continuellement a cette demande de plus en
plus exigeante.

Aujourd’hui, le déploiement de linternet des objets s’accélére avec la perspective
d’atteindre 21,5 milliards d’objets connectés en service en 2025. Cette perspective offre une
opportunité de marché de 1567 milliards de dollars[1]. La conséquence directe est une tres
forte augmentation des flux de données échangés par les systémes de radiocommunications
modernes. Dans les années a venir, la technologie 5G pourrait permettre d’'atteindre des débits
de plusieurs gigabits par seconde, soit jusqu'a 100 fois plus que la 4G actuelle.

Pour atteindre ces performances, les verrous technologiques a lever sont nombreux. La
fonction d’amplification de puissance des émetteurs RF ne déroge pas a ces contraintes. Elle
doit répondre conjointement a des critéres de poids, de dimensionnement, de co(t et de
rendement énergétiques.

Le rendement énergétique est un critére prépondérant pour assurer la qualité d'un
systéme de communication. En effet, I'électricité consommée par ces systémes représente
non seulement une partie imposante de la charge financiére des opérateurs télécoms, 54.3
milliards de dollars par an pour un réseau de vingt milles stations de base, mais aussi une
importante empreinte écologique négative, avec une émission annuelle de 194 600 tonnes de
CO2 pour le méme réseau [2].

Les travaux réalisés au cours de cette these de doctorat se placent dans le cadre d'une
amélioration du rendement énergétique des amplificateurs de puissance microondes. Dans
cette optique d’augmentation du rendement, un amplificateur de puissance pour application
de suivi d’enveloppe fonctionnant en bande K a été réalisé dans le cadre d’'un financement de
thése de type CIFRE avec la société United Monolithic Semiconductor (UMS). La technologie
GaN GH15-10 d’'UMS a été utilisée pour la conception et la réalisation de I'amplificateur. Ce
travail a permis de valider l'intérét de la technique de suivi d’enveloppe pour cette technologie
dans la bande K. La motivation de travailler dans cette bande de fréquence est portée par le
développement de systémes de radiocommunication tels que la 5G pour laquelle les
fréquences de porteuses peuvent étre beaucoup plus élevées que celles des systémes de
radiocommunication actuels. De plus, ce choix est justifié par la nécessité de rechercher de
nouvelles capacités satellite rendant possibles la réalisation de nouvelles applications. Celles-
ci viennent s’ajouter aux applications existantes comme les liaisons satellite - terre
descendantes fonctionnant dans les bandes de fréquences : 18,3-18,8 GHz et 19,7-20,2 GHz ;
le service de téléphonie fixe par satellite OSG (Orbite Géostationnaire ou GSO) ou non
OSG fonctionnant en liaison descendante satellite-terre dans la bande : 18,8-19,3 GHz et le
service de téléphonie mobile par satellite assuré par le satellite Iridium lancé en 1997.

Le manuscrit de thése se compose de cing chapitres.

Dans le premier chapitre, les fondamentaux des systemes de télécommunications
modernes et les principaux criteres de performances des amplificateurs de puissances aux

fréquences microondes sont présentés. Les définitions des puissances mises en jeu dans un
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amplificateur de puissance sont données dans le cas d’un signal CW et sur porteuse modulée.
Les principales caractéristiques des signaux modulés utilisés dans les systemes de
radiocommunication modernes sont aussi présentées.

Le deuxieme chapitre est consacré a I'exposition des différentes architectures
d’amplificateurs de puissances a haut rendement permettant de fonctionner avec des signaux
modulés a fort facteur de créte (PAPR : Peak-to-Average Power Ratio) qui est une mesure
caractéristique du signal. Il indique le rapport entre la puissance créte et la puissance moyenne
du signal d’excitation. La plupart du temps, cette grandeur est exprimée en décibels (dB). Le
PAPR d’un signal de type LTE par exemple (Long Term Evolution) est de I'ordre de 10 dB.
L’amplificateur devra donc fonctionner avec une bonne efficacité et une bonne linéarité sur un
large recul en puissance de sortie : Output Back Off (OBO). La technique de suivi d’enveloppe
(SE) semble un bon candidat pour les applications hautes fréquences demandant un fort
rendement sur un large OBO et sur une large bande de fréquence RF (>10%).

Le troisiéme chapitre présente une comparaison entre les différentes technologies et
structures de transistors en vue de I'application de la technique de suivi d’enveloppe. Le HEMT
ALGaN/GaN a été choisi pour la conception de 'amplificateur de puissance réalisé au cours
de ce travail de doctorat. Les avantages et les inconvénients de cette structure et de cette
technologie GaN sont discutés. Le chapitre se cl6ture par la validation, pour une application
de suivi d’enveloppe, du modeéle électrique non linéaire fourni par la fonderie UMS. Les
caractérisations/simulations effectuées sur les transistors GH15 d’'UMS démontrent que la
variation de la tension de polarisation de drain permet d’améliorer considérablement le
rendement en puissance ajoutée de I'amplificateur le long de I'OBO. La technologie GH15
d’'UMS permet alors de concevoir des amplificateurs en bande K en vue de 'application de la
technique du suivi d’enveloppe. En conséquence, I'amplificateur de puissance, a base de
transistors GH15-10 d’'UMS, a polarisation de drain dynamique a été choisi pour notre
application.

Le chapitre quatre décrit les différentes étapes de la méthodologie de conception mise en
ceuvre pour aboutir a la réalisation d’'un amplificateur de puissance, a base de transistors
GH15, en technologie MMIC délivrant une puissance de sortie maximale de I'ordre de 4W en
bande K. Cet amplificateur de puissance est congu en vue de 'application de la technique de
suivi d’enveloppe. La conception a été réalisée en recherchant le meilleur compromis entre la
puissance de sortie, le gain, le rendement en puissance ajoutée (Power Added Efficiency :
PAE ) et la bande passante. Les caractérisations expérimentales et les simulations des
transistors GH15 d’'UMS ont permis de dimensionner les transistors a utiliser lors de la
conception. Ensuite, des simulations « load pull » de variation des impédances de charge et
de source, a la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques, ont été effectuées
sur le transistor unitaire. Les gabarits des performances sont alors déduits et serviront comme
objectif lors de la conception des circuits d’adaptations. Les contraintes propres a une
conception en vue de I'application de la technique de suivi d’enveloppe, comme la largeur de
la bande passante de modulation et le rendement en puissance ajoutée sont détaillées. Le
circuit final respecte toutes les spécifications du cahier des charges. Ce chapitre présente
aussi l'outil de simulation développé a XLIM permettant de réaliser des simulations en
équilibrage harmonique sur 'amplificateur de puissance, composé de blocs de parameétres S
générés par les simulations électromagnétiques, avec des signaux modulés de type N-QAM.
Les résultats des simulations sont comparés aux performances mesurées avec un signal CW
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et avec des signaux modulés de type N-QAM a polarisation de drain fixe et sous condition de
suivi d’enveloppe.

Deux bancs de mesure sont présentés : le banc de mesure fréquentiel utilisé pour les
caractérisations en régime CW et le banc de mesure temporel développé par XLIM
spécifiquement pour servir a caractériser 'AP dans un systéme de suivi d’enveloppe (APSE)
lorsque des signaux modulés lui sont appliqués.

Les résultats de mesure de 'amplificateur a deux étages seront présentés et comparés
aux résultats de la simulation, pour :

*

*

Les paramétres S multipolarisations,
Les performances en puissance en CW a polarisation fixée a Vpsomax,
Les performances en puissance en CW avec application de la loi a gain Gp constant,

Les performances en puissance avec une modulation 16QAM (et 64QAM) et un débit
symbole de 1Mb/S a polarisation de drain fixée a Vosomax,

Les performances en puissance avec une 16QAM (et 64QAM) et un débit symbole
de 10 MSymb/s avec application dynamique de la loi a gain Gp constant.

Mohamed Aziz Rifi | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2021

16
CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE 1 11K
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des amplificateurs de puissances RF.

Chapitre I. Généralités sur les systémes de télécommunications modernes et
fondamentaux des amplificateurs de puissances RF.

Les systémes de radiocommunications modernes doivent transmettre différents types de
données (texte, audio, image, vidéo, par exemple) pour plusieurs applications mobiles,
terrestres ou satellite. Pour satisfaire ces besoins, ces systemes utilisent des techniques de
modulation numérique de plus en plus complexes (QPSK, 256QAM, 4096QAM par exemple),
et tirent aussi profit des techniques de multiplexage (TDMA, CDMA, OFDM par exemple). La
combinaison des nouvelles techniques de modulations et de multiplexage, augmente la
complexité des signaux utilisés par les systemes de radiocommunications modernes. La
difficulté principale rencontrée par les concepteurs d’amplificateurs de puissance RF réside
dans la mise en ceuvre de méthodes conduisant a I'obtention de compromis entre la puissance
de sortie, le gain, la linéarité, la largeur de bande et surtout la consommation énergétique.

Dans ce chapitre sont présentés, dans un premier temps, les principaux critéres de
performances des amplificateurs de puissance. Dans un second temps, la description d’'un
exemple de systeme de radiocommunication numérique est faite. La définition des signaux
utilisés et 'importance de I'amplificateur de puissance aux fréquences microondes dans ce
systéme est par la suite expliqué.

Ce premier chapitre permet aussi de présenter les principaux criteéres de performance du
transistor utilisé pour la conception d’'un amplificateur de puissance en vue de ['utilisation de
la technique de suivi d’enveloppe.

I.1. Fondamentaux et critéres de performance des amplificateurs de puissances RF.

Les signaux RF utilisés en radiocommunications modernes présentent des enveloppes
variables, c’est-a-dire que I'amplitude et la phase de I'enveloppe de I'onde porteuse a la
fréquence fp, sont fonction du temps. Ces signaux RF présentent des PAPRs tres importants.
Par exemple, I'efficacité spectrale notée n, définie comme étant le rapport entre le débit binaire
(en bit/s) et la bande passante (en Hz), a été multipliée par 2 [3], [4], de 15 a 30 Bits/s/Hz en
liaison descendante, en passant du réseau 4G cellulaire utilisant le standard LTE au 5G-NR
(New Radio).

Pour assurer le bon fonctionnement d’'un systéme de communication, la linéarité doit étre
élevée afin de minimiser la distorsion du signal, de réduire le taux d'erreur binaire, d'améliorer
I'efficacité spectrale et de réduire les interférences des canaux adjacents. D’autre part la
consommation doit est minimisée tout en maximisant la puissance de sortie RF a la sortie de
I'amplificateur de puissance afin d’assurer une conversion optimale DC-RF.

Afin de comprendre le fonctionnement de 'amplificateur de puissance, les caractéristiques
principales seront présentées dans la section suivante. Dans un premier temps, les critéres
de performances liés a 'amplificateur de puissance sont donnés|[5].

I.1.1. Caractéristiques principales d’un amplificateur de puissance.

Un amplificateur de puissance est un systéeme multivariable ayant 2 accés. C’est un
guadrip6le qui est congu, dans notre cas, a partir de transistors HEMTs (High Electron Mobility
Transistor). Le choix de 'AP a HEMT sera justifié dans la section suivante traitant la
comparaison des différentes technologies de transistors.
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Chapitre I. Généralités sur les systemes de télécommunications modernes et fondamentaux
des amplificateurs de puissances RF.

1.1.1.1. Amplificateur de puissance en régime d’état établi sinusoidal (CW).

Quatre plans de référence sont définis dans la Figure 1.1 qui montre la répartition des
différents courants, tensions et puissances mis en jeu dans un amplificateur de puissance.
Deux nceuds d’entrée et de sortie RF sont définis respectivement dans les plans [ et [1s.
L’alimentation de 'amplificateur est assurée par des sources de tensions continues placées
dans les plans lMame et MMaims. L'amplificateur est supposé ne posséder qu’une seule
alimentation en entrée (Ec) et une seule alimentation en sortie (Es). Le signal d’excitation RF
CW est constitué d'une Force Electromotrice FEM e, (t), et de sa résistance interne Ry. Les
courants circulants sur les accés d’entrée (icse) et de sortie (issr) d’alimentation sont continus

(DC). La puissance Pp. fournie par les forces électromotrices générant des tensions
continues, et consommée par 'amplificateur de puissance , est définie par I'’équation suivante :

Ppc = E¢ X ippp + Eg X igpp (1.1)

Dis"I'R(t) Tpolar_{ QAS i

QAE: Quadripéle d’adaptation d’entrée
QAS: Quadripdle d’adaptation de sortie

Figure 1.1: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en
présence d’un signal d’excitation CW.

Les courants et tensions instantanés RF d’entrée et de sortie montrés sur la Figure 1.1 sont
des variables fonction du temps. Des amplitudes complexes, sont associées a ces variables.

En utilisant cette notation, la force électromotrice du générateur e, (t) devient E; et est définie
par:

eq(t) = Eg X cos(a)ot + (pg) (1.2)
e, () = R{E, x e/@ot} (1.3)
Avec : E, = E el%s (1.4)

L’amplitude complexe définie dans I'équation | .4 pour une fem sinusoidale pure ne porte
aucune information ni sur le temps ni sur la fréquence. Pour rappeler la fréquence de travail a
laquelle elle est associé, elle est généralement notée comme suit :

E,(wo) ou E;(fy) (1.5)

Cette association est appliquée sur toutes les variables temporelles sinusoidales définies
sur le schéma du circuit montré par la Figure 1.1. La Figure 1.2 présente le circuit de la Figure 1.1
dans le domaine fréquentiel, avec les amplitudes complexes, a la fréquence fo du générateur.
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des amplificateurs de puissances RF.

- +7I Eg
E, L. I
e
INe (fo) . I’e"ﬂi (fgc? DIs,TR (fO)Tpolar Qas I:' (f(])
- | -
gl Lo
_ _ Verr (f )I Vsrr (fo) o Zop = Rep

Zy,=Ry v, (fo) eTRUG| = Vs (fo)
E‘Tq (f(]) QAE: Quadripole d’adaptation d'entrée -

QAS: Quadripdle d’adaptation de sortie

Figure 1.2: Schéma de principe des courants et des tensions dans un AP en présence d’un signal
d’excitation CW.
La résistance interne du générateur R, et la résistance de charge de I'amplificateur de

puissance R, ont été fixées a 50Q.

La puissance moyenne disponible du générateur considéré lorsque l'excitation est
purement sinusoidale, notée Py;s,(fo) , est définie par I'équation |.6. Elle est déterminee a
partir de la force électromotrice sinusoidale (CW) F;(fo) , de fréquence fondamentale f,

S A D
Pyisp(fo) [W] = W (1.6)

La puissance moyenne RF absorbée par I'amplificateur a la fréquence fo correspond a la
puissance d’entrée moyenne notée P,(f,) qui est définie par I'équation I.7.

1 - -
P.(fo)[W] = ERe[Ve(fO) X I (fo)l (1.7)

La puissance moyenne RF absorbée par le transistor au niveau de l'accés grille

correspond a la puissance d’entrée moyenne notée P, rr(f;) qui est définie par I'équation 1.8.

1 _ -
Perr(fo)[W] = ERe[VeTR(fO) X Ierr (fo)] (1.8)

La puissance moyenne RF utile délivrée au niveau de l'accés drain du transistor a la
fréquence fondamentale f; est notée Pz (f,) et exprimée par I'équation 1.9.

1 ~ -
Psrr(fo) (W] = ERe[VsTR(fO) X Isrr(fo)] (1.9)

La puissance moyenne RF utile délivrée en sortie de 'amplificateur a sa charge externe
Z.n = Rop @ la fréquence fondamentale f;, est notée P, (f,) et exprimée par I'équation 1.10.

1 - .
P(fo)[W] = ERQ[Vs(fo) X I5(fo)] (1.10)

Mohamed Aziz Rifi | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2021

19
CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE L] 1IN



Chapitre I. Généralités sur les systemes de télécommunications modernes et fondamentaux
des amplificateurs de puissances RF.

La puissance ajoutée moyenne RF de I'amplificateur, a la fréquence du générateur :
ﬁj (fo) est definie par I'equation I.11, Py ;(fp). C'est la différence entre la puissance de sortie

moyenne dissipée dans la charge P;(f;) en Watts et la puissance d’entrée moyenne absorbée
par 'amplificateur P,(f,) en Watts.

Paj(fo) W] = Ps(fo)[W] — P.(f,)[W] (1.11)

Il est aussi possible, en se plagant d’'un point de vue de l'utilisateur, de définir la puissance
ajoutée moyenne d’un amplificateur, notée Py ; . (fo). Elle est définie par I'équation .12, comme

étant la différence entre la puissance moyenne dissipée dans la charge P;(f,) en Watts et la
puissance disponible du générateur d’excitation Py, (fo) en Watts.

Paj,. (fo)IW] = PBs(fo) W] = Paisp (fo) W] (1.12)

De maniére similaire deux gains de I'amplificateur de puissance peuvent étre définis.

Le gain en puissance G,(fp) est défini dans I'équation I.13 par le rapport entre la puissance
de sortie moyenne, P.(f,) délivrée a la charge de fermeture et la puissance moyenne absorbée
a son entrée P,(f;).

Py(fo)IW]
Pe(fo) W]

Le gain d’insertion G;(f,), ou aussi gain transducique Gr(f,), est donné dans I'équation

Gp(fy) = (1.13)

I.14 par le rapport de la puissance de sortie moyenne fournie par 'amplificateur, P;(f,), et la
puissance disponible moyenne du générateur, Py, (fo).

Ps(fo) [W
Pdisp(f()) [W]

Communément, les gains sont exprimés en dB et les puissances en dBm. Les conversions
Watt a dBm et Watt a dB sont données par les équations suivantes :

Gi(f,) = (1.14)

P[dBm] = 10 X log,, <%) (1.15)
Gp,i(fo)[dB] = Ps(fo)[dBm] - Pe,disp(fo)[dBm] (|-16)
Ou aussi Gpi(fo)[dB] = 10 x logso (Gpi(fo)) (1.17)

Pour de trés faibles niveaux de puissance d’entrée, 'amplificateur se comporte comme
un systeme linéaire et se caractérise par son gain en puissance linéaire ou gain linéaire G, :
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des amplificateurs de puissances RF.

GpLin(fO)[dB] = liml;r]l_)o Gp(fo)[dB] (1.18)

Pe[

Avec I'utilisation de ce générateur d’excitation CW, la puissance moyenne fournie par les

alimentations et consommée par 'amplificateur de puissance notée P, est exprimée comme
suit :

Ppc[W]=E, x 1, + Eg x I (1.19)

L’efficacité de la conversion de la puissance d’alimentation DC totale a la puissance RF
de sortie d’'un transistor HEMT est appelée rendement de drain noté n; ou DE (Drain
Efficiency). Le rendement de drain est défini dans I'’équation 1.20 comme étant le rapport entre

la puissance de sortie moyenne P;(f,) délivrée au niveau du drain, et la puissance moyenne
délivrée par les alimentations et consommée par 'amplificateur Pp..

Porn(fo) W]

Ppc[W

nal%] = x 100 (1.20)

Le rendement de sortie d’'un amplificateur noté n,,,+;.[%] peut aussi étre défini comme
étant le rapport entre la puissance moyenne délivrée a la charge d'utilisation sur la puissance
moyenne consommeée.

P,
Nsortie[%] = ————x 100 (1.21)

Un autre critere d’efficacité de I'amplificateur est évalué a travers le rendement en
puissance ajoutée noté 7n,; ou PAE (Power Added Efficiency) qui est défini dans I'équation

1.22 comme étant le rapport entre la puissance ajoutée moyenne P,;(f;) et la puissance
consommeée moyenne Pj.

Naj[%] = Pylfy) x 100 (1.22)

Ppc

Un rendement en puissance ajoutée noté n,;,,, ou PAE . est défini dans I'équation 1.23
comme étant le rapport entre la puissance ajoutée moyenne Pajut(fo) (voir 1.12) et la

puissance consommée moyenne Pp .

P .
Najuel%] = Faju o) X 100 (1.23)

PDC

Une autre facon intéressante de définir ce méme rendement en puissance ajouté consiste
a I'exprimer en fonction du rendement de sortie et du gain d’insertion G;(f;) comme suit :

Mohamed Aziz Rifi | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2021

21
CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE 1 11K



Chapitre I. Généralités sur les systemes de télécommunications modernes et fondamentaux
des amplificateurs de puissances RF.

77aj,ui:[(y0] = Nsortie[%] X (1 — ) (1.24)

Gi(fo)

Un amplificateur a haut rendement présente un n,; . important lorsqu’il fonctionne dans
sa zone de saturation. Il est alors non linéaire mais son gain G;(f,) est alors plus faible que
son gain bas niveau G, (fo). Lorsqu'un amplificateur est linéaire, il travaille avec un
important recul par rapport a son point de compression et a donc un rendement en puissance
ajoutée n,;,,. dégrade. La linéarité d'un amplificateur et son rendement en puissance ajoutée
sont deux grandeurs difficilement compatibles.

Il est possible d’établir un bilan de puissance d’'un amplificateur de puissance intégrant la
puissance dissipée moyenne dans I'amplificateur. Elle est notée P,;, et définie par 'équation
I.25 comme étant la différence entre les puissances moyennes DC et RF absorbées par
I'amplificateur et la puissance moyenne fournie par celui-ci et dissipée dans la résistance de
charge a la fréquence fondamentale f,, et aux fréquences harmoniques.

Pass W] = Poc W] + B W1 - ) B W] (1.25)

I.1.1.2. Amplificateur de puissance en régime de porteuse modulée.

La Figure 1.3 contient les mémes informations déja définies dans la Figure I.1 qui montre
la répartition des différents courants, tensions et puissances mis en jeu, en régime CW, dans
un amplificateur de puissance utilisant des transistors HEMTs. Dans le cas d’'un signal
d’excitation sur porteuse RF modulée (Figure 1.3), il est important de préciser que les courants
circulant sur les accés d’entrée (ieaim(t)) et de sortie (isaim(t)) d’alimentation ne sont plus
continus, ils varient en fonction du temps. En présence d’'un signal d’excitation modulé, la
puissance instantanée Pp.(t) fournie par les forces électromotrices générant des tensions
continues, et consommeée par 'amplificateur de puissance est définie par I'équation suivante :

PDCmod (t) [W] = Ee X ieBF(t) + Es X isBF(t) (|-26)

DC X

- ¥ ispr(t

b lepr(t) - Talims

MV\' —(LI) Talim,e |~ i (I) ; 5—) m
i ie‘T.R(t) G Dls TR T i (t)

polar E
- ———'_TL_'_drain
Ve".ru(t}I g ]"%“‘(” vs(t)‘

Pd:’ss(t)&

QAE: Quadripdle d'adaptation d’entrée -
QAS: Quadripdle d’adaptation de sortie

Figure 1.3: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en
présence d’un signal d’excitation modulé.

La puissance moyenne (DC) délivrée par les alimentations s’écrit, compte tenu de
I'orthogonalité des fonctions sinus :
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des amplificateurs de puissances RF.

PDCmod(t) [W] = Ee X leallm(t) + Es X lsallm(t) (|_27)
=E, X leallm(t) + Eg X lsallm(t)

Des amplitudes complexes, sont associées aux courants et tensions instantanés RF
d’entrée et de sortie montrés sur la Figure 1.3. En utilisant cette notation, la force électromotrice
du générateur du signal modulé e, (t) , devient E;(t) et elle est définie comme suit dans
I'équation 1.28:

eq(t) = E4(t) X cos(a)ot + <pg) (1.28)
ey (t) = R{E,(t) x e/?0t} (1.29)
Avec : E,(t) = E;(t) x e/%s (1.30)

L'enveloppe complexe instantanée de la fem, notée env_e, (t) est définie par I'équation
suivante :

env_e,(t) = E (t)
g g (1.31)
env_egy (t) = Vegmod_I (t)+j* Vegmod_Q )

Vegmod_1(t) €t Vegmoa o(t) SONt respectivement les composantes en phase (I) et en

quadrature de phase (Q) de I'enveloppe complexe instantanée de la tension générée par la
force électromotrice du générateur du signal d’excitation modulé.
On définit de méme les enveloppes complexes instantanées de la tension d’entrée, notée

env_v,(t), et du courant d’entrée, notée env_t,(t), sous la forme suivante:

en;_\v?(t) = Ve 1(t) +j * v o(t) (1.32)

env_to(t) = ig ;(t) +j * ig o(t) (1.33)

Ve 1(8), e 1(t) et v, o(t), 1, o(t) Sont respectivement les composantes en phase (1) et en

guadrature de phase (Q) des enveloppes complexes instantanées des tensions et des
courants d’entrée.

Les enveloppes complexes instantanées de la tension de sortie, notée env_v,(t), et du
courant de sortie, notée env_t4(t), sont calculées par les équations suivantes :

env_vg(t) = v ;(£) +j * v o(t) (1.34)

env_tg(t) = is () +j * is o(t) (1.35)
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des amplificateurs de puissances RF.

vs 1 (1), 15 1(8) et vg o(2),i5 o (¢) sont respectivement les composantes en phase (1) et en
guadrature de phase (Q) des enveloppes complexes instantanées des tensions et des
courants de sortie.

La puissance moyenne disponible du générateur du signal modulé considéré, notée
Prom.€st définie par I'équation 1.36. Elle est déterminée par I'enveloppe complexe instantanée

de la force €lectromotrice env_e, (o).

2
env_e (t)

Dans le cas d’'un signal d’excitation modulé de fréquence porteuse f,, la puissance RF
moyenne absorbée par I'amplificateur notée P,,,,; est définie par I'équation 1.37.

Permoa(O)[W] = 0.5 X SR[67”’7?‘7@(1:) * en'l}jvde(t)*]
(1.37)

PomoalW] = 0.5 x R[env_v,(t) * env_v,(t)*]

La puissance RF moyenne utile délivrée en sortie de 'amplificateur a sa charge externe
Zcw=Rcn a la fréquence fondamentale f,, est notée Py, , et est donnée par I'équation 1.38.

Psmoa(O)[W] = 0.5 x R[env_v(t) * env_v (t)]
(1.38)

PomoaW] = 0.5 X R[env_v,(t) * env_vy(t)*]

La puissance ajoutée RF moyenne Pg,,,q d'un amplificateur de puissance est définie par
'équation 1.39. C’est la différence entre la puissance de sortie moyenne dissipée dans la
charge P;,,,q €N Watts et la puissance d’entrée moyenne absorbée par 'amplificateur P04
en Watts.

Pajmod [W] = Psmod (t) [W] - Pemod (t) [W] (|-39)

D’'un point de vue de l'utilisateur, en présence d’'un signal d’excitation modulé, il est
possible de définir la puissance ajoutée moyenne d’un amplificateur, notée m Elle est
définie par I'équation 1.40, comme étant la différence entre la puissance de sortie moyenne
dissipée dans la charge P,,,q, en Watts et la puissance moyenne disponible du générateur
d’excitation Pf,,, en Watts.

Pajpimoa W] = Panoa (D [W] = Prenm (D[W] (1.40)

Le gain en puissance, moyen, G,mq(t) est alors défini dans I'équation 1.41 par le rapport

entre la puissance de sortie moyenne, P, ,4(t) délivrée a la charge et la puissance moyenne
absorbée a son entrée P,,,,4(t).
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P Hw
Gpmod(t) = —SmOd( )[ ] (1.41)
Pemod(t)[W]
Le gain d’insertion moyen G,,;,,4(t) , est donné dans I'équation 1.42 par le rapport de la
puissance de sortie moyenne fournie par I'amplificateur, P;,,,4(t), €t la puissance disponible

moyenne du générateur, Py, (t).

7 Psmod(t) [W]
Glmo - 42
O O] -

Les deux gains moyens sont exprimés en dB comme sulit :
Gpmod,mwd (t) [dB] = Psmod (t) [dBm] - Pemod,fem(t) [dBm] (|-43)

Ou aussi: Gpmod,lmad(t) [dB] =10 X loglO(Gmed,lmOd(t)) (|-44)

Avec I'utilisation de ce générateur d’excitation modulé, la puissance moyenne notée

Ppcmoa » fournie par les alimentations, considérées dans I'expression suivante comme des
FEMs constantes idéales, s’exprime comme suit:

Ppemoa(OIW] = Ppemoa (D) [W]
= Ee X iealim(t) + Es X isalim(t) (|'45)

= E, X leallm(t) + E; X Lsallm(t)

Le rendement de drain moyen de I'amplificateur de puissance, noté 1gm.q(t), est défini

dans I'équation 1.46 comme étant le rapport entre la puissance de sortie moyenne Pg,,,4(t) et
la puissance moyenne délivrée par les alimentations et consommée par I'amplificateur

PDCmod(t)-

Namoa (D) [%] = Lomoa®O W] 109 (1.46)

PDCmod(t) [W]

Le rendement en puissance ajoutée moyen de I'amplificateur de puissance noté
Naymoa(t) OU PAEn,q(t) est défini dans l'équation .47 comme étant le rapport entre la

puissance ajoutée moyenne P, ;(f,) et la puissance consommée moyenne Ppcpoq (t) [W].

- w
Najmoal %] = Payroa O 100 (1.47)

- PDCmod (t) [W]

Un rendement moyen en puissance ajoutée, que I'on appellera « PAE utilisateur » noté
Najutmod(t) OU PAE,1moq(t) est défini dans I'équation 1.48 comme étant le rapport entre la

puissance ajoutée moyenne utilisateur P, (t) et la puissance consommée moyenne

PDCmod(t)-

jut,mod
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_ P, 3]
Majutmoal %] = =l x 100 (1.48)

PDCmod (t)

Ce méme rendement en puissance ajoutée utilisateur s’exprime simplement en fonction
du rendement de drain moyen 14,04 (t) et du gain d’insertion moyen G,,,,4 (t) comme suit :

I S 1
Najutmod [%] = ndmod(t) [%] X (1 - m) (1.49)

Pour les transistors a gain d’insertion élevé, le rendement en puissance ajoutée,
Najut[%] tend vers le rendement de drain n4[%].

I.1.2. Distorsions introduites par un amplificateur de puissance RF.

Un amplificateur de puissance est un dispositif considéré comme un quadripble linéaire
lorsque le niveau de puissance a son entrée est faible et comme un quadripdle non linéaire
lorsque le niveau de puissance a son entrée devient important. La transition entre la zone
linéaire et la zone non linéaire se traduit souvent en régime CW par une diminution et plus
rarement par une augmentation du gain en puissance. Souvent, 'apparition des non-linéarités
se manifeste par une compression du gain comme illustré dans la Figure 1.4. Le point de
compression a x dB peut alors étre défini. Le point de compression a 1 dB est trés souvent
utilisé pour définir et comparer des amplificateurs de puissance entre eux. A partir de ce point,
la puissance de sortie continue a augmenter et atteint un maximum qui est appelé la puissance
maximale de saturation, Psa:.

G,[dB] P,[dBm]

p Lin
P § ;] S e e

Gpllin

Fonctionnement
non linéaire

onctionnement
linéaire

P,@—-1dB  p [dBm]
Figure 1.4: Gain en puissance et puissance de sortie d’'un amplificateur conventionnel en fonction de
la puissance d’entrée dans les différentes zones de fonctionnements.

121 Distorsions linéaires.

L’amplificateur de puissance est congu a partir de différents éléments passifs et actifs a
bande passante limitée. En fonctionnement linéaire I'amplificateur présente des distorsions
linéaires liées a la limitation de sa bande passante.

Un dispositif linéaire ne crée pas de fréquences parasites mais modifie en sortie les
amplitudes et phases des composantes fréquentielles présentes en entrée.
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I |
I |
I ]
oo |
: AP linéaire I
1 . rA
(), | Ig,in(t). réponse |
e i | impulsionnelle 1 vg(t)
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< 1 1 <
n L 1 1
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Figure 1.5: Distorsion linéaire (présentation temporelle) introduite par un amplificateur de puissance en
fonctionnement linéaire.

En nommant G;;,, (f) la fonction de transfert (en courant ou tension ou onde de puissance)
de I'AP, correspondant a la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle, il est possible
de définir t; ou TPG qui est le temps de propagation de groupe du dispositif. Il est défini a
partir de la phase de la fonction de transfert du dispositif comme suit :

1d
76 (f) = — 5=~ (arg(Gun (f)) (1.50)

2w df

L’amplificateur de puissance fonctionnant en zone linéaire posséde une bande passante
limitée. Le module de son gain en tension faible signal, souvent exprimé en Décibels DB,
|G1in (F)|[AB] = 2010g10(Gin(f)) €t le temps de propagation de groupe peuvent varier dans la
bande passante d’utilisation RF. Par conséquent, indépendamment du niveau de tension
d’entrée v,(t), des distorsions linéaires d’amplitude et de phase sont introduites sur le signal
de sortie v4(t). Ces distorsions constituent la distorsion dite linéaire de I'amplificateur de
puissance. Ce dernier est aussi constitué d’éléments actifs non linéaires pour de forts niveaux
de tension d’entrée v, (t) introduisant des distorsions non linéaires.

I.1.2.2. Distorsions non linéaires : amplificateurs de puissance soumis a un générateur
sinusoidal a la fréquence fondamentale fo.

Les distorsions non-linéarités statiques d’'un AP viennent de ses propriétés intrinséques
associées aux sources de courant non-linéaires des transistors et aux capacités non linéaires
(Cgs, Cds, et Cgd si I'AP est constitué de transistors a effet de champs). Une présentation du
modele électrique du transistor a effet de champs utilisé est donnée au deuxieme chapitre.

En présence d’'un signal d’excitation mono-porteuse CW, ces déformations non linéaires
se traduisent par la génération de fréquences harmoniques.

1.1.2.3. Distorsions non linéaires : amplificateurs de puissance soumis a un générateur
d’un signal modulé.

Considérons une excitation bi-porteuse correspondant a une modulation DBLPS (Double
Bande Latérale a Porteuse Supprimée). Elle est exprimée par I'équation 1.51. Ce signal est
constitué de deux sinusoides fonctionnant a deux fréquences différentes f; et f, et ayant les
mémes amplitudes A,.1 = 4,02 = A et les mémes phases de référence supposées, pour
simplifier, nulles.
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V. (t) = A(cos w,t + cos w,t) (1.51)

La réponse non linéaire de 'amplificateur se calcule a partir de I'équation 1.52 comme
étant la somme de fonctions cosinus aux fréguences harmoniques et aux fréquences
d’intermodulation.

vs(t) = Cyp + Z Ci[cos(iw;t) + cos(iw,t)]

i=1
L (1.52)
+ Z Ci [cos((jw; + kw,)t) + cos((w, — kwy)t)]
=1 k=1
m,n,peEN

Dans ce cas, en plus de la génération harmonique il se produit ce qui est appelé de
I'InterModulation IM. C’est une distorsion non linéaire de I'AP pour laquelle les différentes
composantes de fréquence a I'entrée de 'AP se mélangent, comme le montre la Figure 1.6.
Comme dans le cas de la fréquence unique, des fréquences harmoniques des fréquences
fondamentales apparaissent, mais sont aussi créées des fréquences issues des produits
d'intermodulation. Il s'agit de fréquences qui sont la somme ou la différence des fréquences
fondamentales et de leurs harmoniques. Les distorsions harmoniques correspondent a la
génération des termes C; aux fréquences harmoniques des fréquences porteuse f; et f,. Les
distorsions d’intermodulations (IMD), généralement mesurées en dBc : décibels par rapport a
la porteuse (Carrier), se manifestent par la genération des termes C;, correspondant aux
fréquences d’intermodulations. Certains de ces produits se trouvent a l'intérieur de la bande
utile.

1V:{f) » Bande d'utilisation v
- ' ' -
Bande de base : : composantes composantes
' o sy P Bas /s, harmoniquesdordre2  harmoniques dordre 3
£ K
LT A ]
-~ e T e ——— ’Fréquence
oc frfi 22 32y A f;l_ . fz Arfy 32 2f, fﬂ'fz 2f, 3h 2, 2 3f, 2f,+2f,
i | ! \ composantes : : i | : |
I 1 I I I 1
| \ L. fondamentales | | __________ b e Loeos |
'. ‘| Composantes d'intermodulations ,' ||
| \ d'ordre3 ! I

Composantes d'intermodulations d’ordre 4

Composantes d'intermodulations d’ordre 2

Figure 1.6: Spectre de sortie du signal d'entrée bi-porteuse, montrant les composantes DC,
fondamentales, harmoniques et résultantes des produits d’'intermodulation.

On rappelle ci-aprés I'exemple classique d’'une non-linéarité instantanée d’ordre 5, pour
laquelle on se limite a une excitation par deux porteuse d’égale amplitude, et une génération
de fréquences harmoniques d'ordre 3 m=3. Les amplitudes de la tension de sortie
correspondant aux composantes spectrales DC, fondamentales et harmoniques sont données
dans le tableau suivant :
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DC: C, Fondamentales: C4 Harmoniques 2 : C, Harmoniques 3: C3
2 9 4 9 3 25 5 1 2 4 1 25 5
aO + azA +Za4A alA +Za3A +Ta5A EazA + 2(1414 Za3A + EasA

Les amplitudes des composantes résultantes des produits d’intermodulations sont
présentées dans le tableau suivant :

Bl,—l IMD3: CZ,—l IMD5: C3’_2 Cl,l C2’1
3 25 5 3
azAZ + 3a4A4 Z a3A3 + ? a5A5 g a5A5 azAz Z a3A3

Ce sont les IMD d’ordre impairs, retombant dans la bande, autour de f, = (f; + f>)/2, qui
déforment principalement I'enveloppe du signal de sortie. Les intermodulations d’ordre 3 et 5
sont respectivement évaluées par les rapports C/I3in;, C/13sup, C/15int €t C/15s4p COrrespondants
au rapport entre le niveau de puissance des fréquences fondamentales et celui des produits
d'intermodulation et sont mathématiquement exprimés par :

C/13ins[dBc] = P4(f,)[dBm] — Py(2f, — f,)[dBm] (1.53)
C/13sup[dBc] = P(f,)[dBm] — Ps(2f, — f,)[dBm] (1.54)
C/15mf[dBc] = Ps(f,)[dBm] — Py(3f, — 2f,)[dBm] (1.55)
C/I5sp[dBc] = Ps(f,)[dBm] — Ps(3f, — 2f,)[dBm] (1.56)

Le C/I3, ou 'MD3, est un probleme important dans les systémes de communication car
les produits d'IMD3 retombent dans la bande utile et ne peuvent pas étre filtrés. De ce fait, lors
de la phase de conception d’un amplificateur de puissance, I''MD3 est considéré comme étant
l'un des principaux criteres de linéarité pour les amplificateurs de puissance de signaux
modulés. Il existe des criteres de linéarités autres que I'IMD qui évaluent les distorsions en
valeur moyenne autour de la fréquence fondamentale[6], tels que 'ACPR, la NPR, et TEVM.

1.1.2.3.1. ACPR : Adjacent Channel Power ratio.

Sous condition de signaux modulés, I'amplificateur est soumis a un signal d’excitation
comportant un grand nombre de raies. L’analyse précédente développée pour un signal bi-
porteuse conduit a considérer I'apparition, non plus de raies discréetes proches de la fréquence
centrale, mais a I'apparition de bandes quasi-continues de distorsion retombant dans le canal
principal, mais également sur les canaux adjacents|[6].

La Figure 1.7 montre une configuration typique de mesure dACPR (Adjacent Channel
Power Ratio). C’est un critere de linéarité qui quantifie la mesure de distorsions introduites pas
'amplificateur non-linéaire sur les canaux adjacents, en dehors de la bande utile de
transmission. Il caractérise les produits d’intermodulation retombant dans les deux canaux
adjacents. Ce critere est 'un des éléments de caractérisation importants des distorsions des
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systemes de transmissions numériques. Les intensités des remontées spectrales dans le
premier et le deuxieme canal adjacent sont évaluées respectivement par la mesure de 'ACLR1
et TACLR2. Mathématiquement, comme les équations suivantes l'indiquent, ’ACPR d’ordre n
est définie par le rapport entre la puissance moyenne en watts contenue dans le canal principal
(bande utile) BWo et la puissance moyenne en watts comprise dans les canaux adjacents
(bandes adjacentes) conjoints d’ordre n.

ACPR,[dB] = 10 x 2 Jow, Ponene (P (1.57)
=10 x log .
! 10 fBWLd Ps,Adj,droit (f)df + fBWLg Ps,Adj,gauche (f)df
ACPR,[dB] = 10 x | 2 X Jpuy Psete DS (1.58)
= [0) .
’ 910 fBWz,d Ps,alter,droit(f)df + fBWZ,g Ps,alter,gauche(f)df
ACPR [dB] 10 x | 2 X fBWO Ps,utile (f)df (I 59)
=10 % log .
" 10 fBWn,d Ps,n,droit (f)df + fBWn,g Ps,n,gauche (f)df

Canal principal

BW; d Spectre su signal d’entrée
Spectre su signal de sortie

ACPR,

anal adjacent droit

ACPR,

Densité spectrale de Puissance [dBm/Hz]

f:zrlr,g f;;'j,g Jo f;;j,d

Bmfde:de: garde

M |
I
f:z.rr,d'

Figure 1.7: Définition du critére ' ACPR[7].

1.1.2.3.2. Rapport de puissance du bruit (NPR pour Noise Power Ratio).

Le critere de NPR (Noise Power Ratio) apparu avec les systtmes FDM (Frequency
Division Multiplexing) quantifie les remontées spectrales retombant dans la bande utile. Il
mesure simplement le "silence" d’un canal inutilisé dans un systéme multi-canaux lorsque les
autres sont utilisés[8].

La mesure de NPR nécessite I'émulation d’'un signal multi-tons d’amplitude constante
dans une bande passante limitée. La génération analogique de ce type de signal peut étre
réalisée, par exemple, avec une diode de bruit ayant un spectre continu associée a un filtrage
approprié[9]. La génération numérique, exposée sur la Figure 1.8 permet quant a elle de
générer un pseudo-bruit numérique a l'aide d’'un grand nombre de tons équi-amplitudes,
équidistants, mais dont la phase est une variable aléatoire a distribution uniforme [0 ;2n].
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‘\Amplirude
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Figure 1.8: Génération numérique d’'un signal multi-tons a phases aléatoires, donnant un bruit blanc
gaussien a bande limitée[8].

La mesure du critére de NPR, peut étre effectuée en utilisant la méthode du trou "notch”
ou par d’autres méthodes existantes [10], [6]. Elle consiste a créer un trou au centre de la
bande passante (typiquement 5% a 10% de la bande totale du signal)[8]. Le NPR sera alors
mesuré grace aux remontées spectrales dans ce trou lors du fonctionnement non-linéaire de
'amplificateur de puissance (Figure 1.9). Le NPR est donc défini par I'équation 1.60 comme

étant le rapport entre la puissance moyenne dans la bande utile de 'amplificateur de puissance
et la puissance dans le trou :

NPR[dB] = 10. log( (1.60)

S Ps () df )
Iy

() df

Whotc

Densité spectrale

Densité spectrale
de puissance

Notch inital > 40dB

Produits
d’intermodulation

Signal Signal
d’entrée de sortie

Figure 1.9: lllustration du critere de NPR.

1.1.2.3.3. L’EVM (Error Vector Magnitude).

Les phénoménes de distorsions énoncés précédemment affectent, 'enveloppe complexe
d’un signal modulé. La qualité d’un systéme de radiocommunication est évaluée en analysant
'enveloppe complexe en bande de base. Le critere d'EVM consiste a mesurer I'erreur
vectorielle entre un signal idéal et un signal recu. Aprés démodulation du signal de sortie, la
mesure de 'EVM est réalisée en bande de base. Elle permet d’estimer l'erreur des
composantes en phase et en quadrature des symboles regus. C’est la figure de mérite la plus
courante dans les spécifications techniques. La Figure 1.10 montre l'erreur vectorielle
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correspondant a 'amplitude du vecteur d’erreur normalisé par rapport a 'amplitude du signal
créte[11].

(a) (b)

’ K™ symbole N

N

/ idéal N

Figure 1.10: (a) Représentations dans le plan IQ de la constellation idéale a I'entrée (en rouge) et regue
en sortie (en bleu) d’'une modulation de type 16-QAM. (b) Zoom sur un symbole idéal et un symbole
recu et définition du vecteur erreur.

1oy 2 2
5 Zh=1[61k 2+ 6Qk ]X 100 (1.61)

EVM[%] =

Smax

L’équation 1.61 donne la définition de 'EVM exprimée en %. &I, et §Q, sont les
composantes d’erreur en phase et en quadrature des symboles recus (Ij recy, €t Qk,regu). N

est le nombre d’échantillons considérés pour la mesure et S,,,,, est 'amplitude créte du signal.
Elle est représentée graphiquement par le vecteur idéal maximal du bord de la constellation
normalisée dans le plan 1Q.

La Figure 1.10 représente la simulation d’un signal modulé de type 16-QAM, excitant un
systéme induisant par exemple un déséquilibre d’'amplitude de 0,6 dB entre les composantes
| et Q ainsi qu’un déséquilibre de phase de 10°. Les symboles démodulés en sortie du systéme
(points bleus) présentent donc une déviation par rapport aux symboles idéaux (croix rouges)
qui est quantifiée par 'EVM. Dans cet exemple, sa valeur est de 9%][8].

Typiquement, la mesure d’EVM est maintenant couramment utilisée dans les récepteurs
commerciaux.

1.1.2.4. Les effets mémoires non linéaires.

Tout APRF présente des effets dispersifs dynamiques par rapport a ses caractéristiques
statiques. Ces effets dispersifs sont dus aux éléments passifs, linéaires, a mémoire, du circuit,
ainsi qu’aux éléments a mémoire linéaires et non-linéaires des modeéles compacts des
composants actifs. Les effets de mémoire peuvent étre classifiés selon I'ordre de grandeur de
la constante de temps qui les régit :

-t constante de temps longue ~ T période de I'enveloppe de modulation : Effets de
mémoire basse fréquences, mémoire BF.
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- 7 constante de temps courte ~ T, période de la porteuse : Effets de mémoire haute
fréquences, mémoire HF.

; 4 Transistors
- a0 (effets transitoires)

Iy

#Effets thermiques — s |
« Effets de pigges |{] & Réseaux
- d'adaptations

-y
3y

# Circuits (temps de groupe)
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effets electriques
( ques) de la bande

contante contante
de temps de temps
v >us =ns '

Effets mémoire Effets mémoire
basses fréquences hautes fréquences

b Couplage non-linéaire J
Figure 1.11: Présentation des phénomeénes introduisant des effets mémoire BF et HF dans un
APRF.

Le niveau de sortie d’'un systéme avec mémoire dépend de I'état du systeme aux instants
précédents. Par exemple, dans le cas d'une excitation bi-porteuse, la caractéristique de
puissance d’enveloppe instantanée de I'amplificateur dépend d’une part de la différence de
fréquence des deux fréquences fondamentales ainsi que de la phase montante ou
descendante de I'enveloppe. C’est-a-dire que pour un méme niveau de puissance d’entrée
instantané, pris a deux instants différents, le niveau de puissance de sortie de 'amplificateur
ne pas étre le méme. Ce phénoméne déforme I'enveloppe du signal de sortie et se manifeste
sur le spectre fréquentiel du signal de sortie par une dissymétrie des raies d’intermodulation
supérieure et inférieure.

1.1.2.4.1. Les effets de mémoire basse fréquence (mémoire BF).

Les effets de mémoire basse fréquence sont associées a des constantes de temps t
longues devant la période de la porteuse. lls sont typiquement liés aux variations lentes de
I'enveloppe (de l'ordre la us a la s). Ces mémoires peuvent étre d’origine technologique liées
aux caractéristiques propres du semi-conducteur, donnant lieu aux phénomeénes thermiques
(mémoire BF thermique) et aux phénoménes de pieges, (mémoire BF électrique), ou bien
électrothermique causé par les phénomenes de couplage. Ces phénomeénes sont décrits
succinctement comme suit :

e Les causes thermiques: Elles sont associées a la variation de la température
intrinséques du semi-conducteur en fonction de la puissance instantanée du signal
d’excitation. Un signal a enveloppe variable cause localement une fluctuation de la
température du composant en fonction du temps. De ce fait, 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[5].

e Les causes dues aux pieges : Ces derniers sont dus aux défauts et aux impuretés
présents dans les matériaux formants le semi-conducteur. Dans le cas d’amplificateurs
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de puissance réalisés en technologie GaN, ces effets de pieges peuvent étre non
négligeables et peuvent affecter le fonctionnement de celui-ci.

e Les causes dues aux circuits électriques : Elles dépendent de la conception et plus
précisément des circuits de polarisation et des soins apportés aux réseaux de
découplage DC-RF du transistor. Elles se manifestent principalement par des
fluctuations de tension et/ou du courant de polarisation. Lorsqu’'un amplificateur est
excité par un signal modulé a enveloppe variable, des composantes basse fréquence
sont présentes dans les circuits de polarisation. Ces composantes fréquentielles
contribuent par mélange non-linéaire dans les composants actifs, au spectre des
signaux situés dans la bande de fréquence d'utilisation (porteuses et IMD). Une
limitation des effets mémoire électriques BF peut étre effectuée en imposant un
découplage robuste a la fois a I'accés drain et a I'accés grille des transistors. Afin
d’assurer ce découplage nécessaire, ces réseaux doivent donc simultanément assurer
une impédance basse vis-a-vis de I'alimentation DC et haute pour le signal RF, afin
d’'impacter le moins possible les performances RF de I'amplificateur. Dans notre cas,
la conception d’'un amplificateur de puissance a polarisation de drain dynamique
adapté a la technique de suivi d’enveloppe (SE) exige la limitation du découplage DC-
RF c6té drain pour éviter de court-circuiter 'enveloppe de modulation variant dans le
temps.

e Les phénomeénes électrothermiques: causés par les couplages entre les
caractéristiques électriques et la thermique du transistor.

1.1.2.4.2. Les effets de mémoire haute fréquence (mémoire HF).

Les effets de mémoire haute fréquence sont régis par des constantes de temps 7 courtes
(de l'ordre de la ns) comparables a la période de la porteuse. Ces phénoménes proviennent
principalement des circuits d’adaptation RF d’entrée et de sortie des transistors, des
interactions entre les transistors et les réseaux d’adaptation, les contre réactions ainsi que les
circuits de combinaison de puissance de sortie. Ces circuits sont congus pour présenter des
impédances optimales aux accés du transistor. Cependant, les composants utilisés dans ces
circuits sont la plupart du temps distribués et présentent des impédances dépendantes de la
fréquence, ce qui rend l'adaptation imparfaite sur 'ensemble de la bande de fréquence de
fonctionnement.

De ce fait, la nature de I'excitation d’entrée et la largeur de la bande passante RF de
'amplificateur conditionnent I'importance des effets mémoire haute fréquence. Une
caractérisation en présence d’'un signal CW balayé en fréquence et en amplitude dans la
bande d’utilisation permet d’estimer ces effets de mémoire HF[5]. Les critéres de linéarité de
'amplificateur de puissance sont directement impactés par les phénoménes de distorsions
linéaires, non linéaires et par les effets de mémoire non linéaire BF et HF.

I.2. Place des amplificateurs de puissance dans les systéemes de radiocommunication
numeriques.

Les amplificateurs de puissance utilisés dans les systemes de radiocommunication
modernes doivent satisfaire différents critéres de performances indispensables a une
transmission rapide et fiable de I'information.
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[.2.1. Chaine de transmission radiofréquence numérique.

Le signal électrique représentant I'information, appelé communément signal en bande de
base, est un signal basse fréquence, en général inférieure a 100 MHz actuellement pour les
radiocommunications. Sa longueur d’'onde A est assez importante, ce qui le rend trés sensible
a l'atténuation du canal physique bruyant (espace libre dans notre cas, fil de cuivre, sur fibre
optique...). De plus, les dimensions des antennes qu’il faudrait déployer pour le transmettre
directement sont tres grandes, surtout pour des communications longues distances. C’est pour
cela qu’il est nécessaire de le transposer autour d’une fréquence plus éleveée (microonde dans
ce travail). La modulation doit étre choisie pour adapter la bande passante du signal utile a la
bande passante du canal, afin d’optimiser I'efficacité spectrale de ce dernier[6].

Le signal d’information a transmettre est numérique. L’acheminement de l'information de
I'émetteur vers le récepteur est effectué par la chaine d’émission. Les émetteurs et les
récepteurs sont composés de plusieurs blocs fonctionnels traitant les données soit dans le
domaine numérique (discret) soit dans le domaine analogique (continu).

La partie finale de la chaine d’émission contenant la fonction d’amplification de puissance
reste, quant a elle, analogique. C’est la phase la plus critique de I'opération d’émission. Elle
consiste a augmenter la puissance du signal avec un amplificateur de puissance RF (APRF)
afin qu'il puisse étre détecté par le récepteur aprés passage dans le canal de transmission. La
sortie de I'amplificateur de puissance alimente une antenne qui transmet le signal porteur
d'informations dans le canal qui est un espace libre pour la communication sans fil.

Signaux analogiques

Signaux numériques

Signal en Bande de Base émis

Signal RF émis

Source : CAN: convertisseur e(t)=|e(lt)+ jQlt) e(D)=R{e(t) x e 1"}
Signal analogique analogique numérique - H ] Antenne 1/
110111100010 Filtrageen |4 i A 2
Bloc de trait ' bandede base:| 1] (t) ! émettrice, ;. —
d oc eI raltemen (01 codage bits % Demi-Nyquist T~ . 1 N
u S|gcr!1a numerique: , i vers symboles EQe(t) ModulationQ 4—>: ::::filsc;t::er ~
co ;gesourcT, 1Q mapping /\/ B E— i P Canalde
codage cana ; ; ! vaOLEI,_; i e transmission
! Emetteur | OLémission -~ e :h(t) canal
i Wy g
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, S S B S
Information numérique regue : Récepteur| réception Alntentn_e
. P i | receptrice
Suite binaire 110111100010 Filtrage en : fO, OLRl W, | )
1
' {0,1} bande de base :| }1,(t) |
Blo.c de tralte'm.ent fiu Décodage symboles |Ck | Demi-Nyquist ! Démodulation 1Q L~ Amplificateur
signal numérique: vers bits o) emodulation ! aible bruit
décodage canal, . f— !
. 1Q demapping H ! L
décodage source, ! | ~
i T +

Signal en Bande de Base regu

r(0)=1{t)+ jaft)

Signal RF regu
r(t) = e(t) x h(t)

Figure 1.12: Exemple de chaine de transmission radiofréquence numérique.

I.2.2. Génération des tensions modulées analogiques a partir de signaux numériques
en bande de base.

Le message numérique a transmettre est constitué d’'une suite binaire, généralement
aléatoire, caractérisée par une période binaire noté T, (exprimée en s) représentant l'intervalle
de temps séparant deux bits successifs. Le nombre d’éléments binaires générés par la source
par unité de temps, est défini par le débit binaire noté Db (exprimé en bit/s)[12].

Un amplificateur de puissance radiofréquence amplifie le signal analogique

hyperfréquence réel présenté a son entrée. Ce signal est obtenu aprés plusieurs opérations
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de traitement et de mise en forme de linformation utile donnant lieu & deux signaux
analogiques en bande de base l¢(t), signal en phase, et Q¢(t), sighal en quadrature. Le signal
analogique réel adapté a l'opération d’amplification de puissance et aux caractéristiques
intrinséques du canal de transmission est obtenu grace a un modulateur 1/Q.

Les opérations de traitement numérique des signaux binaires sont : le codage source et
le codage canal. Ces deux techniques de codages sont bien détaillées dans[12], [13].

L’opération suivante consiste a créer a partir des bits codés les symboles associés a la
modulation choisie. C’est I'étape de la mise en forme du signal de modulation. Elle consiste a
générer mathématiquement un signal discret a partir des données numériques en associant a
un ou plusieurs bits issus de la source d’informations un élément Ci appelé symbole qui peut
étre réel ou complexe. On définit alors un second débit sur le canal, le débit symbole Ds
associé aux variations temporelles de I'enveloppe de modulation. Ds est le nombre de
symboles transmis par unité de temps. Il est mesuré en bauds et est égal au débit binaire
divisé par le nombre de bits associé a chaque symbole. A la suite de cette opération, un filtrage
passe bas appelé filtrage en bande de base ou Demi-Nyquist est appliqué. Ainsi, les deux
signaux analogiques réels passe-bas l¢(t) et Qe(t) sont générés[14].

La figure 1.12 montre la modulation du signal en bande de base e(t) converti en un signal
réel, passe bande, e(t) centré autour de la fréquence porteuse. Ce signal est ensuite transmis
par 'antenne d’émission aprés amplification. Une fois transmis par le canal de transmission,
une démodulation du signal réel (tension le plus souvent), passe bande, recu r(t) permet
d’obtenir un signal mathématique complexe en bande de base r(t). Ce signal est ensuite filtré,
décodé pour obtenir la suite binaire recue.

Le signal de tension en bande de base e(t) est converti en signal passe bande par
modulation d’amplitude, de phase ou de fréquence afin de le transmettre. Tout signal passe
bande modulé peut donc étre écrit sous la forme générale d’un signal modulé en amplitude et
en phase. On peut le décrire par I'équation suivante:

e(t) = A.(t) X cos(wpt + @(t)) (1.62)
Avec wo = 21fy: pulsation de modulation
A, (t): amplitude du signal modulé (1.63)

@ (t): phase du signal modulé

e(t) est considéré dans la suite comme une tension, aux bornes d'une charge standard
R, égale a 50 Q, f, est la fréquence porteuse, A.(t) est I'amplitude de I'enveloppe du signal
modulé et @(t) est la phase du signal. L’enveloppe complexe du signal RF e(t) décrite par :

é(t) = A,(t)el*®

a une largeur de bande inférieure a f,/2. En utilisant des identités trigonométriques, le signal
modulé peut étre réécrit comme suit :

e(t) = I(t) X cos(wyt) — Q(t) X sin(wyt) (1.64)

I(t) et Q(t) représentent respectivement la composante en phase et la composante en
guadrature du signal en bande de base. Elles s’écrivent respectivement:
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1(t) = A.(t) X cos(g(t)) (1.65)

et

Q(t) = A.(t) x sin(e(1)) (1.66)

L’équation 1.67 définit 'enveloppe complexe de la tension de modulation :

&(t) = A.(0)el® = 1(t) +jQ(t) (1.67)
avee A (t) =+1(t)?> + Q(t)? et @(t) = Arctan (%) (1.68)

Ces couples de vecteurs indépendants [lk,Qx], orthogonaux forment les symboles Ck a
transmettre, comme illustré sur la Figure 1.13. La représentation des signaux numériques 1Q
dans le plan cartésien pour toutes les valeurs temporelles d’enveloppe constitue la « trajectoire
» de I'enveloppe. La représentation des signaux numériques 1Q dans le plan cartésien pour
des valeurs particulieres de I'enveloppe correspondant a des « instants de décision » constitue
le diagramme vectoriel de la modulation sous forme de « constellation »[7].

| {kTs I{t
) g I

Codage
Bits = Symboles | Q{kTs) Qit)
Ck h F

Figure 1.13: Mise en forme des signhaux 1Q passe bas avec filtrage demi-Nyquist RRC (root-raised
cosine).

La fréquence et la forme temporelle de ces signaux 1Q conditionnent les performances de
la partie analogique du systéme de radiocommunication en termes de bande passante et de
dynamique de puissance.

Dans la Modulation d’Amplitude en Quadrature, notée mMAQ, ou Quadrature Amplitude
Modulation (mQAM), m est le nombre d’états de la modulation. Les MAQ les plus courantes
utiisent le méme codage sur les deux parties: réelle et imaginaire.
Dans ce cas m est de la forme 22", et chaque symbole code 2n bits : n bits dans la partie
réelle, et n dans la partie imaginaire. Par exemple la modulation 16QAM utilise deux
modulations d’amplitude a 4 états :

Ck = ag + ibk, ak,bk € {—314, —A,A, 3A} (|69)
Les constellations ainsi que plusieurs caractéristiques sont données dans le Tableau I1.1.1

pour différents types de modulations numériques allant des plus simples aux plus complexes.
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Chaque point du digramme de constellation correspond a un symbole Ck, a c6té duquel on
indique éventuellement la donnée numérique que le symbole code.

Tableau 1.1.1 : Quelques exemples de schémas de la modulation M-QAM.

Débit Efficacité

Nombre Diagramme Nombre M=2" symbole spectralen
de bit/s IQ d'etats [baud] [bit/s/Hz]
0 1 Amplitude : 2
BPSK 1 _ 2 Do 1
2-QAM Phase : 1
OPSK , Amplitude : 1 . o /2 5
4-QAM Phase : 4 "
Amplitude : 3
16-QAM 4 Phase: 12 16 Do/4 N
Amplitude : 5
32-QAM S Phase: 28 32 Dol >
Amplitude : 9
64-QAM 6 Phase: 52 64 Du/6 °

De telles techniques de modulation conduisent a des signaux RF a enveloppe variable
ayant un grand rapport puissance de créte/puissance moyenne (PAPR). Ce critere est
fondamental dans la conception d’'un amplificateur de puissance qui doit apporter le moins de
distorsion possible tout en assurant un trés bon rendement lorsqu’il est soumis a des
modulations dont le PAPR est trés grand.

I.2.3. Caractéristiques de signaux a enveloppe constante (signal CW).

La majorité des criteres de performances définis ci-dessus peuvent caractériser n'importe
guel dispositif actif microonde.

En premier lieu, les simulations réalisées lors de la conception et les mesures servant a
caractériser les amplificateurs se font en présence d'une sinusoide pure, appelée onde
entretenue pure en état établi, (Continuous Wave : CW). Elle est caractérisée par une
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amplitude et une pulsation qui sont constantes en fonction du temps. Sa phase a l'origine est
fixe. Le signal CW a donc une enveloppe complexe constante et un PAPR de 0 dB. Il sert a
caractériser les performances quasi-statiques de 'amplificateur de puissance, a la fréquence
fondamentale de la porteuse.

En présence d’'un signal CW sinusoidal de période To, la puissance instantanée dissipée
dans un dipdle linéaire définie

La puissance électrique instantanée dissipée dans un dipdle est notée P;,,;(t) et définie
par I'équation suivante :

Pinse (t) = v(t) X i(t) (1.70)

i(t)

v(t) [Dipole

L

Figure 1.14: Tension et courant mis en jeu dans le cas d’un dipdle passif linéaire.

Les tensions et courants utilisés par la suite seront a puissance finie. Si les tensions et
courants sont périodiques de période To la puissance moyenne est évaluée sur un intervalle
T =nXxTy(n=1) etdéfinie par:

nT,

1
Pmoy = TL_TO X f Pinst(t)dt (1.71)
0

La tension instantanée aux bornes du dipdle est définie par I'équation 1.72 :

v(t) = Apmax X cos(wot + @) ; avec ¢ = 0 pour simplifier (1.72)
_ .73
Wo = T, (1.73)

Le dipdle introduit un déphasage 6, constant en fonction du temps, entre les deux
grandeurs électriques instantanées v(t) et i(t). Le courant instantanée le traversant peut
alors étre exprimé par :

i(t) = Ajpax X cos(wot — ) (1.74)

A, max et A; yax représentent respectivement la tension maximale et le courant maximal

que peut atteindre la tension et le courant instantanées v(t) et i(t).Elles sont définies en
fonction des tension et courant efficaces comme suit :
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Ay max = Ay prr X V2 (1.75)

Aimax = Ayprr X V2 (1.76)

En reprenant le formalisme 1Q décrit précédemment, un signal CW peut étre exprimé par :
L,(t) = Ay max et Qu(t) =0 (1.77)
;(t) = Ajmax et Qi(t) = 0 (1.78)

En reprenant I'équation 1.71, la puissance moyenne notée P,,, est calculée sur une
période T = nT, multiple de la période T, du signal CW par I'équation suivante :

nTo

1
Bnoy = TL_TO X f Pinse (t)dt

(1.79)

0
A X A;
Proy = v,MAX - LMAX oo ®)

Proy = Ay grr X Ajgrr X cos(6)

I.2.4. Caractéristiques d’un signal a enveloppe variable (signal modulé).

Comme le montre la Figure 1.15, les mémes caractéristiques déterminées pour le cas d’'un
signal CW sinusoidal peuvent étre généralisées en modifiant I'équation 1.72 de la tension
d’excitation pour qu’elle représente, par exemple, un signal modulé en amplitude Double
Bandes Latérales a Porteuse Conservée DBLPC, a I'entrée de I'amplificateur de puissance.

E, ——+ [ E

tealim(l) Py { Lsatim(T)

|”|] ”m Talime

(i flll) P (2)
w "y — |
i(t) |

Pdr’sp(t)f | i E |

R, ©| v®| | v, (0| | < R
e, |00 g Pics(0) i i
— ne n-s -

Figure 1.15: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en présence
d’un signal d’excitation modulé DBLPC.

A titre d’exemple, soit v(t) un signal modulé en amplitude, de période de porteuse T, et
de périodicité d’enveloppe Tpp.

L’expression de la forme temporelle de la tension d’'un signal modulé sinusoidalement en
amplitude est décrite par I'équation 1.80 :
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v(t) = A,(t) X cos(wyt) (1.80)

Avec : Ay (t) = Aymax X (1 + k cos(wppt))
(1.81)

Tgg = etT, =
BB 2Twgp 0 2w,
A,(t) représente I'enveloppe variable du signal modulé DBLPC. k est le taux de
modulation.

Sur la forme temporelle du signal modulé DBLPC I'amplitude de I'enveloppe est variable
et deux fréquences sont visibles. Une fréquence de modulation BF (Basse Fréquence) notée

4 £ . , . 1
fsr (pour fréquence en bande de base, ou encore fréquence du modulant) qui est égale a P
BB

et une fréquence porteuse HF (Haute Fréquence) notée f, (pour fréquence fondamentale de
. p: p: , . 1

fonctionnement (appelé fréquence fondamentale), ou encore fréquence porteuse qui vaut s
De la méme facon que pour un signal CW, pour un signal a enveloppe variable la

puissance instantanée et la puissance moyenne dissipées dans une résistance linéaire Rcn

indépendante de la fréquence, normalisée a 1Q par souci de simplification, s’écrivent
respectivement dans les équations 1.82 et .83 comme suit :

Pinst ) = v(t)z

Ay oyir? i (1.82)
Pinse(£) = ————x (1 + k cos(wgpt))
A nTo
vec : 1
0 (1.83)

14‘UMAX2 kz
Py =M% o (14—

1.2.4.1. Facteur de créte (PAPR).

Pour les signaux a enveloppe variable, le facteur de créte, appelé communément PAPR,
est une caractéristique fondamentale. C’est le rapport entre la valeur de la puissance créte et
la valeur moyenne de I'enveloppe de modulation. En d'autres termes, le facteur de créte
indique a quel point les pics sont extrémes, vis-a-vis de la moyenne, dans une forme d'onde.

La puissance créte de I'enveloppe, définie par I'équation | .84, est atteinte lorsque
cos(2mfggt) = 1, la valeur de la puissance instantanée est alors maximale.

P = max(Pinst(t))

~ 5 (1.84)
P = Av,MAX

La puissance moyenne de I'enveloppe est donnée par I'équation 1.85 :
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T
1 2
Proy = T X f[Ai,MAX X(1+k cos(wBBt))] dt (1.85)
0
D’ou:
k2
5 _ 2

Le PAPR d’'un signal modulé DBLPC exprimé en dB s’écrit alors comme suit :

P
Pmoy
(1+ k)?
PAPR =10 X logyo | ——7
1+ >

Pour un signal modulé en amplitude de type DBLPC, le PAPR maximal vaut 4.26 dB. Il
est obtenu lorsque le taux de modulation k=1.

1.2.4.2. Fonction de Densité de probabilité (Probability Density Function : PDF).

Un signal a enveloppe variable présente parfois un PAPR élevé a cause d'un seul et
unique pic a intensité élevée de durée bréve. Le paramétre PAPR accorde toute 'importance
au point le plus élevé, il n’est donc pas toujours représentatif de la distribution du signal en
fonction du temps.

C’est pour cela qu’'une caractéristique particuliere de I'enveloppe est définie pour les
signaux modulé. C’est la fonction de densité de probabilité PDF (Power Density Function). La
PDF d'un signal est la représentation statistique prise par I'amplitude de I'enveloppe sur toute
la durée du signal. On définit aussi une PDF pour la puissance d’un signal. Concrétement, la
PDF indique la probabilité d'un niveau de puissance d'enveloppe instantané spécifique dans
un histogramme normalisé.

La PDF d'un signal modulé dépend toujours du type de modulation et des conditions de
filtrage en bande de base appliquées aux signaux | et Q. En effet, la modulation numérique a
évolué avec des schémas de modulation de plus en plus complexes, le PAPR est de plus en
plus grand et la PDF se déplace vers une région de faible puissance dans le tracé de
I'histogramme.

La Figure 1.16 illustre un exemple de PDF de différents signaux (GSM, WCDMA, LTE) et
de comportement typique de gain et de PAE d'un APRF conventionnel (a polarisation de drain
et de grille fixe correspondant a un fonctionnement en classe AB). On y voit I'effet d'un PAPR
élevé sur le rendement moyen lorsque la puissance de sortie est réduite pour préserver la
linéarité du signal est clairement visible.
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Figure 1.16: PDF de signaux Télécoms, rendement et gain d’'un APRF conventionnel[7].

En télécommunications, les sighaux RF sont généralement modulés en amplitude et en
phase pour des besoins d’efficacité spectrale. La généralisation des calculs précédents des
puissances moyenne et instantanée, se fait pour un signal modulé en amplitude et en phase
en modifiant les équations v(t) et i(t) qui deviennent :

v(t) = A,(t) X cos(wot + ¢(1)) (1.88)

i(t) = A4;(t) X cos(wot + () = W(®)); 8(t) = W(t) — (1) (1.89)

Il est intéressant d’affecter a tout signal analogique réel, une forme analytique associée

respectivement pour la tension et pour le courant v(t) eti(t) , appelée aussi signal équivalent
passe bas ou bande de base qui représente I'enveloppe complexe associée au signal réel a
bande limitée.

v(6)] = 4,(t) x e/*®

S (1.90)
v(t) = R{v(t) x e/@ot}

Et: i(t) = 4;(t) x e 70®

— (1.92)
i(t) = R{i(0) x e/@ot}

L’équation 1.92 montre [l'utilisation de la formule d’Euler qui stipule que les fonctions
sinusoidales peuvent étre présentées mathématiquement comme la somme de deux fonctions
complexes :

el (Wot+p(t)) + e~ J(wot+(1)

v(t) = A,(t) X 5 (1.92)
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Alors : 1 - L
v(e) =5 x {v(t)e/®ot + () eI @ot} (1.93)

i(t) = % x {i(f)e/ @0t + i(t)*e~/@ot} (1.94)

Ces signaux d’enveloppe complexes v(t) et iff) se décomposent généralement en 2
signaux réels en bande de base aux variations lentes devant celles de la porteuse HF
(cos(wyt)), ils sont exprimés comme suit :

I,(t) = A, () cos(p() ; Qu(t) = A, (1) sin(p (1))

I;(€) = A;(£) cos(8(2)) et Q;(t) = A;(©)sin(6(1))
Comme pour le signal CW et le signal modulé DBLC, le calcul des puissances RF
absorbées instantanée et moyenne dans une résistance linéaire Rcy indépendante de la

fréquence, normalisée a 1Q, sont données respectivement dans les équations 1.96 et 1.97
comme sulit :

(1.95)

Pre(t) = v(t)? (1.96)
TBB
1
Pnoy = E X J v(t)?dt (1.97)

En insérant I'équation | .93 dans I'équation 1.96 la puissance RF s’exprime comme suit:

1, — 2. L,
Pep(t) = Z( (v(D))" /220t + 20(D) v(D)*e@ote—jwot 4 v(t)*ze‘fz“’ot) (1.98)

La puissance instantanée RF normalisée absorbée est alors égale a :

(A2
Prp(t) = lv(zt) | +% v(t)?e 2@t +§(‘5*2e‘f2“’°t) (1.99)
A«

Puissance « d’enveloppe » Termes RF générés aux fréquences harmoniques

En reprenant I'équation 1.99 et en moyennant la puissance instantanée RF absorbée sur
une période Tgp > Ty, les termes RF donne une valeur moyenne nulle et seul le 1°" terme est
gardé, ce qui implique :

1 Tee [|v(t)?|
_ ~Z 1 1.100
Prr = T xJO [ > ldt ( )

Le terme [%] correspond a la puissance d’enveloppe instantanée normalisée sur

1Q, noté P,,,,(t) et qui vaut :
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2
Pana) = 200 (.101)

Pour un signal modulé en amplitude et en phase, la puissance d’enveloppe instantanée
absorbée par un dip6le purement résistif indépendant de la fréquence ne dépend que de

I'information portée par la modulation d’amplitude A, (t).

1.3. Conclusion.

Ce chapitre a permis de présenter les principaux critéres de performance d’un transistor
utilisé pour la conception d’un amplificateur de puissance en vue de I'utilisation de la technique
de suivi d’enveloppe. Il a aussi donné les principales définitions des puissances qui seront
utilisées par la suite en simulations et en mesures. Les performances en puissance et en
linéarité des amplificateurs ont été présentées pour plusieurs types de signaux d’excitation
des amplificateurs de puissance (CW et signaux modulés). Les principaux phénomeénes de
distorsion engendrés par les non-linéarités des transistors a partir desquels les amplificateurs
de puissance sont congus, ont aussi été donnés. Les amplificateurs a haut rendement,
permettant un fonctionnement satisfaisant en présence de signaux modulés, seront présentés
dans le chapitre Il.
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Chapitre Il. Architecture d’amplificateurs de puissance a haut rendement et
principe de fonctionnement du systéme de suivi d’enveloppe.

Les concepteurs d’amplificateurs de puissance RF ont principalement a faire face a deux
objectifs antagonistes : la linéarité et le rendement.

Ce probléme est d'autant plus complexe que la demande croissante de débits de données
plus élevés et de largeurs de bande plus importantes conduisant a I'utilisation de signaux a
enveloppe non constante présentant un PAPR élevé. La maintenance de l'intégrité du signal
reste primordiale. De ce fait, diverses techniques d'amélioration de I'efficacité des systémes a
signaux a fort PAPR ont été proposées. Les principales solutions considérées sont:
I'architecture Doherty, I'architecture Chireix ou I'Outphasing, I'élimination et la restauration de
I'enveloppe (ou EER pour Enveloppe Elimination and Restauration) ou le suivi de I'enveloppe
(ou ET pour Envelope Tracking). Ces techniques peuvent étre utilisées séparément ou
conjointement afin d’améliorer I'efficacité tout en maintenant la linéarité a un fort OBO.

La premiére partie de ce chapitre expose les principales considérations théoriques et
conceptuelles liées a ces techniques. Une présentation détaillée du principe de
fonctionnement du systéme de suivi d’enveloppe est abordée dans la deuxiéme partie de ce
chapitre.

Les classes de fonctionnement A, AB, B, C ont été définies il y a longtemps par I'angle
d’ouverture de la source de courant de sortie du transistor (pour nous : du transistor HEMT),
supposée constituée d’arches de sinusoide, la tension de drain étant, elle, supposée
sinusoidale. Dans un transistor HEMT I'angle d’ouverture du courant de drain est alors défini
au premier ordre par le point de polarisation Vgso.

Théoriquement, le rendement de drain idéal d’'un transistor fonctionnant en classe A peut
atteindre une efficacité maximale de 50 %. Les amplificateurs de puissance de classe B ont
une efficacité théorique de drain de 78,5 %. Les amplificateurs de classe C peuvent atteindre
un rendement élevé de 90 % (en principe méme de 100%, mais avec une puissance de sortie
nulle), mais les circuits de résonance a facteur de qualité élevé (facteur Q) nécessaires au
processus d'amplification (tension de drain supposée sinusoidale) ont une largeur de bande
réduite.

Aujourd’hui on parle plutdt d’étage « polarisé en classe A, AB, B, C » et ce quelle que soit
la forme de la tension de drain : sinusoidale, arche de sinusoide, rectangulaire etc.

En effet la prise en considération de I'influence des admittances de charge aux fréquences
harmoniques, pour l'augmentation du rendement d'un étage amplificateur, améne les
concepteurs a travailler avec des formes d’'onde ne possédant plus le caractére d’arche de
sinusoide. On parle méme aujourd’hui de « formation d’onde ». Donc ici, nous reprendrons la
terminologie : d’étage « polarisé en classe A, AB, B, C ».

En principe, les signaux RF & enveloppe variable nécessitent une amplification linéaire.
Les amplificateurs de puissance a haut rendement (a formation d’onde) ne peuvent pas étre
utilisés seuls avec ces signaux. En général, un systéme de linéarisation tel que la prédistorsion
est utilisé. Cependant, certaines autres solutions permettent d’utiliser les PAs non linéaires a
haut rendement comme partie de la chaine d'émetteurs linéaires. C'est ainsi le cas
d’architectures Doherty, Outphasing, EE&R et ET, qui seront présentés dans la premiére partie
de ce chapitre. Les classes de fonctionnement linéaire, A, AB, B et C, ainsi que les classes
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de fonctionnement a signaux commutés, D,E,F,F1,J, et S, sont exposés dans les travaux de
thése de J. Dufraisse[15].

II.1. L’architecture Doherty.

Le principe de base du fonctionnement de I'amplificateur de puissance Doherty (APD ou
DPA pour Doherty Power Amplifier) est fondé sur la modulation de charge, par laquelle
limpédance de charge varie en fonction du niveau de puissance d’entrée. Ces derniéres
années, l'architecture Doherty a connu un renouveau et a été choisie comme une solution pour
les APRF a haut rendement pour certaines infrastructures sans fil depuis que W. H. Doherty a
exposé le principe de son architecture en 1936[16].

Le principe de modulation de charge peut étre expliqué en se basant sur le schéma
présenté par la Figure 1.1 dans lequel 'amplificateur de puissance, congu a partir d’un
transistor HEMT AlGaN/GaN, est excité par un signal CW avec un balayage en amplitude
permettant de caractériser 'amplificateur pour différents niveaux de puissance disponible du
générateur. Trois niveaux de puissance sont considérés: un Pgispmin faible, un Pgispmoey Moyen,
et un Pgisp,max fort.

. T

f— +— E 4;=Vpso
ForVes — = | tar(®
igr(t) QAD
Pdisp.max QAG DC
Pdisp,muy Feed
Pdisp‘min DC é i (t)
. Feed D —l—"— QAS ’
aae 'e“’_|PG_E—
- DC
T DC TS Block by
‘::, (t) Block 'l?s(t) < Rch
> v
Rq| < ) ‘
L
eg(®)|) —
T

Figure 1.1: Schéma de principe d'un amplificateur de puissance RF avec une résistance de charge
variable montrant la variation de charge pour trois niveaux de puissance d'entrée différents.

La variation de la PAE théorique en fonction de la puissance de sortie est présentée de
fagon schématique sur la Figure 1.2 pour 3 impédances de charge, Rchmax ,Rchmoy €t Rehmin
correspondant respectivement & Pisp,min, Pdisp,moy €t Pdispmax-
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Trajectoire des PAE,,,, :

PAE[%] Rch variable sy
Rch,max > Rch,moy > Rch,min ) \
| PAE classe AB/B
Rch fixe: R =R

ch,opt ch,min

[
[
|
[ [
| |
[ [
loBo=xds |
| |

1 1
Pmax-OBO Pmax

Puissance de sortie P,[dBm]

Figure 11.2: PAE théorique d’'un amplificateur de puissance en fonction de la puissance de sortie,
paramétrée par Rch.

La PAE en rouge montrée dans Figure 11.2 correspond a la PAE d'un amplificateur de
puissance conventionnel, fondamentalement polarisé en classe AB" et voyant a sa sortie une
impédance de charge optimale noté Rchopt @ la fréquence fondamentale de fonctionnement
permettant d’avoir un rendement maximal a Pmax. La modulation de la charge, en fonction du
niveau de puissance d’entrée permet d’affecter a chaque niveau de puissance d’entrée une
nouvelle impédance de charge R : la conductance de charge diminue depuis sa valeur
maximale pour la puissance de sortie maximale, jusqu’a sa valeur minimale pour la puissance
de sortie minimale c’est-a-dire a 'OBO.

De ce fait, la PAE obtenue avec un amplificateur de puissance est maximisée sur une
large dynamique de puissance de sortie. C'est ce qui est réalisé dans une structure
d’amplification Doherty.

Dans celui-ci, 'OBO dépend principalement du rapport de dimensionnement entre
'amplificateur principal et auxiliaire. L'OBO théorique pour un amplificateur de puissance
Doherty symétrique, avec un amplificateur principal polarisé en classe AB" et un amplificateur
auxiliaire fonctionnant en classe C, est de I'ordre de 6 dB. Le calcul de 'OBO théorique obtenu
avec I'architecture Doherty est donné en détail dans les travaux de M. Ayad [7].

L'utilisation d'une modulation de charge active sur I'amplificateur principal (Figure 11.3) par
le biais de I'amplificateur auxiliaire relié au transformateur d'impédance quart d'onde, permet
d'obtenir un rendement élevé le long de 'OBO en présence de signaux a PAPR élevé.
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Amplificateur principal

>

Pe 7‘/ Inverseur
WWN‘M —» X Diviseur de f d’impédance
Entrée RF puissance (Zco,0)

Déphaseur

Sortie RF

Amplificateur auxiliaire H

Figure 11.3: Amplificateur de puissance Doherty.

L'un des principaux défis de I'architecture Doherty est la limitation de la bande passante
instantanée de I'AP d( a l'inverseur d'impédance AM4. Ce dernier dépend de la fréquence de
fonctionnement et a une topologie fixe. Ceci rend difficile de garantir une flexibilité fréquentielle
ou de faire basculer le fonctionnement de ’'APD d’une bande de fréquence a une autre.

Depuis 2001, plusieurs amplificateurs de puissance Doherty, utilisent des lignes offset qui
sont insérées en cascade sur les deux voies d’amplification comme montré sur la Figure 11.4.
Elles permettent d’améliorer la modulation de la résistance de charge de I'amplificateur de
puissance le long de 'OBO, a partir d'un faible niveau du signal d’entrée jusqu'au niveau de
puissance de sortie maximum, en gardant une trajectoire définie a 'avance.

Amplificateur principal

« Offset » lines

Offset-line,

principal

1
]
L (ZB)
Pe ! : Inverseur
1 A
le\WW“ Diviseur de | : d'impédance
Entrée RF puissance : | (Zc0,8)
1
1
1
Déphaseur : | P,
1
1
1
: (ZcaBa) I Sortie RF
1
T
1

Offset-line,jiqire

Amplificateur auxiliaire

Figure 11.4: Amplificateur de puissance Doherty avec des Offset lines.

Dans [17], nous avons étudié ces lignes offset, et avons montré que I'on peut pratiquement
définir celles-ci sans aucun calcul en utilisant le formalisme des paramétres image d’un
guadrip6le linéaire.

On peut , par inspection directe de la matrice d’une ligne offset , définir les valeurs des
impédances caractéristiques et les longueurs électriques de chacune des lignes offset des
transistors : principal et auxiliaire , constituant ’APD. Ces lignes offset associées aux réseaux
Mohamed Aziz Rifi | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2021

49
CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE L] 1IN



Chapitre II. Architecture d’amplificateurs de puissance a haut rendement et principe de
fonctionnement du systéme de suivi d’enveloppe.

d'adaptation de sortie permettent d'obtenir des transformateurs idéaux transformant la
résistance d’utilisation fixe (50Q, par exemple) en une résistance variable aux acces drain des
transistors : principal et auxiliaire, tout au long de 'OBO.

I1.2. La technique Outphasing.

La technique d’Outphasing a été initialement développée par H. Chireix [18] en 1930 et
utilisée dans I'amplificateur Chireix. Comme le décrit la Figure I1.5, le principe initial est de
convertir un signal initialement modulé en phase et en amplitude en deux sighaux a enveloppe
constante qui sont uniqguement 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 l'amplitude du signal utile d’entrée. Cette décomposition est réalisée
numériguement en bande de base et est communément appelée séparation des composantes
du signal (« SCS »). Les deux amplificateurs sont pilotés par des signaux a enveloppe
constante, dont les sorties sont combinées de maniéere a produire le signal souhaité. En faisant
varier les phases relatives entre les deux signaux d'entrée, la sommation des sorties permet
d'obtenir la variation d'enveloppe et de phase souhaitées dans le signal de sortie modulé. Au
cours des derniéres années, les deux signaux d'entrée avec des phases relatives ont été plus
couramment mises en ceuvre en utilisant des approches DSP, ce qui rend l'approche
beaucoup plus simple. Grace aux signaux d'entrée a enveloppe constante, il est possible
d'utiliser des amplificateurs de puissance a haut rendement pour atteindre un fonctionnement
a tres haut rendement le long de 'OBO. En outre, en théorie, une sortie linéaire de
I'amplificateur de puissance a déphasage peut étre obtenue en combinant les sorties des
amplificateurs de puissance, indépendamment des caractéristiques non linéaires de chaque
amplificateur. Toutefois, il convient de noter que le combineur de puissance non isolé appelé
aussi combineur avec récupération de puissance est difficile a mettre en place.

Pinl PDC1 Poutl
— —

Ve1(t) = A X cos(myt + @(t) + 6) l

J_ vs(t) = G X A(t) X cos(mot + @(t))
Ve (t) = A(t) X cos(wyt + @(t))

Pe(t) Séparateur dcom?meur _PS(t)
Rkl ' PDC2 e puissance
de signal Pout:Z Non isolé
—

Veq(t) = A X cos(wyt + @(t) — 6)
Figure 11.5: Amplificateur Chireix.

I1.3. La technique d’Elimination et Restauration d’Enveloppe.

A partir du moment ou I'opération d’amplification de puissance s’effectue sur deux voies
d’amplifications distinctes, une voie RF pour I'amplification de la porteuse RF et une voie BF
pour I'amplification de I'enveloppe, puis que les deux signaux sont associés en sortie,
'ensemble devient un systéme d’amplification sur porteuse modulée.

La technique d’EE&R appelée aussi techniqgue Kahn [19], concerne I'amplification de
signaux modulés a la fois en amplitude et en phase. L'EER met en ceuvre un AP linéaire en
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combinant un AP( Amplificateur de Haute Puissance ou HPA pour High Power Amplifier) RF
non linéaire mais hautement efficace et un AE (Amplificateur d’enveloppe) jouant le réle d’'un
modulateur de polarisation MP (ou SM pour Supply Modulator) de drain [20].

La configuration du systeme EER, illustrée a la Figure 11.6, fait fonctionner I'amplificateur
avec une puissance d’entrée constante, puis fait varier dynamiquement son gain (via la
polarisation de drain) pour moduler la puissance de sortie. L’enveloppe du signal d’entrée est
extraite et la porteuse est limitée pour devenir un signal a enveloppe constante, ne variant
qu'en phase. Le limiteur, placé a I'entrée de I'AP élimine la possibilité de distorsion AM-PM
dans I'AP RF non linéaire et donc la sortie de I'AP conserve toujours les caractéristiques de
phase originales, non déformées, du signal d'entrée [20]. L'enveloppe basse fréquence est
amplifiée et utilisée comme alimentation afin de moduler en amplitude la porteuse.

Edr A .
— — Alimentation

*DC fixe de drain

Loi de Modulateu
commande |___|d’alimentation
« Shaping
function »

de drai

Enveloppe

Alimentation Iig
Détecteur ] DC fixe de grille - “gr
d’enveloppe

Ve (1) Limiteur Entrée

RF
Coupleur\wﬁww' j IMWMM y—

Figure 11.6: Schéma fonctionnel d’'un systeme d’élimination et de restauration d’enveloppe EER [20].

vs(t)

Sortie

I1.4. La technique de suivi d’Enveloppe SE[21] (Envelope Tracking ET).

La méthode de suivi d'enveloppe est une technique d’amélioration du rendement similaire
a 'EER, elle a été développée pour la premiére fois dans les années 1930 pour résoudre les
problémes énergétiques associés aux émetteurs de radiodiffusion a modulation d'amplitude a
haute puissance. Loy E Barton a décrit un systeme pour la modulation & haut niveau dans
I'édition de mai 1930 du journal de I'Université de I'Arkansas.

L'idée est tombée en désuétude et n'a été largement utilisée qu'a la fin des années 1990,
lorsque les fabricants de stations de base cellulaires ont commencé a étudier son utilisation
avec la technologie 3G. En 2008 les premieres stations de base utilisant le suivi d'enveloppe
ont été lancées. Le premier des téléphones utilisant le suivi d’enveloppe a été lancé par
Samsung en septembre 2014. La méthode est maintenant utilisée dans de nombreux
smartphones.

Contrairement aux amplificateurs de puissance conventionnels a tension d’alimentation
DC fixe qui présentent une perte de puissance importante sous forme de dissipation
thermique, la technique de SE permet de réduire la quantité de puissance dissipée en
modulant la tension d’alimentation DC pour suivre le module de 'amplitude de I'enveloppe du

signal RF d’entrée, comme le montre la Figure II.7. Cette derniére illustre le systeme de suivi
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d’enveloppe (SSE) appelé aussi « Amplificateur de Puissance a Suivi d’Enveloppe: APSE »
ou « Envelope Tracking Power Amplifier : ETPA ».

Ey
r; — Alimentation

DC fixe de drain

Loi de Modulateu
commande d’alimentation
« Shaping de drai
function »

iy () ’ b ()

/N~

Enveloppe Veny(t)

Vene(D] = [I(H)? + Q(1)? Alimentation |
Détecteur DC fixe de grille T— Zar
i (C)

d’enveloppe a

v (1)

) ) Entrée Sortie
Signal en Transposition RF AP RF
bande de base en fréquence
: ! coupleur ! Fove(D
I1a ¢
L. 0,0LE
OL émission
e—iwut

Figure 11.7: Schéma fonctionnel simplifié d’'un amplificateur de haute puissance intégré dans un systéme
de suivi d’enveloppe APSE.

Dans la configuration de Suivi d’Enveloppe, le signal modulé est présenté a l'entrée de
I'AP. La tension d’alimentation de drain appliquée a I'AP RF est constamment ajustée pour
garantir son fonctionnement a efficacité maximale sur une large dynamique de puissance de
sortie en faisant fonctionner 'AP RF sous compression a presque tous les niveaux de
puissance. En effet, dans un APSE I'AP peut étre maintenu en permanence a des niveaux de

puissance a P-1dB ou a P-2dB ou le rendement de I'AP est élevé.

L’intégrité du signal a la sortie du modulateur de polarisation est tres importante pour
garantir le respect des exigences en termes d’ACPR. Le signal de contréle du modulateur de
polarisation peut étre soit I'enveloppe extraite du signal RF ou un signal d'enveloppe spécifique
provenant d'un DSP, ce dernier étant le plus communément utilisé dans les émetteurs
modernes.

Dans un systeme de suivi d’enveloppe I'AP fonctionne en zone de saturation, non
seulement pour I'amplitude créte, mais aussi a OBO. Ainsi l'efficacité de 'AP est maintenue
maximale le long de 'OBO. Comme le montre la Figure 11.8, la tension d'alimentation est
réduite lorsque I'amplitude de I'enveloppe est faible ce qui limite la dissipation thermique.
Cette diminution est mise en évidence en comparant la puissance dissipée sous forme de
chaleur pour deux formes d'ondes de sortie obtenues avec une alimentation statique et une
dynamique.
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Figure 11.8: Comparaison de la Puissance dissipée sous forme de chaleur d’'un AP a polarisation fixe et
d’'un amplificateur de puissance sous application de la technique de suivi d’enveloppe APSE.

Un résumé des avantages de la technique de suivi d’enveloppe comparée a 'EER peut
se présenter comme suit :

» L’APSE exige une sensibilité plus faible au décalage temporel des trajets du
modulateur de polarisation et de 'AP RF.

» L'APSE a besoin d'une largeur de bande plus faible pour le modulateur de
polarisation : I'ensemble du systéme recevant les informations du signal
directement via 'AP RF et non par le modulateur de polarisation.

» En présence d’'un signal a passage par zéro, 'APSE a moins d'impact sur la
déformation de la sortie en raison des fonctions de mise en forme de I'enveloppe,
gui ne sont pas disponibles pour les émetteurs EER.

Pour les raisons susmentionnées, la technique de suivi d’enveloppe devient de plus en
plus attractive pour les émetteurs a haut rendement, a large bande et linéaires pour les
communications modernes telles que le systéeme 5G. Toutefois, TAPSE présente également
deux inconvénients principaux:

» La technique de suivi d’enveloppe nécessite I'utilisation d'un modulateur de
polarisation a haut rendement pour accroitre I'efficacité de I'AP RF.

» Les distorsions produites par le modulateur exigent une méthode de linéarisation
assez puissante pour les corriger. Elles imposent ['utilisation d’algorithmes de
prédistorsion efficaces.

L’APSE atteint une grande efficacité pour 'amplification de signaux a fort PAPR. En outre
'APSE est relativement flexible en offrant une puissance de sortie accrue, un meilleur
fonctionnement avec les impédances de charge non adaptées et une immunité aux variations
de température. Par conséquent la technique de suivi d’enveloppe est communément
reconnue pour étre assez puissante non seulement pour les infrastructures BTS (Base
Transreceiver Station) mais aussi les équipements utilisateurs (UE pour User Equipment)
souvent mobiles. En effet, contrairement & un APRF & polarisation fixe ou la linéarité et
I'efficacité sont des propriétés qui s’excluent mutuellement, TAPSE peut amplifier linéairement
et avec une grande efficacité les signaux modulés en amplitude et en phase. En effet, TAPSE
peut présenter le long de 'OBO un rendement amélioré associé a un gain plat élevé grace a
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la mise en forme d’enveloppe par 'application d’une loi de commande « Shaping Function »
avant le modulateur de polarisation, permettant ainsi de maintenir un fonctionnement linéaire
de 'AP RF.

Ceci ne peut se faire qu’en analysant les performances globales du systéme de suivi
d’enveloppe (SSE) composé de la loi de commande, le modulateur de polarisation, et
'amplificateur haute puissance.

En résumé, I’Amplificateur de Puissance a Suivi d’Enveloppe est une architecture d’APRF
a haut rendement prometteuse pour les communications sans fil de la prochaine génération.
Le SE s'efforce de parvenir & un compromis satisfaisant entre les principaux facteurs de mérite
de la pyramide métrique, illustrée sur la Figure 11.9. Cette pyramide indique la philosophie de
conception d’'un systéme de suivi d’enveloppe. Elle se compose de quatre sommets
défendables : efficacité, linéarité, largeur de bande et capacité a tenir des fortes puissances
de sortie.

Efficacité

Largeur de Linéarité
bande

Figure 11.9: Défis portés par la technique de suivi d’enveloppe.

Les défis portés par la technique de suivi d’enveloppe montrés par la Figure 11.9 sont les
suivants :

» Les difficultés d’efficacité sont les plus évidentes. Il s’agit a la fois d’'une efficacité
élevée du modulateur de polarisation et de I'AP a la puissance de sortie créte pour
parvenir a une conception globale d’'un APSE a haut rendement.

» Le sommet de la largeur de bande signifie généralement une largeur de bande
importante du modulateur de polarisation. En regle générale, le modulateur de
polarisation nécessite entre 4 et 8 fois la largeur de bande du canal RF pour fournir
une amplification linéaire de bonne qualité de I'enveloppe[22].

» Les exigences de linéarité dans un APSE signifient non seulement un faible
découplage RF mais aussi des faibles distorsions et interférences générées par le
modulateur de polarisation.

» Diverses capacités en termes de puissances de sortie sont souhaitées dans
plusieurs circonstances d'application de SE. Cela détermine l'architecture du
systeme de suivi d’enveloppe et la stratégie d'intégration dans les produits
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commerciaux. La technique de SE est prometteuse tant pour l'efficacité que pour
l'agilité des fréquences dans les systémes sans fils existants et émergents, y
compris les UEs, la BTS et la radiodiffusion. Par conséquent, les plages de
puissance sont assez larges a couvrir de 'ordre de W jusqu’au kW. De ce fait, |l
n'‘existe pas de conception d'APSE unique pour les divers niveaux de puissance
et les différents scénarios. Par exemple, une puissance élevée engendre des
obstacles a la mise en ceuvre d'une alimentation électrique agile générant un

courant et une tension a vitesse de balayage assez élevés et, bien sdr,
s'accompagnant de problemes thermiques épineux.

11.4.1.1. Description d’un amplificateur de puissance sous suivi d’enveloppe APSE.

Afin d’explorer en détail le principe de la technique de suivi d’enveloppe, il convient de
reprendre la définition d’'un signal modulé RF. Ce signal est considéré dans cette partie comme

étant une tension électrique v, (t).

[1.4.1.1.1. Signal modulé.

Comme décrit dans le paragraphe 1.2.2 tout signal en bande de base, noté en général
spp(t) et dans notre cas v,,,,,(t), peut étre exprimé par ses composantes en phase I(t) et en
quadrature de phase Q(t), ainsi que par ses composantes d’amplitude, ou aussi d’enveloppe,
E(t) et de phase ¢(t).

envve(t) = Ve, (&) +) = Veq ®)
envve(t) = Venp (1)
Veny(£) = 1(t) + X Q(E)

= E(t) x e/ ¢® (1.2)

(I1.1)

Avec I(t) = v,,(t) et Q(t) = Veq (t)

Le principe de la technique de suivi d’enveloppe a été décrit par la Figure 11.7, ou un signal
RF modulé v, (t) estinjecté a 'AP RF et est transmis par celui-ci a 'antenne d’émission. Il peut
étre exprimé en termes de composantes d'amplitude et de phase sous la forme:

v, () = R{E() x & P(t) x o ot} 13
=E(t) X cos(wot + <p(t)) (19

Avec e/ @0t désigne le signal cissoidal de la porteuse générée par l'oscillateur local
d’émission. L’enveloppe du signal d’entrée RF notée E(t) peut étre exprimé comme :

E(t) = Ivenv(t)l
=VI1(£)? + Q(¢t)?

La phase du signal en bande de base ¢(t) est exprimée par :

(11.4)
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@> (I.5)

I(t)

Le signal d'enveloppe v,,,(t) produit est ensuite amplifi€ par un modulateur de
polarisation et finalement appligué comme tension de polarisation de l'alimentation de drain
de 'AP RF, notée v,,-(t). Le modulateur de polarisation est par nature un amplificateur de
puissance a haut rendement avec des exigences de largeur de bande corrélées a la bande
passante de I'enveloppe. Comme le signal d'enveloppe généré est fonction du temps, la
polarisation de I'alimentation varie également dans le temps.

p(t) = arg(venv(t)) = tan™" (

11.4.1.1.2. Efficacité de ’'APSE :

Dans un APSE, la tension de polarisation de drain est réglée dynamiquement de telle
fagcon que 'AP RF se trouve dans la zone de compression, ce qui assure une amplification
efficace. LAPSE ne conserve un rendement élevé que si le modulateur de polarisation et 'AP
RF sont tous deux trés efficace. La puissance DC consommée par I'AP RF utilisant un
transistor a effet de champ, peut-étre, dans une premiére approche décrite par la moyenne du
produit de la tension de sortie et du courant de sortie du modulateur de polarisation.
Contrairement & un APRF classique classe B fonctionnant a polarisation de drain fixe Vpso, la
tension v,,.(t) peut étre beaucoup plus petite que Voso, surtout lorsque le signal RF présente
un fort PAPR. Comparé a un AP a polarisation fixe, TAPSE est beaucoup plus efficace a fort
recul en puissance de sortie puisque :

Pyp(t) = vgr(8) X igr(t) < Vpgo X igr(t) (11.6)

Le rendement de drain instantané d’un APSE pourra étre évalué par linspection du
rendement instantané de drain noté n(t) défini par I'équation 11.7 :

P(t

n(e) = 2O
Pyp(t)
P,(t) est la puissance de sortie RF et Py,p(t) est la puissance d’alimentation DC totale de

'étage amplificateur considéré. Typiquement le rendement instantané atteint sa valeur
maximale & 3 dB de compression du gain d’insertion.

(I1.7)

11.4.1.1.2.1. Amplificateur de puissance RF fonctionnant en classe B sous suivi
d’enveloppe : APSE

Dans un APSE, I'amplificateur de puissance RF est classiquement polarisé en classe AB-
. Sa linéarité a faible niveau d’excitation reste bonne. |l est nécessaire d'inclure I'efficacité du
modulateur de polarisation dans le calcul de I'efficacité globale de 'APSE. Par conséquent,
l'efficacité globale de I'APSE notée m,psp est calculé entre 'accés d’alimentation DC du
modulateur de polarisation, 'accés d’entrée RF avant le coupleur d’entrée et 'accés de sortie
de I'AP. En négligeant les pertes liées au coupleur, au détecteur d’enveloppe et a I'erreur liée
a I'application de la loi de commande, le rendement de drain total de '’APSE peut étre estimée
comme le produit du rendement de drain instantané de I'’APRF en fonctionnement SE notée
Naprr €t du rendement de drain du modulateur de polarisation notée n,,p, donnée par :

Napse = Nmp X Naprr (11.8)
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Rappelons que la tension de coude Vi désigne la tension au-dessous de laquelle le courant
maximale Ips sqarmax NE PeUt pas étre atteint. Un schéma rappelant la représentation graphique
de cette tension est donné par la Figure 11.10:

4

Veso,max
Ips,satmax E
H Veso
] Vaso< Vp
M, (IDSO,q=O ;Vbso) .I
IDSO,q=0 i ‘ir Vbso
——
; i Vps(t)
E temps !
VK VDS,max' VK VDS,max

Figure 11.10: Caractéristiques I(V) statiques et forme d’'onde de la tension de drain en fonction du temps
d’'un amplificateur classe B idéal.

La tension Vpsmax désigne I'excursion maximale de la tension de drain de I'amplificateur.
Mo (Ipso,q=0 ;Vbso) correspond au point de polarisation de repos dans le cas d’'un amplificateur
calle B idéal. En supposant que le modulateur de polarisation est idéal, son rendement de
drain de celui-ci vaudra n, = 100%. Par conséquent, en fonctionnement classe B idéale on
obtient :

Napse = NaPRF

_ P(fo)
= Pup (11.9)

Viup 4
Avec Vyp est la tension d’alimentation dynamique de drain obtenue a la sortie du
modulateur de polarisation.
La puissance de sortie RF a la fréequence fondamentale f, notée P;(f,) s’écrit:

P(fo) = 5 Rellu(f) X (/)

1
= E X VDSl X IDSl (”10)
2
— 1 VDS,max
2 Rcy

Avec Ry est la résistance de charge de I'amplificateur de puissance.
La puissance d’entrée totale DC du modulateur de polarisation Pyp alimentant un
amplificateur de puissance polarisé en classe B peut étre exprimée comme :
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I

I; est le courant RF dynamique. L'équation 11.12 donne un courant de sortie RF a la
fréquence fondamentale notée Ips; exprimé comme suit :

I
Ipsy = %f (1.12)

Par conséquent, la tension de sortie RF a la fréequence fondamentale notée /5, vaut:

I

Vps1 = Rep-Ips1 = RCH-%f (11.13)
Finalement, la tension d’alimentation dynamique a la sortie du modulateur de polarisation

Vwve peut étre calculée comme :

Vmp = Vi + Vpsy
I (11.14)
= VK + RCH.%f

Idéalement, dans le cas d’une conception d’'un APSE, a base d’APRF fonctionnant en
classe B, destiné a produire des fortes puissances de sortie, le modulateur de polarisation
fournit a TAPRF une alimentation dynamique idéale avec une bande de fréquence illimitée.
Cependant, pour un APRF fonctionnant en classe B a tension d’alimentation de drain fixe, le
rendement de drain moyen de celui-ci est déduit de I'équation 11.15 et varie avec la puissance
de sortie comme suit :

F(fo)

Pyp

NapPrr =

(11.15)

Vmax - VK T

Py(fo) n
Ps,max (fo) . Vmax + VK . 4

Avec P (f,) est la puissance de sortie RF moyenne a la fréquence fondamentale, Pyp est
la puissance DC totale consommée par 'APRF, P .,,,(fo) est la puissance de sortie RF
maximale a la fréquence fondamentale et 1},,,, est la dynamique maximale de la tension RF
de drain. Le rendement de drain diminue a partir de sa valeur maximale sous forme de racine
carrée avec la puissance de sortie. Par exemple, avec un recul de 6 dB de la puissance de
sortie maximale, le rendement de drain 'APRF diminue de prés de la moitié par rapport a la
valeur créte, ce qui entraine une dégradation considérable du rendement comme le montre la
Figure 11.11.
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Figure 11.11: Exemple théorique de comparaison du rendement en fonction de la puissance de sortie
dun APRF classe B a polarisation de drain fixe avec le rendement de 'APRF classe B en
fonctionnement de suivi d’enveloppe idéal (APSE)[21].

La Figure 11.11 illustre 'indépendance du rendement d’'un APSE de la puissance de sortie.
Dans le cas d'une alimentation SE idéale, l'efficacité de 'APRF ne se dégrade qu'avec la
tension de coude V. En d'autres termes, I'efficacité de 'APRF peut étre maintenue maximale
dans une plage de puissance de sortie (OBO) assez large en mode SE. Le rendement n'est
réduit qu'en raison de la tension de coude intrinséque du transistor RF [23], [24].

A partir de I'équation 11.9, il est clair que plus la valeur de YK est faible, plus l'efficacité de
MP

'APRF peut étre élevée. Par conséquent, un facteur de dégradation de l'efficacité pq peut étre
défini comme suit :

Ve Row

pg = ~— (1.16)
" Vup  Rey

R,y est la résistance « ON » intrinséque du transistor. Elle est définie ici comme suit :

Vi
Roy = —— (1.17)
IDS,satmax

Rcy peut-étre approximée par l'impédance de charge de 'APRF a la fréquence
fondamentale [24]. En fonctionnement SE, Vy, varie continuellement avec I'enveloppe
d’entrée RF. Lorsque la tension de coude Vi est plus élevée et s’approche du Vyp =
Vpsomax» Pa @ugmentera de maniére a diminuer le rendement de 'APRF, par rapport au cas
idéal ou la tension de coude est nulle. De ce fait, le rendement d’'un amplificateur de puissance
polarisé en classe B exacte en fonctionnement de suivi d’enveloppe idéal diminue avec la
puissance de sortie RF en raison de la tension de coude comme le montre la Figure 11.12.

m1l—pg
471+ py

NsEg (11.18)
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RON

1 Rew
T4 Ron
1+ 50

RCH

_T Rey — Ron

L'équation 11.18 et la Figure 11.12 illustrent un facteur crucial dans la conception d'un
modulateur d'alimentation d'enveloppe. En supposant que la tension de coude Vk diminue par
rapport au Vmp maximum, théoriguement, I'efficacité de I'AP de classe B est réduite en partie
par rapport a celle du cas idéal ou la tension de coude est nulle. De ce fait, l'efficacité de
'amplificateur de puissance polarisé en classe B exacte en fonctionnement de suivi
d’enveloppe idéal diminue avec P,(f,) en raison de la tension de coude. En utilisant un
transistor RF avec un Vk plus élevé, la dynamique du modulateur de polarisation doit étre
étendue pour préserver la haute efficacité de 'APRF en mode SE [23]. Notamment, pour un
transistor RF avec une valeur Ron fixe, plus la charge Rcu est élevée, plus grande est
I'efficacité qui peut étre atteinte. L'augmentation de la tension de drain dynamique du transistor
RF permet de choisir une charge Rch plus élevée.

Napsgl%]
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70 78.5%
\\
60

50 \

40 .
\\ E
30 \
20 :
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0 \

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
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Figure I1.12: Rendement de drain d’'un APRF classe B en fonctionnement SE idéal en fonction du facteur
de dégradation[21].

La Figure 11.13 indique les formes d’onde de tension et de courant et les droites de charge
d’un AP classe B et les scénarios sous SE. Les droites de charge en traits pleins représentent
,en rouge, le cas d’'une puissance de sortie maximale P ,,,, et, en orange, le cas d'une
puissance de sortie Psopo 6ap=PFs max — 6dB. Les droites de charge en traits discontinues
indiquent le cas d’une puissance de sortie intermédiaire. Pour un AP de classe B, Ipso diminue
mais Vwme est fixe. Son rendement diminue beaucoup plus lentement que celle de
'amplificateur de classe A en raison de la diminution de Ipso proportionnelle a \/175 Pour I'AP
de classe B sous SE, Vwe est modulé par I'enveloppe du signal RF d’entrée et Ipso est contrblé
par la polarisation de classe B. Par conséquent, dans I'hypothése ou un modulateur de
polarisation idéal est utilisé, son rendement est constant sur un large recul en puissance de
sortie RF [25].
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Figure 11.13: Formes temporelles des tensions et des courants en fonction de I'angle d’ouverture et les
droites de charge d’'un AP classe B a polarisation fixe et sous SE a Psmax et a Ps,0Bo_sds.

En réalité, avec les signaux modulés a fort PAPRs I'évaluation de I'efficacité globale d’'un
amplificateur de puissance polarisé en classe B idéal en fonctionnement de suivi d’enveloppe
ne peut pas se restreindre a 'approximation donnée par I'équation 11.15. En effet, les densités
de probabilité des signaux typiques a forts PAPRs sont telles qu’'un amplificateur de puissance
a suivi d’enveloppe fonctionne la plupart du temps avec une tension d’alimentation
relativement faible avec seulement des excursions occasionnelles a haute tension lors des
pics de puissance de sortie. Il est raisonnable d’optimiser 'adaptation de I'AP pour obtenir un
rendement optimal avec des signaux a PAPR ciblés plutét que de simplement concevoir pour
obtenir un meilleur rendement a la puissance de sortie créte obtenue a la tension
d’alimentation maximale Vpsomax,COMmMe ce serait le cas d’'un AP a polarisation fixe. Dans le
cas d’'une conception adaptée a la technique de suivi d’enveloppe, celle-ci doit se centrer en
deca de la puissance créte afin d’augmenter le rendement dans une région plus proche du pic
de la fonction de densité de probabilité du signal de sortie méme si cela nécessite souvent un
léger sacrifice du rendement & la puissance de sortie créte.
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Le rendement moyen statistique est un bon indicateur pour la consommation moyenne de
puissance dans la plupart des systémes de radiocommunication modernes utilisant des
signhaux a enveloppes variables.

Les statistiques des signaux typiques de PAPR élevé sont telles qu'un APSE passe la
majeure partie de son temps a fonctionner avec une tension d'alimentation relativement faible,
avec seulement des excursions occasionnelles & haute tension lors des pics de puissance
élevés. |l est donc logique d’améliorer la trajectoire du rendement de I'AP en fonction de la
PDF des signaux a PAPR élevés pour obtenir une efficacité maximale. Sur la base de la PDF
du signal de sortie RF, le rendement moyen statistique de drain peut étre également définit
comme fonction de la puissance de sortie RF [26]:

Jy$me Pg. pdf(Ps). dPs

i (11.19)
fo max VMP(PS)' IMP (PS) pdf(PS) dPS

n(Ps) =

Les signaux QAM ont des PDF avec un PAPR pouvant aller de 3 & 6 dB [27]. Les signaux
OFDM ont également des PDF avec un PAPR typique allant de 7 a 13 dB, comme le montre
la Figure 11.14. Pour cette raison, I'efficacité de 'AP fonctionnant en classe B est rapidement
réduite en fonction du Back-off, ce qui entraine une diminution de I'efficacité moyenne dans le
temps. Sur la Figure 11.14, les courbes théoriques en gris représentent le comportement du
rendement et du gain d’'un AP de classe B typique ainsi que les PDF des enveloppes de
guelques signaux usuels a forts PAPR, en fonction de la puissance de sortie.

PDF(E) n%
4 L I T 785%

Rendement de drain
d’un AP classe B idéal

N

Gain d’uﬁ
classe B idéal

PDF : OFDM
PAPR=10 dB

-
Ps [dBm]

Figure 11.14: Allures typiques du rendement et du gain d’un AP classe B en fonction de la puissance de
sortie comparés aux PDFs de signaux a forts PAPRs usuels : QAM et OFDM[21].

Il est clair que les niveaux de puissance de sortie les plus probables apparaissent avec
un rendement plutét faible en fonction du recul en puissance de sortie. Les signaux PAPR
élevés tels que le LTE-A ont une PDF pondérée trés éloignée de la puissance de sortie
maximale, ce qui entraine un fonctionnement inefficace au niveau de la puissance moyenne
dans le temps, si 'optimum de rendement est obtenu & Ps max.
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Chapitre II. Architecture d’amplificateurs de puissance a haut rendement et principe de
fonctionnement du systéme de suivi d’enveloppe.

11.4.1.1.3. Fonction de mise en forme de I'’enveloppe du signal en bande de base
« Shaping Function ».

L'impédance d’accés de polarisation de drain de I'AP varie en fonction de la puissance
d’entrée et de la tension de polarisation. Le modulateur de polarisation voit donc son
impédance de charge évoluer dans le temps dégradant ainsi son adaptation a 'AP et
diminuant la puissance transmise du MP a I'AP. La loi de commande du modulateur de
polarisation affecte le rendement global d’'un amplificateur de puissance a suivi d’enveloppe.
Cette loi relie la tension appliquée a I'accés drain de I'AP a la puissance RF a I'entrée. La loi
de commande du modulateur peut étre choisie par I'utilisateur. Ce choix permettra d’optimiser
le rendement, la linéarité ou de faire un compromis entre le rendement et la linéarité [28].
Cependant, deux conditions générales devront étre respectées pour cette loi de commande
afin d’obtenir le meilleur compromis entre le rendement ,linéarité [6] et fonctionnement a bas
niveau:

» La loi de commande présentera une valeur Vpso minimale en dessous de laquelle elle
sera maintenue constante égale a Vpso minimale.

» La loi de commande ne devra pas présenter de limite abrupte entre la zone a Vpso
constant et la zone a Vpso variable.

Dans le chapitre 4, seront données, la description de la méthode d’extraction de la loi de
commande pour différents cas de figure et la présentation des performances obtenus avec
I'application de chaque loi en simulation CW et en présence de signaux modulés.

11.4.1.1.4. Modulateur de polarisation :

Le suivi d’enveloppe de la tension de polarisation de drain peut étre réalisée de différentes
manieres:

» Suivi d’Enveloppe Discret SED ou ETD pour Discrete Envelope Tracking: consiste a
faire commuter plusieurs alimentations de drain de valeurs différentes.

» Suivi d’Enveloppe Continu SEC ou ETC pour Continuous Envelope Tracking: consiste
a faire varier I'alimentation de drain a chaque changement de la puissance d’entrée:

o Un convertisseur DC-DC + un commutateur + un filtre de reconstitution
d’enveloppe.
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Chapitre II. Architecture d’amplificateurs de puissance a haut rendement et principe de
fonctionnement du systéme de suivi d’enveloppe.
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Figure 11.15: Synoptique du suivi d’enveloppe continu (ETC) et discret (ETD).

Dans l'approche de suivi d’enveloppe discret, le niveau d’alimentation de drain reste
constant sur une plage de puissance d’entrée (Courbe bleu). Dans la technique de suivi
d’enveloppe continu, le niveau d’alimentation de drain varie a chaque changement de la
puissance d’entrée (Courbe rouge). Les travaux de thése de M. AUGEAU [29] présentent les
deux approches de suivi d’enveloppe, discret et continu, ainsi que les différents types de
modulateurs de polarisation de drain utilisés dans les systéemes de suivi d’enveloppe.

L’ETC présente 'avantage de générer moins de non-linéarités au sein du systeme de suivi
d’enveloppe. En revanche, la présence d'un filtre de reconstruction exige une parfaite
adaptation entre I'impédance du filtre et la résistance de drain présentée par le transistor.
Celle-ci varie en fonction de I'enveloppe et constitue alors un des points contraignant de
I'application de 'ETC.

L’ETD est moins sensible que 'ETC a la variation de la résistance de drain du transistor,
ce qui facilite sa mise en ceuvre. Cependant, les sauts de tension d’alimentation générent des
non-linéarités [29]. Pour des raisons d’optimisation de la linéarité globale du systéme, c’est la
structure ETC qui a été retenue lors des mesures (chapitre V).

11.5. Conclusion.

Ce chapitre a permis de présenter les différentes techniques d’amélioration de I'efficacité
des systémes a signaux a fort PAPR, utilisant des amplificateurs de puissance dit a haut
rendement, ont été examinées. Un exemple d’application de la technique de suivi d’enveloppe
sur un amplificateur de puissance conventionnel polarisé en classe B a été détaillé. Les
critéres de performance d’'un amplificateur de puissance microonde ont été définis lorsque la
technique de suivi d’enveloppe est appliquée. Les critéres de choix de la structure et de la
technologie de transistor les mieux adaptées a une conception d’amplificateur de puissance
en vue de l'utilisation de la technique de suivi d’enveloppe sont donnés dans le chapitre lll.
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Chapitre Ill. Technologies et structures de transistors de puissance a haut rendement.

Chapitre lll. Technologies et structures de transistors de puissance a haut
rendement.

I11.1. Introduction.

L’objectif de ce chapitre est de justifier le choix des transistors HEMTs ALGaN/GaN pour
les conceptions réalisées dans ce travail de thése. Pour ce faire, les différents critéres de choix
de structure et de technologie utilisés pour la conception d’amplificateurs de puissances micro-
ondes, en général, et plus précisément, pour les APRFs adaptés aux systémes de suivi
d’enveloppe, sont présentés. Le modele électrique du transistor choisi pour la conception des
amplificateurs de puissance est présenté.

l1l.2. La technologie GaN HEMT.

La technologie de semi-conducteur IlI-V de Nitrure de Gallium (GaN) est de plus en plus
utilisée dans de nombreuses applications d’AP micro-ondes, comme par exemple pour les
communications sans fil. Les propriétés qui font du GaN un bon candidat pour les applications
de puissance sont principalement une large bande interdite, ou gap, une tension de claguage
élevée, une vitesse et une mobilité élevées des électrons, une densité de charge dans le canal
élevé et une conductivité thermique élevée. La figure 1ll.1 montre les principaux parameétres
technologiques pour le GaN et pour d'autres matériaux semi-conducteurs concurrents utilisés
dans les transistors de puissance RF.

e La large bande interdite et le champ de claquage élevés permettent un
fonctionnement du transistor a haute tension de claquage. Ceci est essentiel pour
la production d'une puissance RF élevée [30], [31].

e Les propriétés de transport des porteurs, telles que la mobilité des porteurs de
charges, et leur vitesse de saturation, déterminent les principales caractéristiques
haute fréquence d'un semi-conducteur. La mobilité des porteurs dépend
fortement de la température. La vitesse de saturation des électrons, définie par le
champ électrique appliqué, quantifie la capacité du semi-conducteur a supporter
de fortes puissances.

e La densité de charge élevée du gaz bidimensionnel d’électrons (2-DEG) dans le
canal du HEMT est I'une des propriétés particulierement utiles pour maintenir des
densités de courant élevées.

e La conductivité thermique élevée est tres importante pour les transistors de
puissance afin d'éviter la dégradation des performances en cas d'augmentation
de la température du canal. De plus, les dispositifs a base de GaN peuvent
fonctionner a une température ambiante trés élevée. Des expériences ont montré
gu'un transistor a base de GaN amplifie efficacement a une température ambiante
de 300°C alors que les transistors a base de silicium cessent de fonctionner a
environ 140°C [31].

e La constante diélectrique relativement faible des semi-conducteurs a large bande
interdite permet de disposer d’'une surface plus grande pour un niveau
d'impédance donné [32]. Cela permet de générer des courants et une puissance
RF plus importants. La faible permittivité du matériau signifie également une faible
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Chapitre Ill. Technologies et structures de transistors de puissance a haut rendement.

charge capacitive [32], ce qui permet de réduire dans une certaine mesure le
retard parasite [30].

12

10

Conductivité

Constante

Gap [eV] Champsde |y

obilité des Vitesse de

Mobilité des
@ T°=300°K claquage électrons Trous saturationdes  thermique  Diélectrique €,
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[x107cm/s] @ T°=300°K

Figure IIl.1: Comparaison des propriétés des matériaux semi-conducteur utilisés dans les
transistors de puissance [21].

I11.3. La structure HEMT:

Les transistors utilisés dans la conception d’amplificateurs de puissance dans ce travail
sont des transistors a haute mobilité d’électrons HEMT (High Electron Mobility Transistor). Le
principe fondamental de ces transistors qui sont des transistors a Effet de Champs (TEC ou
FET) est fondé sur une hétérojonction ou hétérostructure.

La structure des couches physiques, substrat, tampon « buffer », barriere AlGaN et
plafond « cap » GaN, constituants le HEMT AlGaN/GaN, est illustrée par la Figure IIl.2.

Field Plate

Grille. Passivation (SiN)

Cap GaN

Barriere Al,Ga, 4N
Ecarteur (AIN)

Figure 1l1.2: Vue en coupe simplifiée de la structure de base d’'un HEMT AlGaN/GaN.
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Chapitre Ill. Technologies et structures de transistors de puissance a haut rendement.

111.3.1. Le transistor HEMT AlGaN/GaN pour le suivi d’enveloppe en bande K.

Contrairement a d’autres technologies actuellement utilisées pour la conception
d’amplificateur de puissance RF, telles que le Si-LDMOS qui atteignent des limites en termes
de gamme de fréquence de fonctionnement, qui est limitée a la bande S, a environ 4 GHz [31],
les avancées technologiques récentes dans le développement de transistors de puissance RF
utilisant du matériau GaN, a large bande interdite, propose d’excellents résultats de puissance
de sortie, de densité de puissance, d’efficacité et de linéarité a haute fréquence.

Pour une méme puissance de sortie, les HEMTs en GaN sont plus petits que les dispositifs
classigues en silicium ou en Arséniure de Gallium (AsGa). La densité de puissance élevée de
ces transistors de puissance a base de GaN permet de réduire la largeur totale de grille requise
et le nombre de cellules unitaires connectées en paralléle. Les tailles réduites impliquent
également que les transistors ont des impédances de sortie plus élevées, ce qui rend la
conception du réseau d'adaptation plus aisée, simplifiant ainsi la conception des amplificateurs
de puissance RF pour les applications a large bande et a haute puissance. Une comparaison
trés intéressante est montrée dans [33] entre les technologies de transistors a forte puissance
utilisés dans les systémes de communication telles que : le LDMOS Si, le pHEMT AsGa et le
HEMT GaN. Cette derniére technologie de transistor présente des variations moins
importantes de la capacité Cps en fonction de la tension d’alimentation de drain Vps(t). De ce
fait, le transistor HEMT GaN est particulierement approprié pour concevoir un amplificateur de
puissance en vue de l'utilisation de la technique de suivi d’enveloppe.

Dans les systémes de suivi d’enveloppe, la tension d’alimentation de I'amplificateur de
puissance est modulée en utilisant des alimentations dynamiques pour maintenir
I'amplificateur de puissance prés de la compression dans les zones de fonctionnement ou il
est le plus efficace. Non seulement I'AP doit étre efficace et linéaire mais doit aussi étre
utilisable sur une large bande de fréguence et sur une grande dynamique de tensions
d’alimentation. Ces conditions d’utilisation introduisent des nouvelles contraintes sur la
conception des circuits. De plus, le long de la dynamique de variation de Vpso, lorsque cette
tension devient faible, certaines caractéristiques qui sont fonction de celle-ci doivent étre
attentivement examinées. Ces caractéristiques concernent principalement le gain, la
dispersion RF et I'effet de variation de la tension de coude Vcoude [33].

La littérature montre que les HEMTs GaN offrent de trées bonnes caractéristiques
potentielles pour une conception d’amplificateur de puissance RF en vue de I'application de la
technique de suivi d’enveloppe en raison d’une variation modérée du gain, si la dispersion RF
est atténuée en utilisant ,par exemple, la technologie de Field-Plate (FP) sur la grille et/ou sur
la source [34], [35]. En ce qui concerne les caractéristiques des transistors, comparés aux
LDMOS, les HEMTs GaN sont supérieurs en termes de capacités intrinséques (plus petites).
La technologie HEMT GaN doit donc autoriser des largeurs de bande plus élevées a des
niveaux de puissance comparables [33].

111.3.2. Effets limitatifs des transistors HEMTs AlGaN/GaN.

Bien que des amplificateurs de puissance a base de HEMTs GaN sur le marché des
applications 4G LTE-A (Advanced Long Term Evolution) soient présents, leur déploiement a
grande échelle dans l'industrie des télécommunications, en particulier pour les applications
BTS, reste un défi.
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Chapitre Ill. Technologies et structures de transistors de puissance a haut rendement.

Les effets limitatifs intrinséques sont liés aux effets de piéges et aux effets thermiques.
Ces limitations ont été prises en compte lors de la conception de I'amplificateur de puissance.

111.3.2.1. Effets de piéges.

Dans le HEMT AlGaN/GaN, les piéges sont principalement liés aux propriétés du matériau
GaN et au processus de fabrication du composant.

Les pieges sont des défauts cristallins qui interrompent la périodicité du cristal. Ces
défauts ou discontinuités sont souvent engendrés de facon non intentionnelle, par
incorporation substitutionnelle ou interstitielle d’'un niveau d’énergie permis dans la bande
interdite d’'un semi-conducteur [36]. Les origines principales de l'adjonction de ce niveau
d’énergie sont les suivantes :

» Imperfection intrinséque au cristal due a 'absence d’un atome ou au contraire a la
présence d’'un atome supplémentaire.

» Dislocation dans le réseau cristallin engendrée par le mauvais accord de maille
entre les matériaux.

» Ajout volontaire ou non volontaire de dopants ou d'impuretés.

Les piéges sont principalement situés spatialement en surface de la couche barriére,
éventuellement dans la couche barriere elle-méme, mais surtout aussi dans la couche
tampon(buffer), sous le canal.

Physiqguement, les piéges se manifestent par un phénoméne transitoire, souvent lent,
provenant de la constante de temps d’émission ou de capture des piéges et entrainant la
dégradation du courant de drain. De ce fait, suivant la fréquence du signal d’excitation, une
partie des porteurs de charges associées aux pieges peut réagir, plus ou moins lentement aux
tensions variables appliquées. Les phénomenes de piégeage dynamique sont accentués par
les polarisations du transistor qui peuvent créer de forts champs électriques le long des cycles
de charge imposés par le signal hyperfréquence. Les effets de piéges générent des effets
mémoires BF qui peuvent étre accentuées dans le cas amplificateurs de puissance a suivi
d’enveloppe. Notons que Wolff et al. [37] ont mesuré des temps de charge de certains piéges
dans les GaN-HEMT aussi faibles que quelques picosecondes et donc suffisamment rapides
pour que, dans la gamme RF-basses, le suivi d’enveloppe puisse charger les pieges.

Les piéges peuvent engendrer un décalage de la tension de pincement par rapport a sa
valeur en absence de pieges. lls peuvent aussi diminuer le courant de drain de fagon drastique,
et modifier 'admittance de sortie du transistor en petit-signal. La diminution du courant de drain
peut étre observée lorsque le dispositif est soumis a une excitation RF. Par conséquent, les
amplificateurs présentant une chute importante de courant de drain auraient une puissance
de sortie RF réduite en raison de la diminution du courant RF et des excursions de tension.

Des études détaillées incluant des mesures et des simulation transitoires et
impulsionnelles, gate-lag et drain-lag, sont présentées en [38]-[40] et sont destinées a
'analyse de I'impact des effets de piéges de surface sur la chute du courant de drain ou sur la
dispersion DC-RF. La technologie Field Plate de grille et de drain permet de réduire les effets
de « gate-lag » et de « drain-lag ».
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[11.3.2.2. Effets thermiques.

Les effets thermiques intrinséques résultent de la température ambiante et de l'auto-
échauffement du composant. Dans les HEMTs AlGaN/GaN, 'auto-échauffement s’explique
directement par la forte densité des électrons dans le canal 2DEG. Il se manifeste en particulier
pour le fonctionnement du dispositif dans la région de saturation, ce qui est le cas le long d’'un
large OBO pour les APSE, et ce qui entraine une température élevée du canal [41] et une
réduction du courant de drain [42], [43].

De plus, le phénoméne d’auto-échauffement entraine une réduction de la tension de
claquage du composant puisqu’il provoque une dilatation du matériau induisant une diminution
de la bande interdite (gap) [44].

Le troisieme changement de propriétés physiques du transistor apporté par le
phénoméne d’auto-échauffement concerne la conductivité thermique. Celle-ci indique la
capacité de dissipation de la chaleur du substrat. Dans les HEMTs AlGaN/GaN, le SiC est
souvent utilisé comme substrat pour accueillir les HEMT GaN vu son aptitude a évacuer la
chaleur en dehors de la zone active vers la face arriere du substrat.

l1l.4. Modéle du transistor GH15-10 utilisé en conception.

Les travaux de thése présentés dans ce manuscrit reposent sur l'utilisation de la
technologie GH15-10 d’'UMS décrite dans [45] qui est fondée sur I'épitaxie AlIGaN/GaN sur un
substrat de SiC de 4 pouces. Le transistor comporte une grille en T d'une longueur de 150 nm,
dont la forme et le procédé de fabrication ont été optimisés pour garantir de bonnes propriétés
de fiabilité. La technologie de Field Plate est connectée a la source pour réduire la capacité
de rétroaction et obtenir un gain plus élevé aux fréquences RF. La technologie FP connectée
a la source montre, a la saturation, un courant de drain continu d'environ 1,2 A/mm et une
transconductance DC proche de 400 mS/mm. Le substrat est aminci a 70 ym au moyen d'un
procédé de face arriére qui assure la compatibilité avec les procédés d'assemblage a base de
soudure et de collage. Le design-kit GH15-10 comprend des éléments passifs pour les
conceptions MMIC tels que des résistances a couche mince, des inductances, des trous
traversants « Via Holes » et des capacitées MIM (Métal/lsolant/Métal) de 175 pF/mmz2. En
particulier, la densité de capacité a été choisie de maniére, d’'une part, a assurer un bon
contrble des petites valeurs requises pour les conceptions haute fréquence et d’autre part a
augmenter la robustesse de la capacité contre les radiations.

La modélisation du transistor ne fait pas partie de notre travail de these. Nous utilisons le
modele électrique du transistor GH15-10 de la fonderie UMS extrait par I'équipe TSG
(Technologie Support Group) d’'UMS.

Ce modeéle est fondé sur le modéle développé par UMS pour la technologie GH25-10
présenté dans [46]. Il s’agit d’'un modéle développé en interne. Ce modele est électrothermique
et fonction de la taille de transistor qui peut étre comprise entre 200 et 1000 ym de
développement de grille totale. Les modéles de non-linéarités sont déduits des
caractéristiqgues 1(V) et des parametres S impulsionnels pour différentes tensions de
polarisation de repos afin d’intégrer les effets des piéges (sous la forme de « drain-lag », le
« gate lag » n’est pas considéré actuellement). Le modéle des capacités repose sur la forme
des équations de charges qui dépendent des tensions intrinseques Vgsi et Vasi. La particularité
de ce modéle réside dans le fait qu'il intégre des résistances d’accés non-linéaires, ce qui est

loin d’étre commun dans les modéles compacts de HEMTs GaN utilisés par d’autres fonderies.
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Le modéle électrothermique utilisé a été extrait pour une polarisation nominale de
Vpso=20V et Jpso =150 mA/mm. Ce modele a été validé pour des applications de puissance
pouvant monter jusqu'a la bande Ka.

[11.4.1. Modélisation électrique linéaire du transistor GH15.

Grille

Figure 111.3: Identification des parametres intrinséques et extrinseéques basés sur la structure physique
des HEMTs pour un modele phénoménologique linéaire : la source de courant Ids est une fonction de
la tension Vgs.

I11.4.1.1. Extraction des parameétres extrinséques et intrinséques.

Le schéma petit signal équivalent illustré par les Figure 111.4 et Figure I1l.5 comporte deux
types différents d’éléments du transistor HEMT : les éléments intrinséques et extrinséques.
Chaque élément de ce modele représente un comportement physique ou une propriété
électronique du transistor a effet de champ [7].

Transistor intrinséque

G L, Rg G; cﬂld Re D; D
—AM O ,WV\IIM\—O
_ Ced
oo
>E g Ry — cdsT Vdsi :|___—
Eléments C, Tvgsi © Eléments
extrinséques T extrinseques
Accés Grille S Accés Drain
i
Eléments s

extrinséques
Accés Source L,

Figure Ill.4: Exemple de schéma du modéle équivalent petit signal du transistor HEMT

déterminé a un point de polarisation de repos donné.
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Chapitre Ill. Technologies et structures de transistors de puissance a haut rendement.

L’extraction du modéle électrique commence par la détermination, pour un point du réseau
I(V) proche du point de polarisation de l'application visée, des valeurs des paramétres
extrinséques correspondants aux éléments parasites dus aux lignes d'acces et a la
métallisation.

> Les éléments extrinséques :

La partie extrinséque est déduite non seulement des mesures en mode « transistor froids
» mais aussi des simulations électromagnétiques pour la détermination des capacités
parasites. Dans le modele considéré, présenté dans la Figure II1.5, les €léments extrinseques

sont indépendants du point de polarisation et peuvent étre figés a partir des mesures
hyperfréquences.

e L, Ls et Lq représentent les self-inductances parasites liées aux acces
métallisés du transistor.

e Ry et Rs représentent les résistances parasites dues aux contacts ohmiques et
aux zones conductrices et inactives du canal, entre les métallisations de drain
et de source et la limite de la zone déserte.

e Ry représente la résistance de grille, liée au métal qui constitue la diode
Schottky.

e Cy et Cpq représentent les capacités parasites de plots d’accés du transistor.

L’objectif de I'extraction de ces paramétres extrinséques est de permettre un changement
du plan de référence « de-embedding » afin de prendre en compte uniquement le transistor
intrinséque. Une fois que ces paramétres extrinséques sont déterminés, les valeurs des
éléments intrinséques sont déduites.

> Les éléments intrinséques :

Les éléments intrinseques constituant le transistor intrinséque, bleuté sur le schéma du
modéle équivalent de la Figure III.5, sont:

R/

+» Une source de courant commandée en tension, qui représente I'effet fondamental du
transistor, modélisée par :

e La transconductance G,, = G,,0e~“" qui traduit le mécanisme de contrdle du
courant dans le canal par la commande de grille au point de polarisation de repos
Mo (Vbso, Veso).

01,
G =
mo anS

| M, (I1.1)

e La constante de temps 7, associée a la transconductance, qui représente le retard
entre l'instant ou 'on applique une variation de tension AVys a I'accés de grille et
celui ou cette variation se manifeste sur le courant de drain (Algs), a l'accés
intrinséque de drain.

¢ Laconductance de sortie Gq qui représente les effets d’injection des électrons dans
le canal.
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0l

Gas = stlM0

(I1.2)

R/

+ Un ensemble d’éléments passifs intrinséques :
e Ry et Ri qui modélisent les effets résistifs distribués sous la grille.

e Cgs qui est liée aux effets parasites de couplage électrostatique entre I'électrode de
drain et celle de la source.

e Les capacités grille-drain et grille-source qui représentent les variations de charges
accumulées sous la grille, sous I'effet des tensions respectives Vgsi et Vgsi.

2Q,

Cys = 3, | M, (111.3)
00,

ng :nglMo (|||4)

Dans le modéle GH15-10 d’'UMS utilisé dans la conception d’amplificateur de puissance
de ces travaux de thése, ces éléments (exceptées les résistances Rs, Rq et Ry qui sont
déduites des mesures statiques sous différentes conditions de polarisation) sont extraits a
partir de la méthode dite du « transistor froid » [47]. La procédure d’extraction des paramétres
extrinséques et intrinséques est détaillée dans les travaux de thése de C. Teyssandier [48].

La modélisation non linéaire des transistors GH15 est présentée succinctement. Elle
donne lieu a la topologie des sources de courant convectif du modéle électrique non-linéaire
du transistor HEMT GH15 représentée sur la Figure 111.5.

Transistor intrinseque

Figure IIl.5: Modéle équivalent non-linéaire incluant uniquement les sources convectives intrinséques
du transistor HEMT.

Les éléments convectifs intrinséques du modéle équivalent non linéaire deviennent
alors :
e La source de courant lgs(t) :
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La source de courant non-linéaire lgs(t) commandée par les tensions Vgsi(t) et Vasi(t)
modélise I'effet fondamental du transistor a effet de champ. Cette source est décrite par une
équation non-linéaire définie dans le modele de base de Tajima [49] reproduisant le courant
génére par le transistor commandé par la tension Vgs qui s’étend de la tension de pincement
Veincement, @ la zone de conduction de grille, pour les valeurs positives de Vgs.

o Les diodes lgq(t) et lgs(t) :
Les diodes d’entrées, représentant des générateurs de courant non linéaires, modélisent
le courant positif de grille relevé pour les valeurs positives des tensions Vgsi et Vggi.
o Le générateur d’avalanche Iu(t) :

Dans la zone de pincement du transistor, celui-ci est soumis a une tension drain-source
Vusi relativement importante provoquant ainsi la création d'un courant se déplacant du drain
vers la grille noté Ix(t). Ce comportement est appelé phénoméne d’avalanche et le courant
lok(t) est appelé courant d’avalanche.

La modélisation du phénoméne d’avalanche est moins critique pour les transistors HEMTs
GaN qui se caractérisent par des tensions d’avalanche trés élevées, d’environ 200V. A ces
éléments convectifs il faut ajouter les éléments capacitifs non représentés sur la Figure 111.6:

e Capacités intrinséques Cgs et Cyq :

Les modéles des capacités non-linéaires Cgs et Cyga dépendant des tensions de
commandes Vgsi et Vgsi sont extraites a partir des mesures de parametres [S] impulsionnels
multi-polarisations.

111.4.1.2. Modéle électrothermique du transistor GH15-10.

Le modéle thermique, intégré au modéle électrique de base, est généralement extrait a
partir des mesures par spectroscopie Raman ou par mesure thermographique infrarouge
couplée a des simulations thermiques 3D.

e Modeéle thermique compact

En faisant I'analogie entre les variables d’un circuit électrique et celles d’'un modéle
thermique suivant la Figure 1.6, on obtient les équivalences indiquées sur les Tableau Ill.1 et
Tableau lll.2 entre les grandeurs thermiques et électriques.

Thermique Electrique
d—’ + d »
K S I:)diss o S
T2 T1 V2 V1

Figure 111.6: Schéma représentatif des analogies Thermique-Electrique élémentaire.

Le paramétres d’entrée du circuit thermique sont la puissance dissipée et la température
de référence. Le paramétre de sortie est alors I'élévation de la température de jonction
(appelée aussi température de canal). Le circuit thermique compact équivalent est représenté

par une source de courant représentant la puissance dissipée (Puiss), refermée sur un dipble
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électrique équivalent constitué de circuits RnCiw paralléles placés en série, suivant une
synthése de FOSTER de premiere espece.

Tableau I11.1 : Définition de I'équivalence des grandeurs thermiques et électriques.

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
T Température °C Vv Tension Vv
J Flux de chaleur Wim? J Densité de courant A/m?
Pudiss Chaleur w I Courant A
Q Quantité de chaleur | Joule ou W/s Q Charge Coulomb ou A/s
K Conductivité WI/(°C.m) (o] Conductivité 1/(Q.m)
Rin Résistance °C/W R Résistance Q
Cth Capacité W.s/°C C Capacité A.s/V ou F

Tableau 111.2 : Relations entre les grandeurs physiques et représentation du circuit thermique
élémentaire équivalente.

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
dQ aqQ
Con =37 C=—
= S
Cp=cxXpxXxdxS$§ C=ex>
d
R, = d R = d
thTKxs T oxS
t t
Q) = | Pass()dt 0 = [ 10t
0 0
T,(t) Vi(t)
Pdiss(t)
- T(t) - V,(t)
T1(t) —T,(¢) d V() — V,(t) d
Paiss(®) = = p——+ Ca gz (T1(® = T2(©) | 1) = =——7——+C (1O - %:(®)

La puissance mise en jeu est représentée par une source de courant équivalente.
L’élévation de la température moyenne de jonction (AT) en régime permanent (CW), établi, est
calculée par I'équation suivante :

AT =Tj = Trer = Ren X Pyiss(t) (111.5)
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Avec : Pyis(t) : puissance dissipée moyenne par le transistor par effet joule (chaleur) sur
une période [to, t1]. Elle se calcule comme étant la différence entre les puissances moyennes
consommeées par le transistor et celles fournies par celui-ci et délivrées a la résistance de
fermeture externe sur la méme période [to, t1], telle que.

Pass® = | Peorae (I1.6)
to
Pyiss(t) = Po(8) — B(2) (1.7)
= Ugs(t) X igs(t) + Vg5 (£) X igs(t) (11.8)

Avec :
o P¢(t) est somme des puissances (des alimentations et RF) rentrantes.
o Pg(1) est la somme des puissances sortantes (RF).
e T;: température de jonction symbolisée par une tension.
o T: température de socle symbolisée par une tension.

o R : résistance thermique symbolisée par une résistance électrique.

l11.5. Caractérisations des transistors unitaires en vue de valider le modéle compact de
la fonderie UMS utilisé.

Une caractérisation des transistors unitaires est réalisée afin de valider le modeéle
électrique utilisé dans les simulations. De ce fait, une compagne de mesure sur les transistors
GH15 d’'UMS a servi a caractériser expérimentalement le réseau (V) en régime impulsionnel,
les mesures des paramétres S multipolarisations et les mesures en puissance réalisées sur
des transistors GH15 venant du masque KURTIS.

I11.5.1. Mise en évidence des phénomeénes de piégeage.

La mise en évidence des phénomenes de pieges peut étre effectuée de deux facons
classigues. La premiére méthode consiste a tracer les caractéristiques (V) du transistor
unitaire en régime impulsionnel. La seconde se base sur des caractérisations basses
fréquences de I'admittance de sortie du transistor extraite des mesures de parameétres-[S]
basses fréquences.

[11.5.1.1. Caractérisations I(V) impulsionnelles.

L’application d’impulsions de tension de durée suffisamment courte permet d’obtenir d’'une
part des informations essentielles sur la nature des états électriques des pieges qui
n'atteignent pas, dans ce cas de figure, leurs régimes permanents. D’autre part, cette
technique de mesure permet de s’affranchir en grande partie des problémes thermiques
induits par effet d’auto-échauffement du composant. Ce type de caractérisation impulsionnelle
constitue un bon moyen d’investigation des effets parasites dus aux piéges en comparant les
caractéristiques 1(V) résultantes obtenues autour de différents points de polarisation de repos
DC. Deux principales variantes de la mesure des variations du courant de drain peuvent étre
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distinguées : la mesure des piéges de grille (Gate-Lag) et la mesure des pieges de drain
(Drain-Lag).
111.5.1.1.1. Banc de mesure I(V) en régime impulsionnel.

Le synoptique du banc de mesure (V) impulsionnel développé au laboratoire XLIM [50]
est donné sur la Figure 111.7.

Trigger
....................................... ’
: Plansde E
 calibration |
‘—:l?‘:' I ........ d?‘:—‘

VA

[ _C:- m-\l
a

Grille D.S.T. Drain

=== (=1=1=]
I =S558 |«
loeo =550

Générateur de tension DC
AMCAD Bilt

Figure 1ll.7 : Synoptique du banc de mesure I(V) en régime impulsionnel d'XLIM (source: these :
Mohammed Ayad — 2017- Université de Limoges).

Les transistors disponibles et caractérisés expérimentalement a XLIM présentent un
développement total de grille variant de 60 um a 1 mm Tous les tests ont été réalisés sous
pointes sur le méme composant utilisé par la suite pour la conception de taille 08x75 pum soit
0.6 mm de développement total de grille. La reproductibilité des résultats présentés ci-dessous
a été vérifiée par des mesures sur plusieurs motifs de test.

[11.5.1.1.2. Description temporelle des impulsions DC appliquées.

Les impulsions utilisées pour les caractérisations 1(V) impulsionnelles doivent présenter
une synchronicité et une récurrence bien définie :

» La durée de l'impulsion doit étre choisie minutieusement afin de garantir une
précision élevée des niveaux des courants et tension prélevés tout en gardant
une température constante du composant sous test durant tout le cycle de la
mesure. Les impulsions doivent avoir des durées suffisamment longues pour
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permettre d’atteindre I'état établi tout en étant suffisamment bréves pour isoler les
effets d’auto-échauffement du composant.

» Larecurrence de I'impulsion est indiquée par le temps qui sépare deux impulsions
consécutives. Ce temps doit étre tres grand par rapport a la durée de I'impulsion.
Ceci est souvent garantit par un rapport cyclique (rapport en pourcentage entre la
durée d’impulsion et la récurrence) inférieure a 10%.

La Figure I11.8 représente les chronogrammes des impulsions des tensions Ves(t) et Vps(t)
appliquées sur des cellules de test issues d’'une plaque nommée : KUTRIS (année 2017) et
comportant des transistors unitaires GH15 (HEMT AlGaN/GaN sur substrat SiC).

Vas(t)
t Veso )
0
retgs Tgs " Temps
VGSl
Vis(t)
Vos(t)
Vos(t)
t Vbso )y
0 retps Tps rr Temps
Vosi
V() e -
0.8 us Période = 10 ps
0.5 Hs Largeur du pulse = 1 ps
t, 0.4 us 0.4 HS Cycle = 100/3 }
% | " Temps
0.5us .- .
‘" Fenétre de }
. mesure |
¢ 1000 points
«~— >
0.2 us

Figure 111.8 : Chronogrammes des impulsions Vgs; et Vpsi appliquées.

La période des impulsions est de I'ordre de 10us. La largeur de I'impulsion de la tension
de grille Vgsi générée est de l'ordre de 1us. L'impulsion de la tension de drain, Vpsi, qui est
comprise dans I'impulsion de grille, posséde une durée de 0.8us. Le rapport cyclique est de
l'ordre de 10%. La fenétre est située vers la fin des impulsions pour s’assurer que celles-ci
sont en régime établie. Cette fenétre correspond aux instants auxquels les valeurs des
courants et des tensions sont prélevées. La caractéristique (V) correspond aux valeurs des
tensions et des courants prélevés et intégrés sur la durée de la fenétre de mesure.
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Le courant de repos (ou courant « quiescent ») Ipsoq (correspondant a la densité de
courant de repos Jpso,q) est fixé par les tensions de polarisation DC de repos Veso et Vpso. La
mesure 1(V) en régime impulsionnel consiste a décrire 'ensemble du réseau I(V) par des
mesures quasi-isothermes en imposant des impulsions bréves de tensions grille-source (Vasi,
Issi) et drain-source (Vosi, lbsi), autour de différents points de polarisation de repos DC :

» Configl : (Veso=0V, Vbso=0V) : C’est le point de repos de référence Mer.

» Config2 : (Veso=-5V, Vpso=0V) : c’est le point de repos Mc.Lag permettant de mettre en
évidence l'effet de Gate-Lag.

» Config3 : (Veso=-5V, Vpso=18V) : c’est le point de repos Mp.Lag permettant de mettre en
évidence I'effet de Drain-Lag.

» Configd : (Veso=-2.64V, Vpso=18V) : c’est le point de repos My associé a un courant de
repos Jpsoq=170mA/mm correspondant a un fonctionnement en classe AB*.

111.5.1.1.3. Effet « Drain-Lag ».

L’augmentation de la tension de polarisation de drain Vpso ionise une grande quantité de
pieges de niveaux d’énergie profonds localisés dans le buffer et/ou dans le substrat. Les
électrons sont alors capturés, modifiant le potentiel au niveau du canal. Ceci induit une
diminution considérable du courant de drain lors de I'application d’une impulsion Vps; positive
de durée plus longue que les constantes de temps de capture mais également d’émission des
pieges. Ceci traduit le phénoméne de « Drain-Lag » qui est directement lié a 'influence de la
commande de drain sur I'état des pieges dans le transistor.

Afin de décorréler les effets d’auto-échauffement de [l'effet Drain-Lag sur les
caractéristiques I(V) en régime impulsionnel du transistor, celui-ci est pincé (Veso < Vp) pour le
maintenir a son état thermique initial (a température ambiante) lorsqu’il est soumis a une
tension de repos de drain élevée.

L’influence de l'effet Drain-Lag sur les performances des transistors GH15 est mise en
évidence par la réalisation de mesure de la caractéristique Ipsi (Vpsi) en régime impulsionnel
pour un troisiéme point de repos correspondent a la configuration 3. Ce troisieme point de
polarisation de repos noté Mp.Lag (Veso =-5V < Vp, Vpso = 18V) est obtenu avec une commande
de grille non nulle, toujours inférieure a Vp, et avec une tension de drain maximale. En résumé,
les mesures des caractéristiques Ipsi (Vosi) impulsionnelles sont réalisées autour de trois points
de repos : Myes. (VGSO = OV, Vbso = OV), MG—Lag (VGSO = -5V, Vbso = OV) et MD-Lag (VGSO = -5V, Vbso
=18V).
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Figure 111.9: Mise en évidence du phénoméne de « Drain-Lag » sur un transistor GH15 (HEMT
AlGaN/GaN sur SiC Ly = 0.15um) 8x50um avec une puissance dissipée nulle et une température de
Chuck de 25°C. Vgsi varie de 1V & -5V par pas de 0.5V.

La Figure I11.9 montre I'impact de I'effet de « Dain-Lag » sur la caractéristique que le
réseau lpsi(Vpsi) construit autour du point de repos Mp.Lag €t affiche une apparition de l'effet
kink pour des tensions de grille plus faibles, proches de VP, que celles pour lesquelles 'effet
kink apparait sur le réseau Ipsi(Vosi) construit autour du point de repose Mc.Lag. En effet, lorsque
la tension Vpso est importante le réseau Ipsi(Vpsi)) montre une augmentation de la tension de
coude impliguant une diminution du courant de drain Ips; pour lequel I'effet kink apparait.

L’effet Drain-Lag se traduit principalement d’'une part par une chute significative du
courant Ipsi pour les fortes valeurs de Vaso et d’autre part par 'augmentation de la tension de
coude. La dégradation du courant de drain et 'augmentation de la tension de coude affectent
les performances en puissance du transistor en diminuant I'excursion du cycle de charge
engendrant donc une baisse de la puissance de sortie.

[11.5.2. Caractérisation des paramétres S.

La caractérisation en régime impulsionnelle des réseaux I(V) pour différents points de
repos permet de dimensionner les transistors a utiliser lors de la conception. La caractérisation
des parametres S vient complémenter les mesures (V) impulsionnelles.

La caractérisation des paramétres S s’appuie sur 'utilisation d’'un Analyseur de Réseau
Vectoriel (ARV) fonctionnant de 10 MHz jusqu’a 70 GHz. Cet analyseur de réseau intégre un
té de polarisation supportant un courant maximum de l'ordre de 100mA et une tension
maximale de 40V. Ce té de polarisation sert a alimenter le drain du transistor, un second té de
polarisation externe basse fréquence est utilisé pour le contrdle de la tension de grille. Celui-
ci sera fermé sur une charge purement résistive (50Q) sur son entrée RF pour réaliser des
mesures 1 port.

Le synoptique du banc de mesure sous pointes de parametres-[S] basses fréquences est
donné sur la Figure 111.10.
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Figure 111.10 : Synoptique du banc de mesure de paramétres-[S] basses fréquences en configuration 1
port d'XLIM.

L’enceinte a air sec de mesure sous pointes se compose d'une station (« Chuck »)
thermique et d’'une alimentation d’air sec ventilé qui contrble la température ambiante de
'environnement de mesure. La méthode SOLT classique (« Short, Open, Load, Thru »)
utilisant des standards « on-wafer » a été utilisée pour calibrer TARV.

Les mémes transistors caractérisés précédemment sont mesurés en paramétres-[S] sous
pointes sur une bande de fréquence allant de 10 MHz a 70GHz par pas de 6.665 MHz. Ces
mesures ont été réalisées avec et sans exposition des transistors a la lumiere fluorescente
blanche et pour une tension de drain Vpso=18V correspondant a un courant de drain de 40maA.

Les Figure 111.11 et Figure 111.12 affichent respectivement en fonction de la fréequence sur
I'abaque de Smith les paramétres S11, S22 et le module du paramétre S21 en dB.

e

//43\ )

v
\ // \\\ /

Ll g o -
Freq (70.00GHz to 110.0GHz) Freq (70.00GHz to 110.0GHz)
Freq (10.00MHz to 70.00GHz) Freq (10.00MHz to 70.00GHz)

Figure 111.11 : Mesures des paramétres S11 et S22 avec Psource=-20 dBm entre 10MHz et 70 GHz (en
bleu) et avec Psource=-30 dBm entre 70GHz et 110 GHz (en rouge) pour Vpso=18V correspondant a
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un courant de drain de repos de 40mA, sur un transistor GH15 de développement 8x50um issu de la
plague KURTIS a Ta= 25°C.

Entre 67 GHz et 72 GHz la Figure 111.11 affiche un S11 qui sort de 'abaque de Smith. Ceci
vient probablement des effets de bords du PNAX.

S$21[dB] vs. Freq[GHZz]

20
15_ m10
Freq=18.00GHz
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-
-10
-15_
'20“‘|||||"'|'|'||“||
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Freq[GHz]

Figure 111.12 : Mesures du module du paramétre S21 avec Psource= -20 dBm entre 10MHz et 70 GHz
(en bleu) et avec Psource=-30 dBm entre 70GHz et 110 GHz (en rouge) pour Vpso=18V correspondant
a un courant de drain de 40mA, sur un transistor GH15 de développement 8x50um issu de la plagque
KURTIS & Ta= 25°C.

Les anomalies observées sur les résultats de mesures des paramétres S faites a XLIM
proviennent des limitations du banc de mesure et non pas du composant. En effet, le banc de
mesures des parametres S, présente quelques limitations, telles que :

» L'utilisation de pointes infinity 100 (espacement entre masse et signal 100 um) au lieu
de pointes convenantes infinity 125.

La bande passante du PNAX est 75 GHz = 110 GHz
» Le plan de la puissance de source Psource est inconnu.

» La limitation en tension sur les Tés de polarisation est intégrée sur les pointes
(Vds=18V).

Les résultats de simulations et de mesures des paramétres S effectuées a UMS sont
comparés et présentés par la Figure 111.13.
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S21[dB] vs. Freq[GHz]
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Figure I11.13: Parametres S21 large bande [0.25 =»50 GHz] d’un transistor GH15 (HEMT AlGaN/GaN
sur SIC Lg=0.15 pum) 08x75um autour du point de polarisation de repos de départ Mo,
(Vpso=20V,Jbso0,q=170 mA/mm), avec Vpso variable [5 :pas=15V :20V].
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Figure Ill.14: Paramétres S11 et S22 large bande [0.25 =250 GHz] d’'un transistor GH15 (HEMT
AlGaN/GaN sur SiC Lg=0.15 mm) 08x75um autour du point de polarisation de repos de départ
Mo mes(Vpso=20V,Jpso,q=170 mA/mm), avec Vbso variable [5 :pas=15V :20V].

[11.5.3. Validation du modéle électrique du transistor GH15 a fort régime RF.

L’'objectif de la caractérisation a variation de charge appelée communément
caractérisation « Load-Pull et Source-Pull » est de déterminer les immittances de source et de
charge optimales a présenter & un dispositif sous test (transistor ou amplificateur de
puissance), suivant un ou plusieurs objectifs d’optimisation donnés a l'avance par les
spécifications de conception. Par exemple, cette caractérisation permet d’obtenir le meilleur
compromis entre PAE et Ps selon les conditions de fonctionnement (fréquence, points de
polarisation, puissance d’entrée, impédances de source et de charge).

Des caractérisations « Load-Pull » mono-porteuse, ont été réalisées sur un transistor
GH15 d’'UMS en régime CW a différentes tensions de polarisations de drain Vpso. Ces mesures
ont permis de valider le modéle électrique du transistor GH15 fourni par la fonderie d’UMS
pour des fonctionnements propres a des applications en amplification adaptées a la technique

de suivi d’enveloppe.
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[11.5.3.1. Mesures « Load-Pull » : porteuse sinusoidale CW, a la fréquence fondamentale
de 18GHz.

Ces caractérisations ont été réalisées au sein de la société UMS sur les transistors GH15
issus de la plague OURAGANA.
111.5.3.1.1. Banc de mesure d’'UMS: «Load-Pull » et « Source-Pull » porteuse

sinusoidale CW.

Le synoptigue du banc de mesure « Load-Pull » mono-porteuse en impulsions, sous
pointes, est donné sur la Figure 111.15.

aoogooon

P Amplificateur

AM
50 Watt max

Tuner automatique Tuner automatique

[0.8-18]GHz Cal ref [0.8—50]GHz
i LFF
T 1 _| s00
T PR = A= T W
Coupleur Coupleur
."L_l\. }L_l\ entrée sortie ,H\ ,&
| |
I e
=l I EEELY
Générateur de tension DC
AMCAD Bilt

Figure 111.15 : Synoptique du banc de mesure « Load-Pull », sous pointes, mono-porteuse de la société
UMS.

Ce banc de mesure est composé de 3 parties distinctes :

e La polarisation du composant sous test et la mesure DC assurées par un générateur
de tension DC impulsionnel AMCAD © appelé Bilt ,

e La génération du signal mono-porteuse RF sinusoidale CW, la mesure RF qui est
réalisée par I'instrument PNA-X & 4 voies RF de Keysight ©,

e Les impédances variables de source et de charge qui sont réalisées par deux tuners
passifs & commande automatique placés en entrée et en sortie du composant sous
test.

Les transistors GH15 de 8x125um de développement ont été mesurés a la fréquence

fondamentale de 18 GHz en fort signal mono-porteuse, en régime sinusoidal CW, au point de
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repos (Voso = 20V, lpsgmax = 150mMA) correspondant a un fonctionnement en classe AB et au
point de repos (Voso = 8V, lpsqmin =50mA) correspondant a un fonctionnement en classe AB'.

La validation du modeéle est réalisée en comparant les résultats de mesures et de
simulations « Load Pull » multipolarisations a la fréquence fondamentale 18GHz, avec des
impédances de charge et de source fixées a 50Q aux fréquences harmoniques. Les mesures
load pull sont réalisées sur plusieurs cellules de test de transistor unitaire GH15 (8x125um)
polarisé en classe AB (Vbso=8V, lpsqmin=50MA) et en classe AB (Vpso=20V, lpsqmax=150mA).
La Figure 111.16 montre un exemple de comparatif des performances en puissance obtenues
en mesures et en simulation obtenus a deux polarisations différentes.
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Figure 111.16 . Mesures (traits pleins) et simulations du modéle électrique non-linéaire (pointillés) pour
deux points de polarisation (en classe AB- : Vbso=8V,Vcso,sim=-2.65V (Vs mes=-3.07 V),lbsqmin=50mA) et
(en classe AB: Vbso=20V,Vesosim=-2.72V (Vesmes=-2.78 V),losqmax=150mA). Comparaison des
performances en puissance sur le compromis PAE /Ps et des gains en puissance a la fréquence
fondamentale de 18 GHz et des courants de drain extrinseques au DC.Les fréquences harmoniques
chargées sur 50Q, pour un transistor unitaire 8x125um GH15 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC).

La bonne concordance entre les résultats de mesure et ceux de la simulation en termes
de performances en puissance permet de s’assurer de la validité du modele électrique non
linéaire du transistor GH15 fonctionnant entre la classe AB™ et AB*. Cependant, le modéle
électrique semble étre plus pessimiste que la réalité. Ce modéle non linéaire est obtenu grace
a l'utilisation de sources non-linéaires avec les éléments linéaires extrinséques qui possedent
des régles de mise a I'échelle permettant I'extrapolation du modéle pour différentes tailles.
Néanmoins, des validations en paramétres [S] ou « Load-Pull » (& 18 GHz en classe AB) sont
réalisées pour s’assurer que I'extrapolation est correcte dans le domaine défini dans le manuel
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de conception. Le modéle électrique non linéaire du transistor GH15 8x75um de
développement total utilisé dans la conception est déduit par extrapolation.

I11.6. Conclusion.

Le chapitre précédent a permis de montrer l'intérét du choix de la structure HEMT en
technologie GaN pour la conception d’'un amplificateur de puissance aux fréquences
microondes et plus précisément pour des amplificateurs de puissance en vue d’application de
la technique de suivi d’enveloppe. Les effets indésirables dus aux piéges contenus dans les
transistors GH15 ont aussi été mises en évidence par des mesures pulsées des
caractéristiques I(V).

Le modéle électrique non linéaire GH15-10 fourni par I'équipe TSG ( Technical Support
Group) de la fonderie UMS a été validé par des comparaisons, a différentes tensions de
polarisation de drain Vpso, entre les performances en puissance simulées et mesurées. Cette
validation a permis d’évaluer le potentiel de I'utilisation des transistors GH15 d’UMS dans une
conception en vue de 'application de la technique de suivi d’enveloppe en bande K.

Une méthode de conception d’amplificateur de puissance en vue de l'application de la
technique de suivi d’enveloppe a été développée et sera détaillée dans le chapitre V.
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Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP)
microonde pour intégration dans un systéme d’amplification a suivi
d’enveloppe (APSE).

IV.1. Introduction

Ce quatrieme chapitre est dédié a la description de la méthode de conception d’'un
amplificateur de puissance RF adapté au suivi d’enveloppe. Les spécificités de la conception
liées a la connexion ultérieure d’'un modulateur de polarisation de drain seront soulignées et
traitées. En effet, une attention particuliere sera apportée au dimensionnement des circuits de
polarisation de drain qui sont les éléments d’interaction entre les signaux microondes et les
sighaux de commande de polarisation de drain basses fréquences.

Principalement, la conception de I'amplificateur va étre orientée sur I'optimisation du
rendement pour différentes tensions de polarisations de drain afin de répondre aux exigences
de haut rendement pour des forts reculs en puissance par rapport a la puissance maximale de
saturation. De plus, afin d’assurer une large flexibilité de fonctionnement, la conception visera
un bon compromis rendement/bande passante.

Ces pré requis et I'étude bibliographique effectuée sur les amplificateurs de puissance a
haut rendement pour les applications 5G, ont permis d’élaborer le cahier des charges en
termes de puissance de sortie a la saturation, fréquence centrale, largeur de bande passante,
OBO, rendement le long de I'OBO, le gain petit signal et la bande passante de modulation. I|
est important de rappeler que la bande K a été choisie comme bande de fréquence
intermédiaire de démonstration, inférieure a la bande Ka (nécessaire pour les applications 5G)
mais permettant de valider I'utilité de I'application du principe de suivi s’enveloppe sur des
composants GH15 d’'UMS.

Tableau IV.IV.1 : Spécifications de I'AP adapté au suivi d’enveloppe.

Puissance de sortie a
>
Bande de fréquence [GHZ] 17-20
Largeur de la bande o
OBO [dB] 28
PAE le long de ’'OBO [%] 230
Gain petit signal [dB] 210
Bande Video [MHZz] 2100

Le choix de la technologie et du type d’intégration jouent un rdle primordial dans les
performances globales, la taille et le cout de 'amplificateur. La technologie GH15-10 d’'UMS
et 'approche d’intégration monolithique (MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit) ont
été choisis pour la réalisation de 'amplificateur.

86



Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour
intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

La technologie GH15-10 est basée sur des transistors HEMT AlGaN / GaN ayants une
longueur de grille de 150 nm et un profil de pied de grille incliné. Deux couches de métallisation
sont utilisées pour les interconnexions, les capacités MIM, les lignes microruban et les self
inductances. Une autre couche de métallisation fournit également des ponts a air pour
surmonter quelques topologies et pour traverser les structures sous-jacentes avec une faible
capacité parasite. Deux types de résistances a couche mince sont disponibles (TaN et TiIWSi).
La technologie vise la conception de MMIC de haute puissance et de fort rendement jusqu'a
35 GHz.

MIM Capacitor Air Bridge

Field Plate TFR Resistor \

AlGaN/GaN  Isolated Area
SiC Substrate

Galvanic Gold
P

E= MET1

Via Hole

Backside Metal
Figure IV.1 : Coupe transversale schématique du processus GH15-10.

Pour les lignes microruban, deux épaisseurs de substrat ont été utilisées. Les
caractéristiques principales des lignes utilisées sont données par le Tableau IV.IV.2.

La ligne a épaisseur nominale utilisant le substrat GH15 de la technologie GH15-10 d’'UMS
est utilisée pour les densités de courants moyennes. La ligne épaissie est employée pour
supporter les fortes densités de courant.

Tableau IV.1V.2 : Propriétés des substrats GH15 et du GH15_Thick.

Substrat GH15
Hauteur du substrat : H [um] 70
Constante_ dlglectrlque 10.34
relative : €,
Permittivité relative : Mur 1
Conductivité : oq 2.7 E+7
Epaisseur du conducteur
: 2
nominal : T [pm]
Epaisseur du conducteur 9
épaissi : T [um]

GH15-10 est une technologie MMIC passive de puissance. Le tableau V.3 résume les
principales caractéristiques des éléments passifs proposés par la technologie GH15-10.
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Tableau IV.3 : Principales caractéristiques des éléments passifs GH15-10 et spécifications

recommandées.
Densité Densité de Densité de Tension
surfacique courant linéique | courant linéique | maximale
9 DC [mA/um] | RMS [mA/um] V]
Capacité MIM 175pF/mm? 150
TaN 30Q/o 0.45 2
Résistance
TIWSi 1000Q/o 0.1 0.4
Ligne MET1 11 47
Ligne sur-épaissie 18 65

Ces spécifications sont prises en compte lors des phases de conception des circuits
d’adaptation d’entrée, d’inter-étage et de sortie afin d’assurer le bon dimensionnement des
différents éléments.

Les simulations et la conception sont réalisées avec le logiciel Keysight ADS en utilisant le
modéle GH15-10 d’'UMS du HEMT AlIGaN/GaN intégrant en partie les effets de piéges de drain
et les effets thermiques. Une analyse préliminaire des performances en puissance
correspondants aux tailles de transistors disponibles est effectuée afin de choisir
convenablement la taille et le nombre de transistors a utiliser.

IV.2. Etapes de conception d’un AP adapté au suivi d’enveloppe.

La procédure de conception se compose de plusieurs étapes décrites par la Figure IV.2.
Le but de ce processus est d’optimiser la robustesse et le temps de développement de
I'amplificateur en prévoyant le plus précisément possible son futur comportement, et donc de
limiter les erreurs et les échecs de conception.
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Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour
intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

Conception et simulations ADS
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analyse des transistors

|

Analyse Load-Pull, Source-Pull
@fy, 2f, et 3f, pour 4V<V <22V

Dimensionnement des circuits de
polarisations adaptés au suivi d’enveloppe

N,
simulation Momentum EM l
Conception des circuits d’adaptation
l d’entrée, d’inter-étage et de sortie

Vérification des régles de
dessin et électriques

l

Génération du fichier gds,
fabrication et assemblage
sur jig

Caractérisation RF
Figure IV.2 : Etapes de conception d’'un AP MMIC adapté au suivi d’enveloppe.

IV.2.1. Dimensionnement et analyse des transistors.

Le dimensionnement des transistors utilisés dépend principalement de la puissance de
sortie souhaitée. La connaissance de la densité de puissance des transistors en technologie
GH15 d’'UMS qui est de l'ordre de 3.5 W/mm et la caractérisation load-pull permettent de
dimensionner les transistors & utiliser.

Plusieurs transistors de puissance GH15 issus de la plague « Ouragana » avec différents
développements de grille peuvent étre utilisés comme ceux indiqués sur le Tableau IV.4.

Tableau IV.4 : Tailles des transistors de Puissance GH15 issues de la plague OURAGANA.

L : Taille du Développement Puissance de
Deésignation transistor [um] | total de grille [mm] | sortie estimée [W]
TZ106X30 6x30 0.18 ~0.63
TZ108X50 8x50 0.4 =1.4
TZ108X75 8Xx75 0.6 ~2.1
TZ108X125 8x125 1 =3.5

IV.2.1.1. Choix de la taille et de la polarisation du transistor.

Les puissances maximales que peut fournir le transistor GH15 sont calculées pour
différentes tailles de transistor. Le développement total nécessaire pour obtenir une puissance
de sortie de saturation supérieure ou égale a 2W en est déduit. Le nombre de transistors a
placer en parallele détermine, en premiére approximation, la puissance de sortie totale. Pour
atteindre les objectifs fixés et obtenir une puissance de sortie de saturation supérieure ou
égale a 2W, deux transistors 8x75 um pour un développement total de grille de 0.6 mm ont
été choisis. Placés en paralléles, ces transistors doivent permettre d’obtenir une puissance de
sortie maximale Ps yax gstimse délivrant 2 fois 2.1 W soit environ 36,2 dBm.
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En estimant a 0.7dB (au maximum) les pertes dues au quadripble d’adaptation de sortie.
On obtient:

Ps max gstimse = 36,2dBm — 0.7dB
= 35.5dBm =~ 3.5W

(IV.1)

Comme montré dans le chapitre 1ll, la validation Load Pull des transistors GH15 a été
effectuée sur des transistors 8x125 um. Cette taille de transistor a été utilisée en mesures par
la fonderie et correspond a un développement total de grille de 1mm. Le transistor GH15
chargé par les immittances de source et de charge optimales est capable de satisfaire aux
exigences du cahier des charges en termes de puissance de sortie et du compromis entre la
PAE le long de 'OBO et la valeur de 'OBO. Cette spécification sera appelée PAE / OBO. Les
performances mesurées, a fo=18GHz, d’un transistor 8x125 um sont rappelées par la Figure
IV.3.

55
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21 23 25 27 29 31 33 35

P [dBm]

Vpeo=8V

PAE [%]

Figure 1V.3 : PAE fonction de la puissance de sortie d'un transistor GH15 (8x125um) chargé par les
immittances de source et de charge optimales a fo=18GHz pour un fonctionnement en classe AB-:
Vpso=8V, Jbsoq=50mA/mm et en classe AB*: Vbso=20V, Jpsoq=150mA/mm. Les fréquences
harmoniques chargées sur 50Q.

Le transistor GH15 (8x125um) montre une PAE supérieure a 49% le long d’'un OBO de
l'ordre de 5.7dB (8dB atteignable avec Vpso<8V). La puissance de sortie maximale est de
I'ordre de 33.6 dBm (=2,3W). Il s’avére donc que I'utilisation de deux transistors de puissance
« TZ108X75 » (8 doigts de grille de 75 um de développement chacun) permet d’atteindre le
niveau de puissance de sortie exigé par le cahier des charges de I'AP. L’implantation
(« Layout ») du transistor utilisé est donnée sur la Figure IV.4.
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< X=161pm —

Accés
drain

Acceés
Grille

Figure IV.4 : « Layout » du transistor GH15 (8x75um).

Le dimensionnement des transistors étant réalisé, 'analyse DC du transistor choisi est
effectuée et les caractéristiques Ipsex(Vboso) €t losex(Veso) extrinséques statiques simulées au
niveau du plan de I'accés drain du HEMT GH15-10 de développement de grille total de 8x75um
sont tracées. Celles-ci sont données sur la Figure 1V.5.

——— Vo= 5.0V
Vg =-4.5V
Vo = -4.0V
Vggo = -3.5V
Vgs = -3.0V
Vego = -2.5V
Vggo = -2.0V
Vg = -1.5V
Vggp = -1.0V
Vo = -0.5V
Vego = 0.0V

Vggo= 0.5V

Vg = 1.0V
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Figure IV.5: Caractéristiques extrinseques statiques simulées Ipsext (Vaso) paramétrées par Vpso (&
gauche) et caractéristiques extrinseques statiques simulées Ipsext (Vbso) paramétrées par Veso (2
droite) du HEMT GH15-10 8x75um.

La Figure V.5 permet de déduire que:
» L’intensité maximale atteignable du courant de drain extrinséque (Ipsomax) vaut 0.68A,
» Latension de coude (V«) est aux alentours de 5V,

» La tension de pincement Vp est comprise entre -3V (pour Vpso=0V) et -4V (pour
V|330=40V).

Le tracé des caractéristiques Ipso/Veso permet de relever la valeur de la tension de
pincement du transistor de puissance GH15-10 pour différentes valeurs de tension Vpso. A
partir de ces caractérisations, le choix des points de polarisations des transistors de puissance
commence a se dessiner. Pour faire fonctionner 'amplificateur entre les classes AB™ et AB™,
les points de polarisation peuvent étre rapidement définis :

e A Vpso=4V, classe AB- (O<JD50,q<50mA/mm9-3.2<Veso<-2.6V).
e A4V <Vpso <22V, classe AB (50<JDso,q<15omA/mm9-2.8<Veso<-2.5V).
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o A Vpso=22V, classe AB* (150<Jps0,q<210mA/mm=>-2.7<Vgso<-2.4V).

En condition de suivi d’enveloppe de drain, le point de polarisation de grille est maintenu
constant. D’aprés I'analyse ci-dessus, une tension de polarisation de grille Vgso= -2.6 V doit
permettre de faire fonctionner 'amplificateur de puissance, pour Vpso = 22V, en classe AB* ou
la linéarité est bonne et le rendement est optimal et, pour Vpso = 4V, en classe AB’, ou le
rendement reste satisfaisant avec une dégradation de la linéarité.

Comme le montre la Figure 1V.6, méme avec une tension de polarisation de grille fixe,
dans un amplificateur de puissance a suivi d’enveloppe APSE, la transconductance Gn
dépend de la tension de polarisation de drain Vpso. Cela entraine, une modification de la
tension de pincement et par conséquent une modification de I'angle de conduction et
finalement de la classe de fonctionnement de I'AP.
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Figure 1V.6: Variation de la transconductance Gm en fonction de Vgso paramétrée par Vpso d'un
transistor GH15-10 de taille 8x75um.

L’étude précédente a permis de dimensionner les transistors et de choisir le point de
polarisation de grille adéquat pour une future application d’'une polarisation de drain
dynamique. Pour donner suite a I'analyse DC, une étude petit signal est effectuée afin
d’analyser la stabilité petit signal du transistor unitaire.

IV.2.1.2. Analyse petit signal multi polarisations.

Par définition, un circuit linéaire est dit stable si sa réponse libre, temporelle, a une source
quelconque d’excitation, est transitoire. Cette réponse doit donc tendre vers son état initial
lorsque I'excitation est coupée et le temps t tend vers l'infini.

Le facteur de Rollet (facteur k), associé a la clause conditionnelle et a une seconde
condition sur le déterminant A du circuit, ont longtemps été considérés comme les principales
conditions de stabilité linéaire d’un circuit. Depuis, un critére plus simple, tout aussi rigoureux,
avec une condition unique, remplagant la condition sur le facteur K et sur le déterminant du
circuit, a été développé. Il s’agit du critere sur le facteur « mu ». Dans le cas d’'un quadripéle
linéaire on peut définir deux facteurs « mu »:

_ 1—8111?
1S11 — S11 Al + 15215121

ul (IV.2)
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1 —[S,,]?

= _ (IV.3)
[S11 — S22 Al + |S2151,]

u2

On peut alors montrer que lorsque u1 est strictement supérieur a 1, p2 est aussi
strictement supérieur a 1. La condition nécessaire et suffisante pour assurer une stabilité
linéaire inconditionnelle d’'un quadripdle linéaire, sous réserve de la clause conditionnelle,
s’écrit alors:

pl >1 ou p2>1

Dans ce cas, il suffit donc de tracer I'un des deux facteurs mu et de vérifier les fréquences
pour lesquelles ce facteur est strictement supérieur a 1 pour constater la stabilité
inconditionnelle du quadripble analysé. Lorsque le transistor est conditionnellement stable, le
tracé des cercles dits de stabilité permet de distinguer les zones des impédances de charge
a partie réelle positive ou nulle (respectivement de source et de charge) pour lesquelles le
transistor présente a son autre acceés (respectivement de drain et de source) une impédance
a partie réelle positive ou nulle.

Le facteur p de la matrice des parameétres-[S] du transistor de puissance 8x75 um polarisé
en classe AB (Vbso = 4V, Josoq = 65mMmA/mm), et en classe AB* (avec Vpso = 22V, Jpsoq =
195mA/mm),est simulé dans la bande de fréquence [0.10-40 GHZz] et est illustré sur la Figure
IV.7.
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Figure IV.7 : Facteur p du transistor de puissance GH15 (8x75um) polarisé en classe AB (Vpso = 4V,
Jbso,q = 65MA/mm), et en classe AB* (Vbso 22V, Jbso,q = 193mA/mm).

En se basant sur la Figure 1V.7, 'analyse de stabilité petit signal du transistor se résume
comme sulit :

e Enclasse AB (Vbso = 4V, Jpbso,g = 65MmA/mm) :
DC-16.1GHz : uy <1 Stabilité conditionnelle = Inspecter les cercles de stabilité
16.1-40GHz : y >1 Stabilité inconditionnelle

e Enclasse AB" (Vbso 22V, Jpso,q=193mA/mm) :
DC-15GHz : y <1 Stabilité conditionnelle =» Inspecter les cercles de stabilité
15-34GHz : p >1 Stabilité inconditionnelle

34-40GHz : y <1 Stabilité conditionnelle =» Inspecter les cercles de stabilité
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Les cercles de stabilité conditionnelle de source et de charge sont reportés sur la Figure
IV.8. Elles permettent de délimiter, en régime petit signal, les zones d’'impédances de sources
et charges impliquant un risque d’instabilité.

:(b)

Figure 1V.8 : Cercles de stabilité, du transistor de puissance GH15 (8x75um) : (a) de Source en classe
AB dans [0.1-16.1GHz] (en rouge), en classe AB* dans [0.1-15GHZ] (en bleu) ; (b) de Charge en classe
AB dans [0.1-16.1GHZz] (en rouge), en classe AB* dans [0.1-15GHZz] (en bleu) ; (c) en classe AB* dans
[34-40GHZz] de Source (en rouge), et de Charge (en bleu).

L’étude petit signal multi polarisations se cléture par l'analyse du Gain disponible
maximum (Maximum Available Gain :MAG) du transistor choisi. La Figure 1V.9 montre le MAG,
entre 16-21GHz, en classe AB (avec Voso = 4V,Jpsoq = 65mA/mm) et en classe AB* (Vbso =
22V, Jbso,q = 193mA/mm) entre 15-21GHz. Couplée a 'estimation des pertes des quadripbles
d’adaptations d’entrée et de sortie, le MAG permet de prévoir le gain bas niveau du transistor
GH15 lorsqu’il sera adapté a son entrée et a sa sortie sur 50Q. En estimant les pertes globales
d’entrée et de sortie a 2.2 dB au maximum, le gain linéaire sera inférieur a 10 dB sur la bande
d’intérét [17-20GHz]. De ce fait, un étage préamplificateur sera ajouté afin d’atteindre les
exigences du cahier en termes d’'OBO tout en gardant un gain minimal supérieur a 10 dB.
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Figure IV.9: Gain maximum stable (MSG) et Gain maximum disponible (MAG) [DC-40GHZz] (a
gauche) et Gain maximum disponible (MAG) [15-21GHz] (& droite) du transistor GH15
(8x75um) polarisé en classe AB (Vbso = 4V, Jbsoq = 65mA/mm) et en classe AB* (Vpso = 22V,
Jpso,g= 193mA/mm).
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IV.2.2. Conception d’un amplificateur de puissance 2 étages adapté au suivi
d’enveloppe :

Dans un premier temps, la recherche des immittances de source et de charge optimales
est réalisée en présence de circuits de polarisations de grille et de drain idéaux.

IV.2.2.1. Load Pull multi polarisations :

La premiere simulation load-pull se fait a puissance disponible d’entrée constante a
fo=18.5GHz. Elle est effectuée pour deux tensions de polarisations de drain différentes
Vpso= Vpsomin=4V et Vpso=Vpsomax=22V. Les immittances de source et de charge aux
fréquences harmoniques sont imposées a 50Q. La Figure 1V.10 présente la schématique de
la simulation utilisée pour la recherche des immittances de source et charge optimales a
présenter au transistor GH15 8x75um pour un fonctionnement en suivi d’enveloppe.

T. L Voso

VGSD —

Ldec Ldec

g ]
| G P e

|
5]
Cdec Cdec 500

1TR GH15: 0.6 mm

Figure 1V.10: Simulation de variation des immittances de source et de charge présentées
successivement aux acces grille et drain du transistor de puissance GH15 de 0.6mm de développement.

La Figure IV.11 présente, pour Vpso=Vpsomin €t Vbso=Vbsomax, €S contours d’admittances
de charge optimales pour PAEmax et Pssa. La premiere étape de notre analyse load-pull
consiste a identifier la zone d’admittances de charge optimales a présenter, a la fréquence
fondamentale, au transistor unitaire GH15 8x75um permettant d’obtenir un meilleur compromis
entre la PAE et la puissance de sortie : PAE/Ps pour Vpso= Vpsomin €t Vpso=Vbsomax-
L’admittance de charge optimale choisie, notée (Ych.oper(fo)), permet d’obtenir 'enveloppe
des PAE maximales le long de 'OBO.

Zone d’admi donnant ] i )

PAE .. €t Ps oo (PAE omp et Pout,) pour
}intour Psca4V Vpsomin €t Vpsomax @ 18.5GHz

HRA X \
\ .:.- ﬁ :5./ Contour Ps . 3 22V
Contour PAE_max a 22V /

2

N Contour PAEmax a 4V
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Figure IV.11: Recherche de la zone d’admittances de charge optimales pour compromis
PAE/Ps a Vpso = 4V et Vpso = 22V.

Le méme processus de recherche de zone d’admittances optimale est repris a fo=17, 18.5
et 20GHz en présentant cette fois, pour chaque fréquence fondamentale fo, les contours
d’admittances de charge admissibles permettant d’avoir une PAE290%PAEcomp @
Vbso=Vbsomin €t Vbso=Vbpsomax. La Figure 1V.12(a) présente la zone d’admittances de charge
admissibles déterminée a 18.5 GHz. La Figure 1V.12(b) montre la zone d’admittances de charge
admissibles résultante de lintersection des 3 zones déterminées a trois fréquences
fondamentales. Afin d’obtenir, le long de 'OBO, une PAEZ90%PAEcmp sur la bande [17-
20GHz], il faut donc présenter au transistor une admittance de charge a la fréquence
fondamentale se situant dans la zone optimale (en jaune sur La Figure IV.12(b)).
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PAE 2 90% PAE 4y POUrVosimin &t Visomy 3 18.5GHz
Conwz 90%PAE 3 & /
-
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PAE 2 90% PAE, ;. & Vpspmin ot
Viosomax dans la bande [17-20GHz]
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< £,=20GHz -

\&___ﬁ //
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Figure 1V.12: Recherche de la zone d’admittances de charge admissibles pour compromis
PAE>90%PAEcomp & Vpso = 4V et Vpso = 22V sur la bande 17-20GHz

La méme méthode d’analyse est utilisée pour la détermination de la zone d'impédances

de sources optimales a présenter a l'entrée du transistor GH15 8x75um pour un
fonctionnement en suivi d’enveloppe sur la bande [17-20GHz].

Les valeurs des capacités équivalentes optimales d’entrée du transistor GH15 de 0.6mm
de développement sont données ci-aprés. La bande de fréquence d’utilisation a été limitée a
[18-20GHZz]. Ce choix se justifie par la forte dispersion de la valeur de la capacité équivalente
d’entrée, Ci, en fonction de la fréquence fondamentale.
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Tableau IV.5 : Valeurs de la d’entrée équivalentes du transistor GH15 de 0.6mm de développement (fo
=18, 19 et 20GHz).

Cin [PF]
fo AB (Vpso =4V, AB* (Vpso =22V,
Jpso,g=75mA/mm). | Jpso,q=206mA/mm).
18 1.35 1.12
19 1.45 1.15
20 1.58 1.19

Le Tableau V.5 montre I'impact de la variation de la tension de polarisation de drain et de
la fréquence fondamentale sur 'impédance de source optimale a présenter au transistor a son
entrée. La capacité équivalente d’entrée du transistor GH15 varie non seulement en fonction
de la fréquence d’utilisation mais aussi en fonction de la tension de drain Vpso appliquée. C'est
une des difficultés de la conception d’'un AP adapté au suivi d’enveloppe. Dans celui-ci, la
synthése du circuit d’adaptation d’entrée doit se faire en recherchant un compromis sur une
large bande de fréquence et sur une certaine dynamique de tension de polarisation de drain.

Des simulations Load-Pull et Source-Pull a puissance disponible d’entrée constante sont
aussi effectuée a 2fo=37GHz & Vpso= Vbsomin €t Vbso=Vpsomax. C€S simulations ont permis de
déterminer les zone d’'immittances de source et de charge a 2f, dégradant la PAE obtenue
précédemment en présence des immittances de source (Zs optet(fo)) et de charge (Ych,optet(fo))
optimales a fp et des immittances de source et de charge a 2f, fixées a 50Q.

Les graphiques du Tableau IV.6 montrent I'évolution de la PAE le long de I'enveloppe
des PAE wax du transistor en fonction des phases des coefficients de réflexion de source et de
charge a la fréquence harmonique 2 en gardant un module constant (|7s(2fo)| = | Tch(2fo)| =
0.95), et pour une fréquence d’excitation variant de 18 a 20GHz.
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Tableau IV.6 : Simulation de I'évolution de la PAE du transistor GH15 (8x75um) en fonction des phases
de coefficients de réflexion de source et de charge a la fréquence harmonique 2, dans la bande de
fréquence fondamentale f;=18-20GHz avec un module des coefficients de réflexion constant
(|7en(2f0)|=|75(2f0)|=0.95).

Classe AB* (VDSO =22V, Josoq = 206mA/mm)

50, 85
48 & 50__
{ 45 |
| ey ]
| =
| w 40
| 20
! 35
| fo=20GHz 1 fo =20GHz
| fo=19GHz 30 fo = 19GHz
| fo = 18GHz fo = 18GHz
o 40 80 120 160 200 240 280 320 360 0 40 80 120 160 200 240 280 320 360
Arg(Fs(2fo)) [°] Arg(Fenl(2fo)) [°]

Classe AB (Vbso = 10V, Jbso,g = 92mA/mm)

[

58|

|

ssa}

$ 4

E 54
<

0|

52

4 fo = 20GHz fo = 20GHz

50| fo=19GHz 46 fo = 19GHz
] fo = 18GHz 44 fo = 18GHz
P Sl I N N . e N S % I S SN ¥ AN S~ N
1] 40 80 120 160 200 240 280 320 360 C 40 80 120 160 200 240 280 320 360
Arg(Fs(2f,)) [°] Arg(Feu(2fo)) [

Les courbes présentées par la Tableau IV.6 permettent de mettre en évidence rapidement
les phases pour lesquelles les performances sont rapidement variables et peuvent conduire a
une dégradation. Elles conduisent ainsi a connaitre rapidement les zones d’'immittances de
source et de charge a éviter aux fréquences harmoniques 2.

La dégradation de la PAE est indépendante de la classe de fonctionnement ( AB-, AB ou
AB*) du transistor GH15 8x75um. Pour fo dans [18-20GHz], cette dégradation est constatée
pour une phase du coefficient de réflexion de source a 2f, comprise entre 120° et 180°.

e Surun OBO de 'ordre de 6dB (variation de Vpso=22V a Vpso=10V), la PAE chute
d’environ 10 points (a 19GHz).

Lorsque la phase du coefficient de réflexion de source a 2f, se situe en dehors de la zone
défavorable, une forte dégradation de la PAE est aussi constatée pour une phase du
coefficient de réflexion de charge a 2f, comprise entre 130° et 280°.

e A OBO =0 dB (Vbso=22V) la PAE chute d’environ 10 points dans la bande
passante [18-20] GHz.

e A OBO =6 dB (Vbso=10V) la PAE chute d’environ 15 points dans la bande
passante [18-20] GHz.

Les simulations précédentes sont aussi effectuées sur le transistor polarisé en classe AB
pour Vpso=4V et montrent le méme comportement en fonction des phases des immittances de
source et de charge présentées a 2f.
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Des simulations complémentaires sont réalisées pour des valeurs de modules de
coefficients de réflexion de source et de charge de 0.35, 0.65 et 0.95 a la fréquence
harmonique 2. Ces simulations révelent que la zone des phases défavorables correspondant
a la dégradation des performances est indépendante des modules des coefficients de réflexion
de et de charge a 2fo.

L’identification des zones d’'immittances de source et de charge défavorables pour le
critére PAE /OBO permet de contrdler la conception des circuits d’adaptation. Il suffit de vérifier
gue les immittances de source et de charge présentées au transistor a 2f, ne se situent pas
dans ces zones défavorables pour la PAE /OBO.

L’étude précédente a permis d’identifier les immittances de source et de charge optimales
afo (ZS,QPT,ET(fo) ; YCH,OPT,ET(fo)) et a 2fy (stopT,ET(Zfo) ; YCH,opT,ET(Zfo)) a présenter a un transistor
unitaire GH15 de taille 8x75um adapté au suivi d’enveloppe.

Les performances simulées présentées par le Tableau IV.7 montrent l'intérét de
I'application de la technique de suivi d’enveloppe sur les transistors GH15 d’UMS. La variation
statique de la tension de drain Vpso permet de maintenir une PAE supérieure a 40% sur un
OBO de l'ordre de 13 dB dans la bande [18-20GHz].
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intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

Tableau IV.7 : PAE (traits pointillés), n (traits pleins) et Gp optimaux issus des simulations de
variation de charge et de source du transistor GH15 de 0.6mm de développement total fonctionnant
en classe AB- (en rouge) avec Vpso=4V et Jbsoq= 25.5mA/mm, AB (en bleu clair) avec Vpso=10V et
Jposog= 92mMmA/mm et en classe AB* (en magenta) avec Vpso=22V et Jbsoq= 206mA/mm, aux

fréquences fondamentales 18GHz, 19GHz et 20GHz.
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Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour
intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

Généralement, les circuits de polarisation sont congus conjointement avec les circuits
d’adaptation ce qui permet d’optimiser au plus prés du transistor les impédances d’entrée et
de sortie vues par celui-ci. Dans le cas d’un amplificateur de puissance a polarisation
dynamique, le réseau de polarisation assure la liaison entre les signaux RF et les sighaux de
polarisations modulés et joue donc un réle important en termes de stabilité et de performance
énergétique de 'APSE. De ce fait et afin d’isoler la contrainte de polarisation dynamique de
celle de I'adaptation d'impédance sur une large bande RF, la conception de I'amplificateur est
traitée en deux parties :

e La conception des circuits de polarisation BF: le Quadripble de Polarisation de
Grille du premier étage QPGL1 , le Quadripble de Polarisation de Drain du premier
étage QPD1, le Quadrip6le de Polarisation de Grille du deuxiéeme étage QPG2 et
le Quadripble de Polarisation de Drain du deuxiéme étage QPD2.

e La conception des circuits d’adaptation RF: le Quadripble d’Adaptation d’Entrée
QAE, le Quadripéle d’Inter-Etage QIE et le Quadripble d’Adaptation de Sortie QAS.

IV.2.3. Dimensionnement des circuits de polarisations adaptés au suivi d’enveloppe.

Le réseau de polarisation conventionnel est utilisé pour séparer les signaux RF des
signaux DC afin de maintenir la stabilité a basses fréquences. Il doit étre capable de combiner
les signaux continus (DC : dans le cas d’une polarisation statique) ou basse fréquence (BF :
dans le cas d’une polarisation dynamique) avec les signaux RF. Idéalement, en présence d’un
fort signal RF modulé appliqué en entrée de I'amplificateur, aucune modulation de polarisation
basse fréquence ne doit exister dans le circuit de polarisation. L'impédance ramenée a I'accés
du transistor par le circuit de polarisation doit donc étre assez basse (quasi-court-circuit) sur
la plus large bande basse fréquence (« Bande Vidéo ») et doit apparaitre comme un circuit
ouvert pour les signaux haute fréquence (« Bande RF »). De ce fait, la conception
d'amplificateurs de puissance RF pour un fonctionnement en alimentation dynamique exige
une attention particuliére pour la conception des circuits de polarisation non conventionnels.

IV.2.3.1. Contraintes et spécificités des circuits de polarisations adaptés au suivi
d’enveloppe

Le réseau de polarisation conventionnel est généralement constitué d’'une self inductance
de choc de grande valeur, présentant une haute impédance sur une bande passante RF
relativement large. Toutefois, dans le cadre de I'application considérée ici, une telle inductance
présenterait une impédance non négligeable dans la bande de fréquence de modulation de
'enveloppe du signal. Ceci induit une chute de tension proportionnelle a la pente du courant.
L’amplificateur de puissance adapté au suivi d’enveloppe doit donc utiliser un réseau de
polarisation adapté. La self de polarisation peut, par exemple, étre réalisée avec une ligne de
transmission quart d'onde court-circuitée au niveau de I'alimentation de drain par une capacité
résonant a la fréquence fondamentale. Au niveau de I'acceés de drain du transistor, la ligne de
transmission quart d’'onde présente :

e Un circuit ouvert & la fréquence fondamentale et aux harmoniques impairs,
e Un court-circuit aux harmoniques paires,
e Une impédance trés faible dans la bande passante de I'enveloppe.
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Le té de polarisation conventionnel, présenté par la Figure IV.13, comporte une série de
fortes capacités en paralléle a I'alimentation de drain, présentant de faibles impédances dans
la bande passante de I'enveloppe, contribuant ainsi a 'amélioration de la stabilité aux basses
fréquences. Dans le cas d’'un amplificateur de puissance a polarisation dynamique ou un
modulateur d'alimentation est utilisé pour alimenter le té de polarisation, les fortes capacités
paralléles (consommant un courant capacitif non-négligeables) conduisent a des pertes en
puissance, a une baisse de I'efficacité du modulateur de drain, et a une forte limitation de la
bande passante du modulateur. De ce fait, dans le cas d’un amplificateur de puissance adapté
au suivi d’enveloppe les fortes capacités de découplage basse fréquence doivent étre
supprimées afin d’optimiser le fonctionnement du modulateur de polarisation.

Vpso: Alimentation de drain statique
ou dynamique fy;=0.1-%»200MHz

zm &:dulateur

ler Care
—
Ligne quart
d’onde : /4

Accés de polarisation de grille
ou de drain du transistor
Figure IV.13 : Circuit de polarisation conventionnel.

En présence d’un signal CW a I'entrée de I'AP a polarisation fixe, I'utilisation d’'une capacité
Care de 10pF et d’'une ligne quart d’'onde permet de réaliser un excellent découplage entre le
signal de polarisation DC et le signal RF a 19GHz. Dans le cas d’un signal modulé et pour un
amplificateur de puissance a suivi d’enveloppe la capacité de découplage Cqrr doit étre assez
faible pour ne pas court-circuiter le signal de modulation.

IV.2.3.2. Conception des circuits de polarisations.

Afin d’offrir la possibilité de polariser dynamiquement la grille et le drain, la méme topologie
initiale a été utilisée pour les circuits de polarisation de grille et de drain des deux étages.

Les capacités Cqrr1 et Cyrr2 présentent :

- En BF [DC-150MHz] un quasi-circuit ouvert,

- Autour de fo [17-20GHz] une tres faible impédance,

- Autour de 2fy [34-40GHz] une faible impédance.

La capacité Cqer présente :

- En BF [DC-150MHz] un circuit-ouvert,

- Autour de fp [17-20GHZz] un quasi-court-circuit,

- Autour de 2fy [34-40GHz] une faible impédance.

Les capacités de découplage RF de fortes valeurs des réseaux de polarisation de grille et

de drain ont été remplacées par des capacités de découplages de plus faibles valeurs qui
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permettent de réaliser un bon compromis entre la largeur de bande passante de modulation
et le découplage RF(quasi-court-circuit a fp). L'utilisation de deux capacités de découplage
Carr1 €t Cgarr2 de 5pF permet de respecter les contraintes électriques imposées par une
application de la technique de suivi d’enveloppe. La détermination de la valeur limite minimale
de Cgrr assurant un bon compromis entre le découplage BF- RF et la largeur de la bande
passante de modulation est réalisée sous ADS en régime petit signal (simulations AC) en
inspectant, en BF et dans la bande RF d'utilisation, les courants dans les branches. Afin
d’assurer la stabilité en basses fréquences, des résistances de stabilisations de 'ordre de 5Q
ont été placées en série avec les capacités Cqrr1 €t Carr2. Une résistance de stabilisation
série est rajoutée en série avec les circuits de polarisation de grilles.

Il convient de noter que les quadripdles de polarisation sont ré-optimisés conjointement
avec les quadripbles d’adaptation afin de présenter le meilleur compromis entre la bande
passante de modulation et le découplage BF-RF.

Le circuit de polarisation de drain du deuxiéme étage final, obtenu aprés optimisation
conjointe avec le quadripble d’adaptation de sortie, est présenté par la Figure IV.14. La
vérification du bon fonctionnement du circuit de polarisation est faite en visualisant la
répartition des courants BF dans les branches.

Alimentation de drain

Viot f45=0.1-> 200MHz
Itot
§ 11 Carr1 Rux
——"—'wv—l|
. g Carr2 R
TR21 Vdrainl ——I——w—}
L — C
1 irall
RoutICout Plot llg Rl:OUT
- p—trn—c |:|—050 Q
I 13
R... & Cou 1
\ T nm—
TR22 Vdrain2

Figure 1V.14 : Validation du circuit de polarisation de drain de I'étage de puissance.

Les courbes présentées sur la Figure IV.15 sont tracées pour trois résistances de drain
Ruarain différentes ( Rour sur la Figure 1V.14). Ces tracés permettent de vérifier que le circuit de
polarisation BF présente bien les bonnes impédances BF sur une bande de fréquence de
modulation allant de DC a 200MHz.
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Figure 1V.15 : Répartition des courants BF dans les branches du circuit de polarisation de I'étage de
puissance.

Le rapport des courant 13/Itot est décroissant en fonction de la fréquence de modulation.
Pour une fréquence de modulation maximale de 200MHz et pour une résistance de drain de
70 Ohms, 70% du courant total BF généré par I'alimentation de drain passe par 'accés drain
de I'étage de puissance (courant I3). Les rapports I1/Itot et 12/ltot sont croissants en fonction
de fgs. Pour des faibles fréquences de modulation, le courant en bande de base généré par
l'alimentation de drain passe en quasi-totalité vers le drain de I'étage de puissance (courant
13). Avec 'augmentation de la fréquence de modulation, I'impédance BF présentée par la
capacité de découplage Cuqre augmente et une partie du courant BF total commence a
traverser cette capacité (courant I11). Ceci est valable pour les deux capacités identiques Carr1
et Carro.
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Figure 1V.16 : Rapport entre la tension BF sur le drain et la tension BF du générateur d’alimentation de
drain.

Les rapports des tensions Vdrainl/Vtot et Vdrain2/Vtot sont quasi-constants, égales a 1,
en fonction de la fréquence de modulation. Le maximum de la bande passante du modulateur
de polarisation pouvant étre utilisé avec I'AP réalisé peut étre estimé en analysant, en bande
de base, les rapports présentés sur la Figure 1V.15. En considérant la fréquence de coupure
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a 3dB, la bande passante maximale du modulateur qu’on peut connecter a I'AP est de I'ordre
de 150MHz.

La méme analyse a été effectuée sur les quadripbles de polarisation de grille et de drain
des deux étages. Une fois les quadripbles de polarisations synthétisés, la conception des
circuits d’adaptation RF peut commencer.

IV.2.4. Conception des circuits d’adaptations.

L’étude load pull et source pull effectuée précédemment a permis de déduire que le circuit
équivalent a la sortie drain du transistor est un circuit RoutCour paralléle avec Rour= 70 Q et
Cout=0.26 pF (& 19GHz) et que I'entrée du transistor est modélisée par un circuit RinCiy série
avec Rn=2.8 Q et Cn= 1.68pF (a 19GHz). Au premier abord, ces circuits sont utilisés pour
les simulations/optimisations des quadrip6les d’adaptation en régime faible signal.

IV.2.4.1. Conception du quadripdle d’adaptation de sortie (QAS).

Il convient de noter que I'approche d’optimisation du quadripble d’adaptation de sortie est
effectuée, dans un premier temps, pour un transistor unitaire GH15. Le circuit d’entrée initial
est constitué que d’éléments idéaux avec :

e Un transformateur d'impédance idéal 50 Ohms vers 3.5 Ohms.
¢ Une self inductance d’accord Lacc placée en série a I'accés grille du transistor.

Le quadripdle d’adaptation de sortie doit satisfaire conjointement plusieurs conditions sur
la plus large bande passante possible. Celui-ci doit :

e Présenter les bonnes admittances de charges a la fréquence fondamentale fo aux
accés drain des transistors du dernier étage. Ceci doit étre réalisé sur toute la
dynamique de la puissance d’entrée, tout en contournant les lieux d’'impédances
défavorables en PAE a la fréquence harmonique 2 (charges et lieux d'impédances
synthétisés lors des caractérisations/simulations Load-Pull). Ce quadrip6le
d’adaptation de sortie est chargé a sa sortie sur une résistance pure de 500.

¢ Il doit avoir de faibles pertes d’insertions sur toute la dynamique de la tension de drain.
e |l doit assurer un excellent découplage DC/RF.

Les contraintes liées a 'encombrement et aux couplages électromagnétiques s’ajoutent
aux conditions précédentes.

La Figure V.17 montre la méthode de recherche du QAS. Celui-ci est optimisé a premier
abord en simulation faible signal, en remplagant le transistor unitaire par une source de courant
sinusoidale en paralléle avec le circuit RoutCour paralléle.
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1TR GH15: 0.6 mm

Figure V.17 : Simulation de recherche du circuit d’adaptation de sortie idéal d’'un transistor GH15.

En principe, pour aboutir & un QAS optimum il faut pouvoir placer en sortie du transistor
une self-inductance d’accord paralléle Lcn (notée Lacc Sur la figure ci-dessous), suivie d’un
circuit LesCes Série qui se comporte alors comme un circuit compensateur de réactance de la
capacité du circuit paralléle Cour / Lacc et du transformateur quart d'onde comme le montre
la Figure 1V.18. Celle-ci donne les parametres caractéristiques du QAS de type passe-bande.

QAS
Your_itr . ==
H IVum statique ou dynamique
+ Carr
I
La
Ces Les Ze, mi2
1
' Ry = 500
+ Rout Cout v
1
i
i
H beosanas
—_ '

1TR GH15 : 0.6 mm

Figure 1V.18 : Circuit d’adaptation de sortie idéal d’un transistor GH15 adapté au suivi d’enveloppe.

Le QAS initial est composé d’éléments idéaux localisés et distribués qui sont:

@
0’0

Une ligne de transmission idéale, de longueur égale au quart d’onde, élévatrice
d'impédance placée entre la résistance d'utilisation (Ry=50Q) et la résistance de
charge a présenter au drain du transistor (Ry= 60 a 80Q).

La capacité de compensation de réactance C¢s en sortie de I'étage qui forme un circuit
résonant série lorsqu’elle est associée a L¢. Le rble principal de ce circuit est de
compenser les réactances, dans la bande passante, du circuit de sortie provenant du
circuit paralléle: Cou €t Lac, mais aussi du quart d’'onde élévateur d’impédance.
Idéalement, celui-ci doit transformer la résistance d'utilisation de 50Q en une
résistance, qui est de I'ordre de 70 Q en centre de bande a fo =19GHz. La capacité de
compensation de réactance Ccs en sortie de I'étage sert aussi a découpler le courant
RF du courant DC et en bande de base : Ipso(t) alimentant le transistor a son accés
drain. Elle doit, de plus, présenter un quasi-circuit-ouvert pour le signal de modulation
de suivi d’enveloppe ayant une fréquence de modulation qui est trés inférieure a la
fréequence RF (fgs<<fy). Ceci permet de charger le signal de suivi d’enveloppe
uniquement par le transistor et non par le circuit de charge RF de celui-ci. Cette
condition est primordiale pour la conception d’un amplificateur de puissance en vue de
I'application de la technique de suivi d’enveloppe ou le signal de modulation sera
injecté dans le drain du transistor via le circuit d’alimentation.
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« Les selfs inductance Lacc €t Les qui sont réalisées par des troncons de ligne de
transmission de haute impédance, de longueur inférieure a un quart d’'onde. Lacc €t Les
qui sont respectivement les selfs inductances d’accord de la capacité Cour du TR et de
compensation du circuit Cour//Lacc.

R/

% La capacité de découplage Cqrr est fixée a 10pF dans un premier temps.

Chaque fois qu’un élément idéal est remplacé par un élément réel, on vérifie son influence
sur la bande passante, les pertes, et le rendement de drain de 'amplificateur.

Le Tableau V.8 donne les valeurs initiales et récapitule le réle de chaque élément idéal
du QAS.

Tableau IV.8 : Valeurs des éléments idéaux constituant le QAS centré a fo =19GHz.

Lacc [NH] 0.2 Accord de Cou
Ces[fF] 50

Compensateur de réactance
Les [NH] 1.4
Zc [Q] 54.7 Transformateur de sortie

L’étage de puissance est constitué de deux transistors montés en paralléle. L’optimisation
du circuit de sortie est réalisée en remplacant les deux sources de courant commandée des
deux transistors montés en paralléle par une source de courant sinusoidale équivalente en
parallele avec le circuit équivalent de sortie des deux transistors constitué d’une capacité
Cour’=2*Cour €en paralléle avec une résistance Rour'=Rout/2. L’'objectif de I'optimisation du
QAS est de présenter, le long de 'OBO et sur une large bande [17-21GHz], les admittances
de charge optimales synthétisées a la fréquence fondamentale. Ceci est fait en optimisant un
QAS qui présente au circuit équivalent de la sortie de I'étage de puissance le double de
'admittance de charge Ychopr,er déterminée précédemment. L'optimisation est effectuée en
présence du pad RF de sortie et de la transition entre la puce GaN MMIC et le plot de sortie
du support de test. La Figure IV.19 présente une schématisation de la simulation permettant
d’optimiser le QAS de I'étage amplificateur, réalisé en éléments idéaux.

Yenoarrt

2TR GH15: 1.2 mm

Figure 1V.19 : Recherche du circuit d’adaptation de sortie idéal de I'étage de puissance de I'AP.

En passant en éléments réels GH15, le QAS est ré-optimisé pour minimiser les pertes et
le coefficient de réflexion. Ceci est réalisé sur une large bande autour de fo=19GHz afin
d’aboutir a un circuit d’adaptation final a faibles pertes offrant une bonne adaptation en sortie
du transistor unitaire GH15 le long de 'OBO et sur la bande passante de 18-20GHz. Le QAS
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en éléments réels GH15 comporte des éléments localisés, semi-distribués et distribués et
présente quasiment les mémes impédances que le QAS initial utilisant des éléments idéaux.

Le substrat sur-épaissi GH15-Thick a été employé pour la constitution du QAS. Ce choix
se justifie par le fort niveau de puissance que doit supporter 'accés drain du deuxiéme étage
de puissance.

La derniére étape de l'optimisation du QAS s’effectue en régime fort signal avec des
simulations en équilibrage harmonique (Harmonic Balance :HB) en optimisant par parties le
modéle Electromagnétique (EM) du QAS afin d’avoir une PAE maximale le long de 'OBO sur
toute la bande passante [18-20GHz]. Les performances en puissance obtenues avec le QAS
en éléments électriques et avec le modéle EM initial du QAS sont comparées. Différentes
parties du modéle EM du QAS « blocs EM » sont définies et une simulation de I'étage de
puissance, toujours avec une adaptation idéale a I'entrée, est effectuée avec chaque bloc EM
en laissant les autres éléments du QAS sous forme d’éléments électriques GH15.
L’'optimisation est alors effectuée pour minimiser la différence entre les performances
obtenues avec le QAS en éléments électriques et avec le modele EM QAS.

La Figure IV.20 présente les parties réelles et imaginaires de I'admittance de charge
présentée par le modéle EM du QAS final en technologie GH15. Ces tracés montrent que le
QAS obtenu présente, en régime faible signal, une admittance proche de I'admittance de
charge optimale pour le suivi d’enveloppe dans la bande 18-20GHz.

En premier lieu, 'optimisation du QAS est faite en faible signal en remplagant 'accés drain
du transistor par une source de courant en paralléle avec le circuit équivalent de sortie
Rout//Cour. L’optimisation est ensuite réalisée en fort signal pour atteindre les objectifs en
termes de PAE/OBO.

45.
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Figure IV.20 : Résistance paralléle et partie imaginaire de I'admittance de charge présentée par le
modéle EM du QAS final de I'AP.

On vérifie bien qu’en régime faible signal, les admittances de charge a 2f, se situent en
dehors des zones défavorables.
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IV.2.4.2. Architecture du quadripdle d’adaptation de sortie de I’AP adapté au suivi
d’enveloppe.

de:

Le quadripble d’adaptation de sortie final est présenté pour deux transistors GH15 comme
le montre la Figure 1V.21. Le QAS de I'amplificateur de puissance adapté a la technique de
suivi d’enveloppe est constitué de :

Des lignes micro-rubans constituant le combineur de sortie reliant les deux acces drain
de la barrette de puissance constitué de deux transistors de puissance GH15 de taille
8X75 um.

Un circuit de polarisation de drain QPD2 détaillé précédemment.

Une ligne N4 de type transformateur d’impédance insérée entre le circuit d’adaptation
global et le plot de sortie. Celle-ci permet de transformer I'impédance d’utilisation de
I’AP en une impédance pure de I'ordre de 50Q (résistance de fermeture).

Un circuit de compensation de réactance (Lcset Ces).

Une transition, simulée sous CST, reliant le plot de sortie RF de la puce GaN a la sortie
du support de test.

Cet ensemble est optimisé pour différentes tensions de polarisation de drain dans le but

» Présenter aux sources de courant de drain de chaque transistor 1 et 2 les admittances

de charge optimales sur la plus large plage de fréquence possible tout en présentant
le minimum de pertes. Cette derniére condition constituant un point fondamental de
I'optimisation finale du circuit de sortie.

Présenter les bonnes impédances au modulateur de polarisation de drain sur toute la
bande passante de modulation.

Plot jig DC drain
28me Etage

Combineu

—
el
=

Plot jig RFoy;

s00

Ea

Rl Sttt -1 ¥ ¥y tamiemtemteienie e

ey

QAS : GH15

Figure 1V.21 : Architecture du quadripble d’adaptation de sortie de I'AP.

Le dessin (« layout ») finalement obtenu en respectant les contraintes de conception est
présenté sur la Figure 1V.22.
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Acceés de polarisation
de drains de la
barrette de puissance

Accés de
sortie du
signal RF

Accés drains "
de la barrette | _ :
de puissance ™

Figure 1V.22 : « Layout » du quadripble d’adaptation de sortie final.

Les selfs inductances localisées issues de I'architecture montrée sur la Figure V.21 ont
été remplacées par des lignes de transmission sur-épaissies par dép6t de deux couches
métalliques permettant de supporter de fortes densités de courants.

Le circuit de polarisation de drain est constitué d’une ligne de longueur inférieure a A/4 en
paralléles avec deux capacités de découplage de 'ordre de 5pF chacune.
Sur ce circuit d’adaptation, sont aussi présentes :
¢ Une résistance de stabilisation de 50 Q connectée entre les deux drains,

o Des résistances de stabilisation de 5 Q connectées en série avec les capacités
Carr1 et Cyrra,

e Deux capacités de 1pF et 0.2pF, prises en compte lors de I'adaptation, connectées
en paralléles avec le combineur de sortie.

¢ Une capacité de découplage de 10pF insérée entre deux lignes distribuées de
longueurs inférieures a AM4.

Une étape finale d’optimisation électromagnétique est ensuite réalisée grace au
simulateur électromagnétique 2.5D « Momentum » de Keysight® afin de prendre en compte
les phénomenes de couplage subsistant entre les lignes dans I'environnement QFN.

La transition entre les plots RF d’entrée/sortie de la puce MMIC et les plots RF
d’entrée/sortie du support de test est considérée lors de I'optimisation du QAS. Le modéle
Electromagnétique 3D de cette transition simulée sous CST ainsi que son modéle électrique
simplifié sont présentés par la Figure IV.23.
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Figure IV.23 : Circuit électrique et modele EM 3D de la transition MMIC-support de test.

Les coefficients de réflexion ainsi que les parties imaginaire et réelle de I'impédance
présentée par la transition en entrée et en sortie de la simulation EM 3D et de la simulation
électrique sont présentés par la Figure 1V.24:
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Figure 1V.24 : Impédances et coefficients de réflexions de la transition MMIC-support de test.

La Figure IV.25 présente les résultats de la simulation de I'AP total chargé sur 50Q
permettant d’estimer les pertes par effet Joules et les pertes par désadaptation a trois points
de polarisations différents pour un fonctionnement en classe AB" (en rouge) avec Vpso=4V et
Jbso,qg = 36MA/mm, en classe AB (en bleu) avec Vpso=8V et Jposo,q = 75MA/mm, et en classe
AB* (en magenta) avec Vpso=22V et Jpso,qg = 180mA/mm.

L’admittance de charge présentée par le QAS final a été simulée pour les trois
polarisations de drain dans la bande de fréquence 18-20GHz. Ces admittances se placent
dans la zone des admittances optimales synthétisé lors de I'étude Load Pull.

Les pertes engendrées par le quadriple d’adaptation de sortie pour différentes
puissances d’entrée sont de I'ordre de 0.5-0.4dB sur la totalité de la bande d’intérét (18-
20GHz). Bien que faibles, ces pertes du circuit passif d’adaptation dégradent les performances
en puissance et en rendement de I'AP.
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Figure 1V.25: Adaptation de sortie (coté résistance de fermeture 50Q) (a gauche) et pertes du
quadripdle d’adaptation de sortie pour différents niveaux d’excitation RF correspondant a OBO =13dB
(rouge), OBO =8dB (bleu), OBO =0dB (magenta).

Sur les résultats présentés sur la Figure IV.26 on montre les admittances de charges
optimales présentées aux sorties drains des deux transistors du second étage de I'AP adapté
au suivi d’enveloppe.
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Figure 1V.26 : Résistances et inductances paralléles présentées par le modéle EM du QAS final aux
accés drains des deux transistors du second étage pour différents niveaux d’excitation RF
correspondant a OBO =13dB (rouge) et a OBO =0dB (magenta).

Lcn est la self inductance paralléle équivalente de I'admittance présentée par le modéle
EM du QAS final lorsqu’il est fermé sur la charge d’utilisation Ry=50Q.

La Figure 1v.27 permet de vérifier que les admittances de charge présentées a 2f, se
situent en dehors de la zone défavorable des phases présentées par I'admittance de charge.
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Figure IV.27 : Phases des coefficients de réflexions présentées a 2fo aux accés drains des deux
transistors pour différents niveaux d’excitation RF correspondant a OBO =13dB (rouge) et a OBO =0dB
(magenta).

Le quadripble d’adaptation de sortie présente, sur les deux acces drains des deux
transistors des phases de coefficient de réflexion de charge a 2fo ( 30°< Phase ([ch.0as(2f0) )
<90°) qui se situent en dehors de la zone défavorable ( 120°< Phase (I"ch,defavorables(2fo) ) <280°).
La Figure V.28 donne la représentation sur 'abaque de Smith de I'admittance de charge
présentée a 2fo.

Admittance de charge @2f, paramétrée par Vg,

Vos=aV

Vpso=22V

Figure 1V.28 : Admittances de charge présentées a 2fo =40GHz par le modéle EM du QAS final aux
accés drains des deux transistors du second étage pour différents niveaux d’excitation RF
correspondant & OBO =13dB (rouge) et a OBO =0dB (magenta).

IV.2.4.3. Conception du quadripdle d’Inter-étages (QIE).

Comme montré sur le Tableau IV.7 du paragraphe IV.2.2, les niveaux de gain & faible Vpso
sont inférieurs & 10 dB et ne correspondent donc pas aux spécifications du cahier de charges.
Pour augmenter le gain a fort OBO deux possibilités s’offrent a nous:

e Diminuer la dynamique des Vpso en se limitant & un Vpsomin permettant d’avoir un
Gp>10dB.

o Concevoir et insérer un préamplificateur qui précéde 'étage de puissance afin d’avoir
un gain global de I'AP qui satisfait la spécification du cahier des charges.

L’augmentation de la tension Vpso,min réduit 'OBO. De plus, la valeur de Vpsomax €st limitée
par la tension maximale de drain assurant une bonne fiabilité du transistor GH15. La deuxieme
solution, consistant & ajouter un étage préamplificateur, a donc été retenue puisqu’elle permet
d’améliorer le gain bas niveau a fort OBO tout en gardant un bon compromis PAE/OBO.

Le premier étage doit fournir au minimum une puissance de sortie de I'ordre de 26 dBm
pour que I’AP total ait un gain bas niveau supérieur a 10dB le long de 'OBO tout en maintenant
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un rendement maximal. De ce fait, un transistor unitaire GH15 de taille 8x75 pum a été utilisé
pour la conception de I'étage préamplificateur.

L’optimisation du QIE est effectuée avec le QAE idéal et le QAS réel optimal. Le
quadripdle d’inter-étage doit satisfaire conjointement plusieurs conditions dans la bande de
fréquence [18-20GHZ] :

o Présenter, respectivement a 'accés drain du transistor du 1" étage et aux acces grilles
des transistors du 2°™ étage les bonnes admittances de charge et de source a fo.

e Avoir de faibles pertes le long de 'OBO.

e Assurer une puissance incidente identique sur les deux transistors de puissance de
I'étage de puissance.

o Assurer un excellent découplage DC/RF tout en permettant I'application de la
technique de suivi d’enveloppe sur la polarisation de drain du premier étage.

Les contraintes liées a 'encombrement et aux couplages électromagnétiques ont été
prises en compte lors de I'optimisation du QIE. Celui-ci est réalisé en éléments réels GH15 et
comporte des éléments localisés, semi-distribués et distribués. Le substrat sur-épaissi GH15-
Thick a été utilisé pour la constitution du quadripdle de polarisation de drain du premier étage.

L’architecture du QIE repose sur le principe de transformateur Tchebychev qui permet de
réaliser un transformateur a fort rapport de transformation 70/3.5 Q. Le circuit d’adaptation
d’inter-étage initial est optimisé pour présenter, dans la bande de fréquence 17-21GHz et le
long de I'OBO, les bonnes impédances d’entrée présentées par I'accés grille du transistor du
1°" étage comme le montre la Figure [V.29.
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Figure 1V.29 : Parties réelle et imaginaire des impédances d’entrées présentées a fo a I'accés grille du
transistor pour fo= 18, 19 et 20 GHz et pour deux niveaux d’excitation RF correspondant 8 OBO =13dB
et a OBO =0dB.

Compte tenu des simulations non linéaires présentées sur la Figure V.29, le
transformateur d'impédance doit ramener une résistance de l'ordre de 70Q (drain) a partir
d’une résistance de I'ordre de 3.5 Q (grille). Un rapport de transformation de 20 est utilisé.

114



Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour
intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

Comme le montre la Figure 1V.30, un transformateur d'impédance Tchebychev d’ordre 4
de type pseudo-passe bas initial permet de réaliser la transformation a fort rapport
d'impédance mais avec une bande passante assez limitée. L’utilisation d’'une double
transformation a permis d’élargir la bande passante qui reste limitée par le circuit RC série
d’entrée du transistor.
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Figure 1V.30 : Optimisation du transformateur d'impédance de I'inter-étage.

Le Tableau IV.9 donne les valeurs initiales des éléments idéaux constituant le
transformateur d'impédance utilisé dans le quadripdle d’inter-étage.

Tableau IV.9 : Valeurs des éléments idéaux constituant le QIE centré a fo =19GHz.

C1[pF] 0.15
L1 [nH] 0.45
C2[pF] 0.8
L2 [nH] 0.1

IV.2.4.4. Architecture du quadripdle d’inter-étage de I’AP adapté au suivi d’enveloppe.

L’optimisation du transformateur d'impédance présenté sur la Figure IV.30 a permis de
construire le quadripble d’adaptation d’inter-étage qui est fondé sur I'architecture donnée sur
la Figure 1V.31.
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Figure 1V.31 : Architecture du quadripble d’inter-étage de I’AP adapté au suivi d’enveloppe.

La méme procédure de vérification du bon fonctionnement, en BF et en RF, du quadripble
de polarisation de drain du deuxiéme étage a été utilisée pour le quadripble de polarisation de
drain du premier étage et le quadripble de polarisation de grille du deuxieme étage.

Le dessin (« layout ») du quadripdle d’inter-étage de I'AP final est présenté sur la Figure
IV.32.

Accés de polarisation de drain du
transistor du premier étage

Accés draindu |
transistor du --
premier étage |

Acces grilles de la
barrette de puissance
du deuxiéme étage

Acces de polarisation de grille
de la barrette de puissance
du deuxiéme étage

Figure 1V.32 : « Layout » du quadripble d’adaptation d’inter-étage final de I'AP adapté au suivi
d’enveloppe.

Les selfs inductances localisées issues de l'architecture montrée sur la Figure 1V.31 ont
été remplacées par des lignes distribuées. Des lignes sur-épaissies sont utilisées du coté drain
du premier étage pour supporter des fortes densités de courants.

Le QIE final comporte :
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e Des lignes distribuées de longueurs inférieures a A/4.

e Des résistances de stabilisation connectées en série avec une capacité de
découplage de drain,

e Trois capacités en séries de 0.26pF insérées en série entre deux lignes distribuées
de longueurs inférieures a AM/4. Ces capacités permettent d’une part, dans la bande
RF, d’améliorer et d’élargir la bande passante du QIE et d’autre part, dans la bande
BF, de présenter un quasi-circuit ouvert si 'on souhaite introduire aussi un suivi
d’enveloppe sur le drain du premier étage. L’utilisation de trois capacités en série
a été imposée par la technologie GH15 puisque la valeur de la capacité
équivalente, de I'ordre de 0.086 pF, est inférieure a la limite technologique de 0.1
pF.

e Trois capacités en série de 0.5 pF connectées en paralléle avec le diviseur de
puissance. Ces capacités permettent d’élargir la bande passante du
transformateur d'impédance.

e Un diviseur de puissance représentant un transformateur Tchebychev a sept
éléments. Cette topologie du diviseur permet d’élargir la bande passante du QIE
avec des pertes satisfaisantes.

¢ Une résistance de stabilisation BF de 4Q ajoutée au quadripble de polarisation de
grille du deuxiéme étage.

e Une résistance de stabilisation BF de 1Q insérée en série avec l'une des deux
capacités de découplage de 5pF du QPD1.

e Une résistance de stabilisation de 15Q connectée entre les deux drains,

Les résistances de stabilisation (ou d’équilibrage) introduites entre les acces drain et grille
des deux Transistors servent a amortir les courants circulants entre les drains et les grilles des
deux transistors. Elles permettent donc d’éviter la création de boucles de courant pouvant
induire des oscillations. Les valeurs des résistances de stabilisation ont été sélectionnées afin
de pouvoir atténuer d’éventuelles oscillations sans affecter les performances de puissance et
de rendement.

Le quadripdle d’inter-étage final répond aux spécifications du cahier des charges et
respecte les regles de dessin de la technologie GH15.

La Figure 1V.33 montre I'optimisation de 'admittance de charge ramenée par le QIE a la
sortie du transistor du premier étage et de I'impédance de source ramenée par le QIE aux
entrées grilles des deux transistors de I'étage de puissance. Elle est effectuée dans la bande
[18-20GHZz]. Le QIE est fermé & son entrée (& gauche) par le circuit équivalent de sortie drain
du HEMT GH15-10 et a sa sortie (a droite) par le circuit équivalent des deux entrées grilles
des transistors de I'étage de puissance.
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Figure 1V.33 : Optimisation du QIE sur une large bande pour maximiser la PAE le long de 'OBO.

La Figure 1V.34 présente les immittances d’entrée et de sortie présentées par le modéle
EM du QIE final. Celles-ci sont différentes des immittances de source et de charge optimales
Zs opter €t Ycu oprer. Cette différence vient principalement de la difficulté de réaliser un
transformateur a fort rapport de transformation (20), sur une large bande, entre la sortie du
driver et I'entrée de I'étage de puissance.
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Figure 1V.34 : Partie réelles et imaginaires des immittances présentées par le QIE optimal & son entrée
et a sa sortie sur une bande passante [18-20GHz] pour maximiser la PAE le long de 'OBO.

La Figure 1V.35 présente les pertes associées au QIE pour 3 polarisations de drain

différentes dans la

bande [18-20GHz].
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Figure 1V.35 : Pertes du quadripéle d’inter-étage.

Les pertes d’inter-étage sont non-négligeables. La difficulté de réalisation d’'un circuit a
fort rapport de transformation d'impédance contribue a 'augmentation des pertes globale du
quadripdle d’adaptation d'inter-étage.

Dans une conception adaptée a l'application de la technique de suivi d’enveloppe, il est
primordial d’étudier le profil de la résistance (Rpso) présentée par I'amplificateur a son accés
de polarisation en fonction de la puissance de sortie. Cette information est indispensable pour
connaitre la valeur de la résistance minimale vue par le modulateur. Ceci permettra de
dimensionner correctement le modulateur de polarisation de drain et d’estimer les variations
de charge qu’il pourra subir lorsque I'amplificateur sera soumis a un signal modulé a enveloppe
variable.

La Figure 1V.36 présente le profil des résistances présentées a 19GHz le long de 'OBO
par les accés de polarisation de drain du 1°" et du 2™ étage de I'AP. Les résistances Rpsos,
présentée par I'accés drain du 1° étage, et Rpsoz, présentée par I'accés drain du 2é™ étage,
varient respectivement, le long d’'un OBO de 10dB, entre [180-210Q] et [90-100Q)].
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Figure 1V.36 : Profils des résistances présentées a 19GHz par I'accés drain du 1°" étage (Roso1) (&
gauche) et par I'acces drain du 2éme étage (Rpsoz) (a droite).

IV.2.4.5. Conception du quadripdle d’adaptation d’entrée (QAE).

Comme pour le QIE, l'architecture du quadripble d’adaptation d’entrée repose sur le
principe de transformateur Tchebychev pseudo passe-bas. Celui-ci permet de réaliser un
transformateur a fort rapport de transformation 50/3.5 Q.

Le quadripble d’adaptation d’entrée doit satisfaire conjointement plusieurs conditions sur
la plus large bande passante possible. Celui-ci doit :
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e Présenter sur toute la bande passante [18-20GHz] les bonnes impédances de source
a la fréequence fondamentale fy a I'accés grille du transistor du premier étage,

o Avoir de faibles pertes le long de 'OBO sur toute la bande passante [18-20GHZz],
e Assurer un excellent découplage DC/RF,
¢ Minimiser le coefficient de réflexion qu’il présente,

Les contraintes liees a I'encombrement et aux couplages électromagnétiques ont été
prises en compte lors de I'optimisation du QAE en éléments réels GH15 et comportant des
éléments localisés, semi-distribués et distribués. Le substrat GH15 non épaissi a été utilisé.

IV.2.4.6. Architecture du quadripéle d’adaptation d’entrée de I’AP adapté au suivi
d’enveloppe.

L’architecture du quadrip6le d’adaptation d’entrée final est donnée sur la Figure IV.37.
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Figure 1V.37 : Architecture du quadripble d’adaptation d’entrée de I'AP adapté au suivi d’enveloppe.

La méme procédure que celle montrée précédemment pour la vérification du bon
fonctionnement du quadripdle de polarisation de drain du deuxiéme étage (QPD2) est utilisée
pour la vérification du bon fonctionnement du quadripdle de polarisation de grille du premier
étage en BF et en RF.

Le dessin (« layout ») du quadripdle d’adaptation d’entrée de 'APSE final est présenté sur
la Figure 1V.38.
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Figure 1V.38 : « Layout » du quadripble d’adaptation d’entrée final de I'AP adapté au suivi
d’enveloppe.

Les selfs inductances localisées issues de la topologie de la Figure IV.37 ont été

remplacées par des lignes distribuées. Le QAE final comporte :
e Des lignes distribuées de longueurs inférieures a A/4.
e Un stub en court-circuit,

¢ Une capacité de liaison de l'ordre de 0.3 pF,

e Des résistances de stabilisation de 60Q, connectées en série avec les capacités

de découplage de grille qui sont de I'ordre de 10 pF chacune,

e Le circuit de polarisation de grille constitué d’'une self inductance placée en série

avec une ligne distribuée et une résistance de stabilisation de 500Q.

Le QAE final répond aux spécifications du cahier des charges et respecte les régles
dessin de la technologie GH15.

de

La Figure V.39 présente les résultats de simulation permettant d’estimer les pertes a trois
points de polarisations différents pour un fonctionnement en classe AB" (en rouge) avec

Vpso=4V et Jpsoq = 36MA/mm, en classe AB (en bleu) avec Vpse=8V et Jpso,q = 75mMA/mm,

et

en classe AB (en magenta) avec Vpso=22V et Joso,q = 180mA/mm. Les pertes engendrées par
le quadripOle d’adaptation d’entrée pour différentes puissances d’entrée sont de I'ordre de 0.8

a 1.4dB sur la totalité de la bande d’intérét (18-20GHz).
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Figure IV.39 : Adaptation d’entrée (coté excitation RF d’entrée) (a gauche), et pertes du quadripble
d’adaptation d’entrée (a droite).

Il convient de noter que les acces de polarisation de drain et de grille des deux étages de
I'AP sont indépendants. Ceci permettra a I'AP, lorsqu’il sera intégré dans un APSE, d’avoir
plus de flexibilité sur I'application de la loi de commande de polarisation de drain sous suivi
d’enveloppe.

IV.2.4.7. Etude de la stabilité de I’AP adapté au suivi d’enveloppe.

Des simulations multi-polarisations de drain en régime linéaire et non-linéaire ont été
réalisées afin de vérifier la stabilité de I'AP adapté au suivi d’enveloppe.
IV.2.4.8. Stabilité en régime linéaire (Facteur p).

La Figure 1V.40 présente le critere de stabilité linéaire (facteur u) de 'AP adapté au suivi
d’enveloppe dans la bande de fréquence [0.1 —40] GHz.
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Figure 1V.40 : Critére de stabilité linéaire « Facteur p ».

Le facteur pu de '’AP est supérieur a 1 sur l'intégralité de la bande de fréquence d’étude et
pour toutes les tensions de polarisation de drain. Par ailleurs, une étude de la stabilité en
régime non-linéaire reste nécessaire afin d’'identifier d’éventuelles instabilités en régime fort
signal.

IV.2.4.9. Stabilité en régime non-linéaire.

Pour un fonctionnement en régime fort signal, I'étude de la stabilité non linéaire de 'AP a
été réalisée a l'aide de I'outil C.A.O. ADS de Keysight © en utilisant une méthode d’analyse
approchée. Celle-ci est décrite en annexe.
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Dans un premier temps, le signal perturbateur de type source de courant est placé a
'accés grille du transistor du premier étage. Les parties réelles et imaginaires des Yper SONt
tracées en fonction de la fréquence de perturbation (QQ) comme le montre la Figure 1V.41. Ceci
est fait pour deux tensions de polarisation de drain différentes Vpsoi=Vps2=4V et
Vbs01=Vps02=22V.
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Figure 1V.41 : Exemple d’analyse de la stabilité non-linéaire approchée du premier étage de 'AP
adapté au suivi d’enveloppe a 'aide d’ADS.

L’analyse de I'admittance présentée par la source de perturbation insérée au nceud
montré sur la Figure 1V.41 a été effectuée pour différents niveaux de puissances disponibles
appliqués a l'entrée de l'amplificateur (régime fort signal), pour différentes tensions de
polarisation de drain des deux étages Vpso1 €t Vpsoz €t pour différentes valeurs de fréquences
du signal perturbateur comprises entre 0.50 et 50GHz autours de différentes valeurs de
fréquences de pompe (fo) comprises dans la bande utile [17 et 21GHz].

La méme analyse a été effectuée sur I'étage de sortie de 'amplificateur et montre qu’il ne
présente pas de risque d’instabilité en régime fort signal.

IV.3. Simulation Fort signal de I’AP sous condition de suivi d’enveloppe.

Pendant la phase de fabrication de 'AP congu, une étude approfondie a été menée sur
'implémentation du principe de suivi d'enveloppe sur 'AP. Dans cette étude, deux types de
simulation sont effectuées :

e Suivi d’enveloppe statique : les tensions de polarisations de drains sont balayées d’'une
maniere discontinue, c’est la simulation appelé communément « multi-polarisations ».
Cette simulation est effectuée en régime CW ou avec un signal modulé en amplitude
et sert & extraire les lois de commandes de la tension de polarisation de drain.

e Suivi d’enveloppe dynamique : les tensions de polarisations de drains varient d’'une
facon continue en fonction du temps. Cette simulation est réalisée en présence de
signaux modulé, ou CW, lorsqu’une loi de commande est appliquée sur les tensions
de polarisation de drains.

La Figure 1V.42 rappelle la schématique de simulation de I'AP total en régime CW.
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Figure 1V.42 : Schématique de la simulation de I'AP global sous ADS.

Une des originalités de I'AP réalisé concerne sa capacité d’étre reconfigurable en termes
de rendement et de linéarité sur une grande dynamique de puissance de sortie (OBO>8dB) et
sur une large bande de fréquence [17-20GHz]. En effet, lorsque I'AP est intégré dans un
systéme de suivi d’enveloppe, le choix de la loi de commande appliquée sur les tensions de
polarisations de drains fagonne les performances du systéme de suivi d’enveloppe global
(APSE). Celui-ci peut alors fonctionner a Gain constant, & PAE maximale, a conversion de
phase (AAM/PM) linéaire monotone, ou a un compromis entre les différentes performances.
L'utilisateur pourra donc adapter les performances de 'APSE selon les besoins de I'application
visée.

L’étude du systéme de suivi d’enveloppe intégrant I'AP congu a débuté par une
comparaison entre les performances en puissance de I'AP avec un suivi d’enveloppe statique
appligué sur le second étage uniguement et sur les deux étages simultanément. Les points de
polarisations choisis pour les simulations qui vont suivre correspondent aux points de
polarisations utilisés dans la caractérisation de I'AP. Les tensions de polarisations de drain
des deux étages (Vbso=Vbso1=Vbsoz) varient de 7V a 15V et les points de repos DC sont quasi-
identiques. A Vpso=15V, lpsq:=90mA et Ipsz=138mA. La fréquence de fonctionnement f, est
fixée & 19GHz.

0BO=6 dB

45
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Figure 1V.43 : PAE en fonction de la puissance de sortie avec I'application du suivi d’enveloppe
statique sur les deux étages et sur le 2éme étage uniquement a fo= 19GHz.

124



Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour
intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

La comparaison précédente a été effectuée pour différentes tensions de polarisation de
drain du premier étage Vpso1 €n appliquant le suivi d’enveloppe statique sur la tension de
polarisation de drain du deuxiéme étage de I'AP Vpso1. La Figure 1V.43 montre que le critére
PAE / OBO est remarquablement ( 5 points de plus sur la PAE et 0.7dB de plus sur 'OBO)
amélioré lorsque le suivi d’enveloppe statique est appliqué sur les deux étages de I'AP.

L’objectif principal des travaux de thése est de concevoir un amplificateur de puissance
adapté a la technique de suivi d’enveloppe dynamique. Cette technique consiste a moduler la
tension de polarisation de drain. Cette modulation est effectuée grace a la mise en forme de
I'enveloppe du signal modulé d’entrée en appliquant, sur la tension de polarisation de drain,
une loi de commande Vpso(Vi) avec V, qui représente 'amplitude du signal modulé. L’extraction
de la loi de commande se fait a partir des simulations HB multi-polarisations de I'AP en
présence d’un signal modulé en amplitude. Les performances du systéme de suivi d’enveloppe
global dépendent principalement du choix de la loi de commande. Les principales lois de
commande permettant de réaliser la fonction de mise en forme de I'enveloppe de modulation
sont discutées dans le paragraphe suivant.

IV.4. Extraction et application de la loi de commande de la polarisation de drain de ’'AP

IV.4.1. Introduction

La fonction de mise en forme de I'enveloppe, appelée communément « Shaping
Function », conditionne I'amplitude de la tension de polarisation de drain a la sortie du
modulateur de polarisation et donc 'alimentation de I'AP. Le choix de la loi de commande est
donc primordial pour définir les performances de 'APSE en termes de linéarité et d’efficacité.
Plusieurs fonctions de mise en forme peuvent offrir divers compromis entre les performances.
Dans notre travail, la méthode d’extraction et d’application de la loi de commande sur les
polarisations de drains des deux étages de I'AP est détaillée pour 2 cas de figure:

e Le rendement en puissance ajoutée (PAE) de 'APSE est optimal. Dans ce cas,
I'application de la loi de commande, appelée Loi PAEwmax, maintien 'amplificateur en
compression optimale le long de 'OBO.

e La linéarité en termes d’AM/AM de I'APSE est optimale (AAM/AM=0). Dans ce cas,
I'application de la loi de commande, appelée Loi_Ge csr, fait fonctionner 'amplificateur
a un gain constant le long de 'OBO.

IV.4.2. APSE fonctionnant a PAE maximale

IV.4.2.1. Principe d’extraction de la loi de commande a PAE maximale

La Figure 1V.44 présente la trajectoire de la PAE maximale souhaitable et du gain en
puissance correspondant lorsqu’'une loi de commande Loi PAEwmax est appliquée. Les
trajectoires sont déduites des résultats de la simulation CW multi-polarisations de I'AP.
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Figure 1IV.44 : PAE et Gp en fonction de Ps paramétrés par Vpso a fo= 19GHz.

L'intérét du déploiement de la technique de suivi d’enveloppe est d’optimiser les
performances de I'AP en présence de sighaux modulés. De ce fait, un générateur de signaux
modulés, appelé communément modulateur 1Q, équivalent a celui utilisé en mesures, a été
développé et utilisé pour simuler 'AP.

Le modulateur 1Q est constitué de deux voies de modulation, une voie en phase (l) et une
voie en quadrature de phase (Q). Sur chacune des voies la composante | ou Q du signal
modulant se multiplie respectivement par la porteuse a amplitude constante et a phase nulle
(dans notre cas) ou par la porteuse a amplitude constante et a phase= 90°. Ce générateur IQ
est utilisé avec différentes configurations pour toutes les simulations qui vont suivre.

Modulateur 1Q

Signal modulant:
composante | 7 Fragetrame vz

Vi (£) X cos(27 frramet + @vi(t)) | Multiplieur voie |

o ]

Pn(rteuse | von )] Signal modulé
V, x cos(2mf,t + ¢ =
P v v l ﬂi_’l e 5:, -

Re50 O

Signal modulant: G
composante Q Additionneur

Volt) % Sill(zﬂfn.m“t +(f}lla(f))_¢ X

wum
Multiplieur voie Q

Porteuse Q_ b ,1
(g | skce
Yy % sm(drrfpt + q:p} (€ pruname sonzov

S

Figure IV.45 : Modulateur 1Q utilisé pour la génération de signaux modulés sous ADS.

L’extraction et I'application de la loi de commande ont été effectuées aprés un traitement
des données de I'’AP simulé sous ADS en régime CW multi-polarisations. Cette simulation a
été effectuée en présence d’'un signal modulé en amplitude équivalent a un signal CW
(fréquence de modulation nulle et variation discontinue de I'amplitude du signal microonde).

La Figure V.46 présente le modulateur 1Q, présenté ci-dessus, configuré pour générer un
signal modulé équivalent a un signal CW.
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d’enveloppe (APSE).

Modulateur 1Q équivalent CW

Signal modulant:
composante |
VI X Cos(zrrftramet + (/)Vl(t))
iciV,[0::0.1::1],
ftrmne =0et ‘/’Vl(t) =0

% SRCS3
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Figure 1V.46 : Générateur d’un signal CW avec un modulateur 1Q sous ADS.

Le générateur présenté par la figure ci-dessus est placé a l'entrée de I'AP et une

simulation CW multi-polarisations est effectuée.

Le traitement des données et I'extraction de la loi de commande ont été effectués sous
Python afin de pouvoir intégrer cette partie logicielle au banc de mesure temporel développé
au cours de ce travail de thése et qui sera présenté dans le chapitre suivant. La co-simulation
ADS-Python a permis d’extraire la loi de commande Vpso(V)) a appliquer sur ’AP afin d’obtenir
les performances souhaitables présentées sur la Figure 1V.44. La configuration du générateur
de signaux modulés présenté sur la Figure V.46 est utilisée pour I'extraction des lois de
commande. La Figure IV.47 présente les mémes performances présentées sur la Figure 1V.44
tracées en fonction de 'amplitude normalisée de la composante | de la tension du signal

modulant V.
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PAE[%]

\

\
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.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0
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Figure IV.47 : PAE et Gp en fonction de Vi

paramétrés par Voso a fo= 19GHz.

L'extraction de la loi de commande demande un traitement spécifique des données

importées de la simulation ADS. Elle consiste a :

e Importer les données de la simulation ADS vers Python. Les performances utiles pour
I'extraction de la loi de commande sont extraites a la fréquence fondamentale et
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intégration dans un systéme d’amplification a suivi d’enveloppe (APSE).

envoyées au répertoire de travail Python en utilisant les fonctions AEL d’ADS
(send_data_to_python). (Voso[V], VI[V], Ge(fo) [dB], PAE(fo) [%0]).

e Transposer la matrice de données importées d’ADS. Afin de simplifier le traitement des
données et I'extraction de la loi de commande. Les cellules contenant les informations
sur les performances importées d’ADS ont été transposées pour qu’elles soient
présentées en colonnes et non plus en lignes. La Figure 1V.48 montre la modification
apportée aux données.

Vbso Vi Perfs
Gp(fo) [dB]
Vio Gro
Vosomin =~ | | eeeeer | | eeeees
e R I Vbso Vi Perfs
\ Gen
Vo Goa Vi | GPIIEB] | PAE(f)[%]
Vosomax | s |z Vosomin ||~ Gro PAEo
Vin Gen ‘ 'VI l:::::: i
n
PAE(f)[%] | Ge PAE
Vosomin Vie PAEo Vio Gro PAEo
Voo PAE, Vosomax | sz || [T
' Vi Ge PAE
Vio PAE,
Vbsomax IR g
Vi PAE

Figure 1V.48 : Transposition des données importés d’ADS.

e La recherche des couples (Vbso,V)) donnant les performances souhaitées en termes
de PAE (maximale) consiste a parcourir les lignes de la 4™ colonne du tableau
transposé (PAE(fo)[%]) et de déterminer pour chaque tension de polarisation de drain
Vbso la valeur du V, correspondant a la PAE maximale.

e Extraire une loi de commande Vpso(Vi) grace a l'interpolation polynomiale des données
(Voso, V) a l'aide de la fonction polyfit de python. Le polyndéme recherché doit passer
par la majorité des points et avoir le degré le plus bas possible. Un polynéme d’ordre
2 a été choisi pour définir la loi de commande Loi_ PAEwax Voso(Vi). Afin d’éviter les
coupures raides dans les bornes du domaine de définition du polynéme, autour de V=0
et Vi=1, les conditions aux limites ont aussi été considérées lors de la recherche du
polynéme optimal.

e Sauvegarder les coefficients de la loi de commande Vpso(V)) dans un fichier « Coef_
Loi_PAEwmax». Ce fichier sera appelé sous ADS par un DAC (Data Access Component)
pour appliquer la loi de commande sur les tensions de polarisations de drain des deux
étages de I'AP.

IV.4.2.2. Application de laloi de commande & PAE maximale

La loi de commande extraite est appliquée aux deux polarisations de drain des deux
étages de I'AP en utilisant deux composants non linéaires définis par une relation algébrique
qui relie les tensions et les courants (SDD : Symbolically Defined Device). La Figure 1V.49
montre la schématique de la simulation CW de I'AP lorsque la loi de commande est appliquée
sur les deux étages.

128



Chapitre IV. Méthode de conception d’'un amplificateur de puissance (AP) microonde pour

intégration dans un systéme d’amplificati

on a suivi d’enveloppe (APSE).

Polynome appliqué V,g,(V))

SDDP3

I[1,01=0

g n}1=a2'u|)"2+a<'uwaov Vpso = Vpsor = Vpsoz = @2 X V2 + al X V; + a0
o

4R

= = . o a2=22.3

al=0.8

SDD2P2. = sroso = al=5
1.01=0 G=-1.0nm
I[20[=a2" 1y *2+at"(vI}a0 v
cfiE
Cporf1}=

Modulateur 1Q équivalent CW

Signal modulant:

composante | S

B T

Vi % oS frramet + @y (€)) |
iV [0:0.1 1],

Multiplieur voie |

ferame = 0 et @y(t) =0 ! _L}—
Porteuse | == ‘1 e
V, x cos(2mf, + ¢p) ® ;ﬁw'ww
iV, =7.5Vetg,=0] "
Signal modulant: L
composante Q
Vo % cus(?—’ﬁf}mmrf + “’Vo(f)) jx F

iciVy =0etyyy(t) =0

Porteuse Q
Vp x .~'in(2r1f;, + wp) [_xj.jEiw:»ww v
iciV, = 7.5V et ¢, = 0L

win
Multiplieur voie Q

[

Signal modulé

e

s

Additionneur

PP

A=20 orrn

SRCY
Vdc=VGS01

Figure 1V.49 : Application de la Loi_Gpr cstsur les deux étages de I'AP en régime CW a fo= 19GHz.

Les performances en puissance obtenues avec la loi de commande Loi_PAEwax sont

données sur la Figure IV.50.
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Figure 1V.50: PAE, Gp en fonction de Pcn avec Loi_PAEwmax

PyldBm]

appliguée superposés avec

performances paramétrées par Voso en régime CW & fo= 19GHz.

les

L’application de la loi de commande permet de faire fonctionner 'AP a PAE maximale.
Cependant, la linéarité en termes de compression du gain se dégrade en présentant une forte
variation le long de 'OBO. La variation relative de phase AAM/PM est assez importante. Cette
caractéristique n'a pas été optimisée au cours de la conception étant donné que I'objectif
principal était d’améliorer le critére PAE/OBO dans la bande de fréquence [17-20GHZz].
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IV.4.3. APSE fonctionnant a Gain constant

IV.4.3.1. Principe d’extraction de la loi de commande a Gain constant

La Figure 1V.51 présente la trajectoire du gain en puissance constant souhaitable et de la
PAE correspondante lorsqu’une loi de commande Loi_Gpcst est appliquée. Les trajectoires
sont déduites des résultats de la simulation CW multi-polarisations de I'AP.
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Figure IV.51 : PAE et Gp en fonction de Ps paramétrés par Vpso a fo= 19GHz.

La méme co-simulation ADS-Python a été effectuée pour extraire la loi de commande
Voso(Vi) @ appliquer sur 'AP afin d’obtenir les performances souhaitables présentées sur la
Figure IV.51. La Figure IV.52 présente les mémes performances présentées sur la Figure
IV.51 tracées en fonction de I'amplitude normalisée de la composante | de la tension du signal
modulant V.
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Figure IV.52 : PAE et Gp en fonction de V| paramétrés par Vpso a fo= 19GHz.

Le méme traitement de données effectué précédemment pour I'extraction de la loi de
commande permettant d’obtenir une PAE maximale a été repris. L'extraction de la loi de
commande consiste a rechercher les couples (Voso,Vi) donnant les performances souhaitées.
La premiére loi est extraite pour que I’AP fonctionne a une linéarité en termes de compression
du gain optimale, c’est-a-dire avec un gain en puissance constant le long de 'OBO. Dans ce
cas, la premiéere étape est de définir une valeur de gain en puissance souhaitable. Dans nos
travaux, cette valeur correspond au gain bas niveau obtenu a la plus basse tension de
polarisation de drain Vpsomin €t @ la plus faible puissance d’entrée (Vio) (Gro). La recherche
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des couples (Vbso,VI) permettant de maintenir un gain en puissance constant consiste a
parcourir (boucle for) les lignes de la troisieme colonne du tableau transposé (Ge(fo)[dB]) en
recherchant pour chaque Vpso la tension V| qui permet d’avoir la différence minimale avec le
gain bas niveau Gpo. Les gains en puissance correspondants aux couples (Vpso,V)) choisis
sont stockés dans un tableau.

La loi de commande « Loi_Gp.cst » Vpso(V)) est extraite grace a l'interpolation polynomiale
identique a celle effectuée dans le cas du gain constant. Un polynédme d’ordre 2 a aussi été
choisi pour définir la loi de commande Vpso(VI).

IV.4.3.2. Application de la loi de commande & Gain constant

La méme simulation utilisée pour I'application de la loi de commande a PAE maximale a
été réemployée. Les performances en puissance obtenues avec la loi de commande
Loi_Gp,cstsont données sur la Figure IV.53.
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Figure IV.53 : PAE,Gp en fonction de Pch avec Loi_Gp,cstappliquée superposés avec les performances
paramétrées par Vbso en régime CW & fo= 19GHz.

L’application de la loi de commande permettant de faire fonctionner 'AP a gain en
puissance constant dégrade légérement la PAE comparée a celle obtenue avec la loi
Loi_PAEwax. De ce fait, la loi de commande Loi_Gp cst a été choisie pour étre utilisée par la suite
dans les simulations et les mesures de ’'AP sous condition de suivi d’enveloppe en présence

de signaux modulés.

IV.5. Conclusion.

Ce chapitre a permis de décrire la méthode de conception d’'un amplificateur de puissance
4W a haut rendement adapté a I'application de la technique de suivi d’enveloppe autour de
19GHz en technologie MMIC. Cette méthode a permis d’optimiser I’AP sous condition de suivi
d’enveloppe en vue d’obtenir les performances optimales en termes de puissance de sortie,
de PAE/OBO et de gain.
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La conception des deux étages de I'AP a été précédée par des analyses expérimentales,
de simulations DC, d’analyses de stabilité petit et fort signal, et d’'une étude approfondie des

impédances de charge et de source a présenter aux fréquences fondamentales et
harmoniques au transistor GH15 sous des conditions de suivi d’enveloppe.

Une recherche des contours admissibles des admittances de charge & PAE = 90% de
PAE max a permis de définir 'admittance de charge optimale pour un fonctionnement sous
conditions de suivi d’enveloppe et sur toute la bande de fréquence fondamentale [17-20GHz].

Ensuite, les topologies des circuits d’entrée, d’inter-étage et de sortie de 'AP adapté au
suivi d’enveloppe ont été présentées. La vérification du bon fonctionnement de ces circuits
dans un systéme de suivi d’enveloppe a été effectuée.

Enfin, la méthode d’extraction des lois de commandes des tensions de drains de I'AP et
les résultats de sa simulation en régime CW sous conditions de suivi d’enveloppe ont été
présentées.

Les résultats des simulations de I'AP en présence de signaux modulés sous condition de
suivi d’enveloppe seront présentés dans le chapitre suivant.
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Chapitre V. Simulations et caractérisations de I’AP pour application APSE en présence de
sighaux modulés.

Chapitre V. Simulations et caractérisations de I’AP pour application APSE en
présence de signaux modulés.

V.1. Introduction.

Dans ce chapitre, les résultats de caractérisation et de simulation de I'amplificateur de
puissance réalisé sont présentés. Ces résultats concernent les mesures/simulations fort signal
CW (fréquentielles et temporelles) multipolarisation, et les mesures/simulations avec des
signaux modulés de type QAM lorsque la technique de suivi d’enveloppe est appliquée.

Le développement d’une configuration particuliere de simulation HB-2tons, nous a permis
de simuler les performances en linéarité et en rendement, de 'APSE concu, avec différentes
lois de commande, et en présence de signaux modulés de type M-QAM.

V.2. Simulation de AP en présence de signaux sur porteuse modulée :

L’APSE a été congu sous ADS avec une simulation de type HB-1ton, en présence de signal
CW. La validation du fonctionnement en suivi d’enveloppe nécessite de réaliser une simulation
en présence de signaux modulés avec I'application de la polarisation dynamique. Le modéle
de cet APSE contient des éléments non-linéaires (transistors), et des éléments passifs discrets
et distribués (ligne, voire bonding). Ces derniers sont généralement modélisés par des
simulations électromagnétiques fréquentielles. Ainsi [l'utilisation de la simulation de type
transitoire d’enveloppe est proscrite en raison des difficultés de convergence en présence
d’éléments décrits dans le domaine fréquentiel. Ceci nous a conduit a mettre en place une
simulation de type HB-2tons permettant de simuler ’APSE en présence de signaux modulés
tout en gardant la robustesse de I'équilibrage harmonique.

La technique de simulation HB-2tons consiste a définir 2 fréquences de base :

- fc: fréquence porteuse avec un ordre nc.
- frame : fréquence de répétition de la trame I/Q modulante avec ordre Nyame.

Ainsi il est possible d’exprimer toute variable ( tension ou courant) de cette simulation avec
I'équation suivante :

k=n; /m=+nrqme

S(t) = Z Z Ak,m ! COS(ZT[ ' (k 'fc +m: ftrame)t + q)k,m) (V-l)

k=0 \m=-Ntrame

Avec : (k- fe+m: ferame) 20

La Figure V.1 suivante représente la cartographie des fréquences ou « frequency
mapping », de la simulation HB-2tons.
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Figure V.1 : Mapping fréquentiel d’'un signal modulé périodique sur porteuse.

V.2.1. Génération et traitement sous Python d’un signal modulé filtré :

L’utilisation de la technique HB-2tons nécessite des pré-traitements avant la simulation
HB afin de préparer les signaux d’excitations décrits dans le domaine fréquentiel, et des post-
traitements aprés la simulation afin d’extraire de la représentation fréquentielle des variables
issues de la simulation HB-2tons, les enveloppes complexes autour de la porteuse pour
déterminer 'EVM par exemple. Le choix de Python a été fait en raison de l'interface entre
Python et ADS proposée par Keysight [51].

Il a été défini plusieurs fichiers sous Python :

-« modnum.py » : fichier contenant des fonctions élémentaires pour générer des
signaux modulés.

-« test-gene-modulation.py » : programme principal permettant de générer les signaux
bande de base filtrés I(t) et Q(t) et de les transformer en une représentation
fréquentielle.

- «testgmdif_2_v2.py » : programme de conversion du dataset issu de la simulation HB,
permettant d’extraire les enveloppes complexes autour de la porteuse.

- «calcul_evm.py » : programme de calcul de 'EVM directement applicable depuis la
fenétre data display de ADS.

La génération du signal modulé est décrite par la figure suivante :

134



Chapitre V. Simulations et caractérisations de I’AP pour application APSE en présence de
signaux modulés.

Data

send_data_to_python()
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Figure V.2: Génération d’un signal modulé sous Python et simulation du modulateur 1Q sous ADS.

Le programme « test_gene_modulation.py » permet de générer des fichiers textes
alimentant les DAC sous ADS (Figure V.2) afin de décrire les parametres fréquentiels de la
simulation. Ensuite, un traditionnel modulateur IQ permet de générer le signal modulé. La
figure suivante représente le signal modulé dans le domaine temporel en montrant les
périodicités de la porteuse et de I'enveloppe :

Tirame = SHS I Tirame = SHS

e

[Vs|[V]

1
a0 o5 1.0 15 2.0 2s o 3.5 a0 a5 50 5.5 6.0 6.5 7.0 7.5 8.0 85 8.0 85 10.0
|

= =/ N T,=1/19GHz
= \, Tirame = 95000 x T,
g - -‘\ / \,
- N A [ b freq N, FramelH2] F,[Hz)
- 800.000 7205.000 4.000  200000.000 1.900E10

ERERRRRRERRRERRERRE
Temps[ps]

Figure V.3 : Description temporelle d’'un signal modulé généré avec la simulation HB-2tons sous
ADS.

Nous avons réalisé plusieurs scénarios de simulation en signaux modulés dont voici les
parametres :
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e Configuration du signal modulant :
o Modulation 16QAM avec 400 bits = 100 symboles / Filtrage émission en racine
carrée de cosinus sur-élevé avec roll-off = 0.5 / Débit symbole Ds =10 MSymb/s
/ Bande RF occupée autour de la porteuse fp = Ds(1+rolloff) = 15MHz / PAPR
= 4.7dB (PAPR du signal en sortie de 'AP),
o Modulation 64QAM avec 1200 bits = 200 symboles / Filtrage émission en racine
carrée de cosinus sur-élevé avec roll-off = 0.5 / Débit symbole Ds =10 MSymb/s
/ Bande RF occupée autour de la porteuse fp = Ds(1+rolloff) = 15MHz / PAPR
= 6.7dB,
¢ Configuration de la simulation en équilibrage harmonique (Harmonic Balance HB) : HB
a 2 fréquences fiame €t fp / frame = 100KHz / Ordre associé a fyame = 400 / fp =
17,18,19,20GHz / Ordre associé a f, = 4.

V.2.2. Simulation HB2tons avec M-QAM et loi de commande.
La figure suivante représente la simulation HB-2tons de 'APSE avec une excitation de
type 16 QAM.

Genérateur d'un signal RF
modulé 16QAM filtré ETPA
E_HARMONIC BALANCE
X3 Vosa(t) = f(Viglt))
Ds=debits He T R snce
HB1 Eﬂ\mﬁ‘asﬂ rooft=tacteur_sipha V - (‘HU +Q(t) ] v e 10w 2y Vo (A5
MaxOrder=maxorderHB nbsymb=100 nb_symbanbsymb (1114 i 6
Freq[1]=1_frame Hz debitS=1e6 {_camier=fpod Hz - Loi de commande
Freqi2J=lport Hz To=1/detitS ¥ order_trame_HB=ordertrame8 i — e = e
_frame | 3 utilisée en mesures

Ordee] 1]=orderframeHB Istop=nbsymbidetits P gunmamp
OndedZl=ondercamertB e ol o H
StatusLevel=3 !

ordercamerHB=4 H - C
orderframeHB=400 : £ =

ma gametB =
fport=18000000000 {1} . L — L
[_trame=1/tsicp H

imaxframe=1_frame*orderframeHB '. o1 Crm
amp=0.7 ' 1 oo

Sortie AHP

Charge utilisée
i | enmesures

Tension
modulée FEM

Figure V.4: Simulation HB2tons de 'APSE a 18GHz avec un signal 16QAM.

La loi de commande a gain constant est extraite a partir de simulations CW, puis elle est
implémentée par approximation polynomiale sous ADS, et appliguée au module de
'enveloppe complexe du signal modulé.

Le Tableau V.1 présente les résultats de simulation de I'amplificateur dans différentes
conditions de polarisation et de fréquences obtenus sans DPD.
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Tableau V.1 : Performances de 'APSE en présence de signaux modulés dans la bande [17-20] GHz.

, . Psmax Psmoy ACPR . ACPR R
f lat AP PAE[?Y EVM [9
réquence | modulation | type [dBm] [dBm] [%] [%] [dBc] [dBc]
APSE 4,4 2 7,7 -25,7 -24,2
16QAM S 34, 9 30,9 , 5, ,
17 GHz VDS=18V 34,3 32,5 24,6 12,3 -22,15 -21,8
APSE 34,4 27,5 31,2 7 27,4 24,6
640AM
VDS=18V 34,3 31,8 23,2 12,8 -23,6 -22,8
APSE 35,4 29,7 37,2 9,6 -23,6 -22,7
16QAM 4 7’ ’ ’ ’ ’
18 GHz vDS=18v| 35,3 33,5 29,8 12,3 -22,2 -21,8
640AM APSE 35,4 28,4 37,4 7,5 -26,6 -24,3
VvDS=18V| 35,4 32,8 28,1 12,9 -23,5 -22,8
APSE 36 29 39,7 10,3 -23,4 -22,7
16QAM
19 GHz VDS=20V| 35,9 34,2 32,3 13,2 21,5 21,4
APSE 36 28,4 39,5 8 -26,4 -24,2
640AM
VvDS=20V| 35,9 33,5 30,6 13,8 -23 -22,4
APSE 36,3 30,6 38,6 8,2 -24,9 -24,3
20 GHz 160AM VDS=20V| 36,2 34,7 36,5 14,2 -20,8 -20,8
640AM APSE 36,3 29,1 37,7 7,7 -27 -24,8
VDS=20V| 36,2 34,2 34,9 14,9 -22,4 -21,7

Ce tableau nous montre que 'APSE nous permet d’obtenir une PAE entre 30 et 40% pour
une linéarité de type EVM comprise entre 7 et 10% sans DPD. Ces simulations nous ont
permis de mettre en évidence que le suivi d’enveloppe permet de linéariser le gain de
'amplificateur mais augmente significativement la conversion AM to PM, qui pourra étre
facilement corrigée par une DPD, sans modifier le rendement de 'APSE. Cette correction a
été appliquée et les résultats sont montrés plus loin dans ce chapitre. Par contre, pour une
polarisation fixe, nous obtenons une PAE de I'amplificateur entre 20 et 35% pour une linéarité
de type EVM entre 12 et 15%. Une DPD permettra d’améliorer la linéarité de I'amplificateur
avec une polarisation fixe mais au détriment de la PAE.

Toutes ces simulations nous ont permis de mettre en évidence l'apport du suivi
d’enveloppe pour améliorer le compromis rendement/ linéarité de I'amplification de puissance.
Nous allons maintenant présenter les bancs de caractérisation pour les mesures CW et
signaux modulés.

V.3. Résultats de simulation et d’expérimentation.

La Figure V.5 présente une photographie de la puce de I'AP, seule et montée sur support
de test afin de pouvoir effectuer des caractérisations électriques en connexion SMA.
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VDSI VDSZ

RFout

VGSZ

Figure V.5: Photographie de la puce de I’'AP 8mm? (a gauche) et de I’AP monté sur support de test (a
droite).

Comme montré sur la Figure V.6 le support de test sur lequel 'AP a été monté contient
des capacités Cpec jig de circuits de découplage BF supplémentaires. Il est important de savoir
gue ces circuits ne sont utilisés que pour les polarisations de grilles des deux étages. Les
acces drain du support de test sont directement connectés aux acces drain de la puce a travers
les plots relais afin de pouvoir appliquer la technique de suivi d’enveloppe sur les drains des
deux étages de I'AP.

Transition
jig-MMIC |

Coec_jig

10 nF

Figure V.6: Photographie de I'AP avec les transitions support de test-MMIC et les circuits de
découplage BF supplémentaires du support de test (au milieu).

Les performances linéaires et non linéaires de plusieurs échantillons de I'amplificateur
réalisé ont été testées au cours de plusieurs campagnes de caractérisation dans la bande [17-
20] GHz en régime continu (CW) multipolarisations et avec des signaux modulés 16 et 64QAM
sous condition de suivi d’enveloppe. Ces mesures ont été effectuées :
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¢ Au sein du laboratoire de caractérisation d’UMS en utilisant des bancs de mesures
fondés principalement sur l'utilisation de I'analyseur de réseaux microondes (N5242A
— 10MHz~26.50GHz et N5245A — 10MHz~50GHz) appelés « PNA-X » de Keysight®.

e Au sein du laboratoire d’XLIM en utilisant

o Un banc spécifiqguement étalonné pour les mesures CW et extraire les lois de
commande.

o Un banc spécifiguement étalonné pour les caractérisations temporelles de I'AP
sous condition de suivi d’enveloppe en présence de signaux modulés. Ce banc
de mesure a permis de caractériser I'AP réalisé au cours de ce travail lorsqu’il
est intégré dans un systéme de suivi d’enveloppe.

V.3.1. Caractérisation de I’AP.

Plusieurs types de caractérisations ont été réalisés sur I'AP pour différents
fonctionnements des deux étages le constituant afin d’extraire les points de polarisation
optimaux selon le compromis convoité. Ainsi, dés les premiéres caractérisations fréquentielles
en régime CW, différents jeux de polarisation ont été appliqués sur les deux étages. Les deux
étages ont été testés, en méme temps, pour un fonctionnement allant de la classe AB™ a la
classe AB.

Des tests ont aussi été effectués lorsque le premier étage est polarisé en classe AB et le
deuxiéme étage fonctionnant de la classe AB™ et en classe AB. Comme prévu par les
simulations CW multipolarisations, I'application de la technique de suivi d’enveloppe sur les
deux étages permet d’obtenir des meilleures performances en PAE le long de 'OBO (>8 dB).
Ces caractérisations ont été réalisées sur l'intégralité de la bande passante de fonctionnement
[17-20] GHz.

Le démonstrateur a été placé sur un module de ventilation afin de contréler la température
de fond du support de test. Celle-ci est régulée a 25°C.

V.3.1.1. Mesures fréquentielles CW.

La Figure V.7 représente le synoptique du banc de mesure fort signal en connectorisé
d’UMS fondé sur I'utilisation de I'analyseur de réseau microondes commercial appelé PNA-X
(N5242A -10MHz~26.50GHz) de Keysight®.
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Figure V.7 : Banc de mesures fréquentielles fort signal CW de puissance d’'UMS.

Ce banc de mesure est constitué principalement de :

Deux préamplificateurs d’instrumentation fonctionnant dans leurs zones linéaires et
permettant de fournir le niveau de puissance requit au niveau de I'entrée du dispositif
sous test m, 4p (AP),

Un coupleur bidirectionnel permettant de prélever les niveaux de I'onde de puissance
incidente dans le plan m, pys-x, €t de 'onde de puissance réfléchie dans le plan

s pPNA-X

Un atténuateur placé au niveau de la chaine de sortie afin de protéger le PNA-X.
L’'impédance présentée au dispositif sur son acces RF de sortie est égale a 500,

Quatre alimentations DC Keysight © qui délivrent les tensions de polarisation Vgso1,
Vbso1, Vesoz €t Vbsoz.

Le courant total consommé par I'AP est aussi mesuré a laide d'une pince
ampeéremétrique (sonde de courant a effet Hall) placée au niveau des accées support
de test des polarisations des drains des deux étages de 'amplificateur (driver et étage
de puissance). Cette sonde est connectée a un oscilloscope pour la mesure du courant
total.

L’AP a été placé sur un dispositif de refroidissement par air thermoélectrique a effet Peltier
afin de contréler la température de fond du support de test. Celle-ci a été fixée a 25°C.

La procédure d’étalonnage du banc repose sur un étalonnage en puissance. Elle est
réalisée en deux étapes pour plusieurs fréquences d’excitation comprises entre 18.5 et
19.50GHz avec un pas de 50MHz :

Etalonnage en puissance a I'entrée de I'AP :
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L’étalonnage absolu dans le plan d’entrée de I'AP (m, 4p) COnsiste a évaluer les pertes
APgene(f) entre les plans g py4—x €t . 4yp d’'une part et les pertes AP¢(f) entre les plans
Tgpna-x €t T, pya-x d'autre part a 'aide d'une sonde de puissance de réference relié

au PNA-X pour la lecture des puissances. La connaissance de APgene(f) et APe(f)
permet de déduire précisément la puissance disponible Pe¢(f) a I'entrée de I'AP.

e Etalonnage en puissance a la sortie de 'AP :

Cette procédure consiste a connecter I'accés d’entrée RF (planm, 4p) & I'accés de
sortie RF (plan 5 4p) & I'aide de la ligne de transmission « Thru » dont la matrice [Sthn]
est connue. L’étalonnage absolu dans le plan de sortie de I'AP (s 4p) consiste a
évaluer les pertes APs(f) entre les plans m 4p €t 75 pya—x €N tenant compte de [Stan].
La connaissance de A4Ps(f) permet de calculer précisément la puissance Ps(f) a la sortie
de ’'AP.

La Figure V.8 présente les principales performances en puissance mesurées a 19GHz
pour 2 polarisations, en comparaison des performances simulées (rendement en puissance
ajoutée (PAE), le gain en puissance (Gp), la compression du gain (AAM/AM) et la conversion
en phase (AAM/PM)) de I'AP simulé et I'échantillon 2 mesuré avec le banc de mesure
fréquentiel d’XLIM. Ces résultats sont obtenus dans les plans du support de test aprés la
correction par |Saithrl.
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Figure V.8 : Principales performances en puissance de I'AP: Mesures (symbole carré) et simulation (en
pointillés) : PAE, Gp, AAM/AM et AAM/PM a la fréquence fondamentale f,=19GHz. L’AP est polarisé en
classe AB- (Vpso=5V, Joso=40 mA/mm) et en classe AB* (Vus0=20V, Jpso=200 mA/mm).

Une bonne concordance est observée entre les résultats obtenus par simulation et par la
mesure fort signal CW de I'échantillon 2 de I'AP. Les résultats montrent que I'AP délivre une
puissance maximale de I'ordre de 36 dBm. La PAE est de I'ordre de 35% le long de 'OBO de
10dB. Le Gp est de I'ordre de 12.5dB a 10dB d’OBO et de 19.3dB a la puissance maximale de
sortie. La compression maximale du gain mesuré et simulé (a Ps=36dBm et Ps=26dBm) est
de l'ordre de 4dB.
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Les allures des conversions d’amplitude et de phase relatives (AAM/AM et AAM/PM),
mesurées et simulées, sont trés proches. Cependant, en fonctionnement classe AB
(Vpso=20V) un léger écart de 2° est relevé entre la conversion de phase relative mesurée et
celle simulée. Cette différence peut étre due au modele électrique du transistor.

En fonctionnement en classe AB’, la PAE simulée est Iégerement supérieure a celle
mesuré. Cet écart s’explique par la difficulté de modéliser finement le transistor GH15 pour
des tensions de polarisation de drain inférieures a 8V.

La Figure V.9 présente les résultats de mesure de PAE et du gain en puissance Gp de
I'échantillon 1 mesuré avec le banc de mesure fréquentiel dUMS. Les mesures ont été
effectuées pour des tensions de polarisations de drain qui varient de 8V a 19V. A 19GHz, les
performances de I'AP en termes de PAE et de gain en puissance GP sont tracées pour une
puissance de sortie maximale Psmax=35.4 dBm et a un OBO de 8 dB lorsque la tension Vpso
passe a 8V. L'OBO varie de 6.5dB a 9.5 dB dans la bande de fréquence [17-20GHz]. II
augmente avec la fréquence de fonctionnement.
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Figure V.9 : PAE et GP mesurées dans la bande de fréquence [17-20]GHz a Psmax et a OBO=8dB.

Dans la bande de fréquence [17-20] GHz, a Pswmax, la PAE varie entre 27% et 37% avec
un gain en puissance Gp quasi-constant de I'ordre de 16 dB. A 8 dB d’OBO la PAE varie entre
22% et 39.5% et Gp varie de 11.5dB a 16dB.

Les caractérisations multipolarisation de drain des deux échantillons de I'AP en régime
fort signal CW a 17/18/19 et 20 GHz montrent que I'’AP congu rejoint les spécifications du
cahier des charges en présentant le maximum de PAE associée a un gain en puissance
supérieur a 10dB le long de 'OBO (8dB).

V.3.1.2. Mesures temporelles CW / modulés.

La caractérisation de I'AP sous conditions de suivi d’enveloppe en présence de signaux
sur porteuse modulée a nécessité le développement d’'un banc de mesure spécifique.

Le synoptique du banc de mesures temporelles 8 canaux développé en interne au
laboratoire XLIM est montré sur la Figure V.10.
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Figure V.10: Synoptique du banc de mesure temporel d’XLIM fondée sur [lutilisation d'un
récepteur/numériseur ultra rapide (1.6 GS/s) a 8 canaux (Référence : M9703A DC~2GHz).

Ce banc de mesure est constitué principalement de :

e Un récepteur/numériseur ultra rapide (1.6 GS/s) a 8 canaux de Keysight (Référence :
M9703A DC~2GHz),

e Un générateur SMBV de signaux modulés vectoriels de Rohde & Schwarz R&S®,

[ )

Un générateur SMR de R&S® utilisé en mode Up Converter permettant de transposer
le signal modulé autour de la bande utile (fo),
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Un préamplificateur d’instrumentation fonctionnant dans sa zone linéaire et permettant
de fournir le niveau de puissance requit au niveau de I'entrée du dispositif sous test

Te AHP»

Deux coupleurs bidirectionnels placés en entrée m, 4p €t en sortie m,,p de I'AP
permettant respectivement de prélever les ondes de puissance, incidente (al),
réfléchie (bl), incidente (b2) et réfléchie (a2), en entrée et en sortie du dispositif sous
test,

Un générateur de signaux arbitraires (AWG :Arbitrary Wave Generator) AFG3252 de
Tektronix couvrant une bande passante de 240MHz qui reproduit la variation de
I'enveloppe du signal modulé en bande de base,

Un bloc (Matlab) de traitement de signaux numériques I(t) et Q(t) permettant d’envoyer
les signhaux 1Q et d’envoyer le signal de commande de la tension de drain de I'AP,

Un amplificateur de haute tension linéaire a gain variable couvrant la bande de
fréquence DC-5MHz. Cet amplificateur a une impédance de sortie nulle et fournit le
courant BF nécessaire a la polarisation dynamique de I'AP,

Une sonde de tension placée au niveau de I'acces support de test de polarisation de
drain de I'AP. Cette sonde est connectée a la voie V_BF du récepteur pour la mesure
de la tension de polarisation drain Vpso(t) appliquée aux deux acces drains de 'AP ( 1*
et 2°™e étage),

Une pince ampéremétrique (sonde de courant a effet Hall) placée au niveau de I'accés
support de test de polarisation de drain de 'AP. Cette sonde est connectée a la voie
|_BF du récepteur et permet d’accéder au courant de drain total consommé par I'AP,

Deux amplificateurs de faible bruit couvrant une bande passante de 200MHz placés
derriere les sondes de courant et de tension,

Deux alimentations DC de Keysight © qui génerent les tensions de polarisation Vgso: et
VGso2.

L’AP a été placé sur un systéme de refroidissement de type « Peltier » afin de contrdler
la température de la puce.

Les caractérisations CW et modulés ont été effectuées sur le méme banc de mesure a
17, 18, 19 et 20 GHz. La Figure V.11 montre la configuration du récepteur et du traitement des
données de mesure sous MATLAB et ADS.
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10MHz | Trigger
in in a1 b1 b2 az V_BE LBF _v_ReF

£ 888 b e

o ]
Xh a1

W Digitizer M9703A
Configuration

récepteur@19GHz
Fe_THA = 905MHz ’

Fe_digitizer = 1910MHz = 2 x Fe_THA

Utilisation d’un diviseur /2 donc Fe_digitizer = 905MHz avec
18710000 échantillons par channel MATLAB = Correction RF sur ondes al bl a2 b2/ corrections BF sur IBF et VBF
Repliement du signal @ 19GHz par I"harmonique 20 de Fe_THA
Signal 4 100MHz en Fl inversé et conjugué

Calibre entrée CH1 a CH8: 2Vpp soit +/- 1V
Signal sur entrée trigger: rectangle 10KHz (5KHz pour 64QAM)
synchrone avec la génération de la trame 16QAM

Fichier GMDIF

Traitement ADS des données corrigées équivalent a une

m simulation HB 2 tons:
H QAM 16: /1 QAM 64:

f,= 10KHz et order,=400 f,= 5KHz et order,=800
f,=19GHz et order,=1 f,=19GHz et order,=1
U»:‘::;‘l y Systerr Max_order=401 Max_order=801

Figure V.11 : Configuration du récepteur pour les caractérisations a 19GHz et acquisition et
traitement des données sous MATLAB et ADS.

Le fonctionnement de récepteur est fondé sur le principe du sous-échantillonnage passe-
bande réalisé avec des circuits de type THA (thése de L. AYARI [52]). Les sighaux centrés a
une fréquence porteuse f, (fo=17/18/19/20 GHz) sont translatés en Fl autour de 100 MHz, puis
numérisés. La période de répétition de la trame de modulation est de 100 us, soit ybe
fréquence de 10 kHz. Ainsi une bande de 8 MHz centré sur fo est translatée en Fl, numérisée,
puis appliquée a un traitement FFT pour en extraire 801 composantes fréquentielles RF.

Par ailleurs, les voies BF sont directement numérisées et 401 composantes fréquentielles
sont extraites allants du DC a 4 MHz par pas de 10 kHz. Les 4 signaux RF et les 2 signaux BF
sont corrigés par une procédure d’étalonnage expliquée ultérieurement. Les données
corrigées sont enregistrées dans un fichier de type gmdif, directement exploitable par
'environnement Data Display de ADS, sous la forme d’'une simulation HB 2-tons avec 2
fréquences de base : 10 kHz et fo, avec les ordres respectifs : 400 et 1, et avec un ordre
maximal d’intermodulation de 401. Il est ainsi possible d’utiliser les routines Python décrites
précédemment, pour évaluer 'EVM, par exemple, ou calculer la puissance, depuis
lenvironnement Data Display de ADS. L’étalonnage RF consiste a déterminer les 801
composantes fréquentielles RF de al, bl, a2 et b2 dans les plans m, 4p €t m; 4p . Ceci est
réalisé par un étalonnage SOLR en présence d’un signal modulé multi-ton avec profil de phase
de Schroeder [52].

L’étalonnage BF consiste a déterminer avec précision, vi, (f) et le courant i (f) dans le plan
Tpr ap @ Partir de la mesure de la tension ver (f), image de vin (f), et de la tension igr (f), image
du courant iin (f). Les 2 tensions vge (f) et isr (f) sont numérisées par le récepteur. Pour ceci,
une 3™ voie BF du récepteur a été ajoutée : v (f), qui permet de mesure vi, (f) a travers un
atténuateur de 20 dB, présentant une impédance de 53Q + jO sur la bande BF considérée (0-
4 MHz). L’atténuateur et le cable associé présentent un retard T = 14ns et une atténuation en
tension a = 0.1053. Ainsi la relation entre vi, (f) et la tension mesurée v (f) est :
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signaux modulés.

Uref(f) =q-e /2T, Vin(f)
(V.1)
:fdans la bande 0 — 4 MHz

Signal bande de base avec phase de
Schrgueder de 0 a AMHz avec 2as-10KHz Ampli F30PV AFG3252
- 10 KHz Burst mode infini

1MQen//

AWG tekronix AFG3252
10khz burst mode infini
DC-200MHz 20dB

Ampli HVA-200M-40-F

Sonde de tension RS HV150 Zin=1MQ Zout =500
1:100 300MHz |
" SRR

Ampli HVA-200M-40-F

ngene,BF

Coefficient de correction Coefficient de correction
de la tension BF : LGl 313 Sonde de courant HALL DC-200MHz 20dB
Vin(f) Vin(f) / N2738B30A 100MOV/A 510~ 500 700t = 500
— mn 53
K(f) =" Ki(f)=——7F7= [ -
wﬂﬁg)f igr(f) =
. el2nfT 2
= Vrer(F) - € _ Urer(f) el Mar e Courant i, (f)
ver(f) - @ ver(f) 53 -a (S " A

Unité : V/V Unité : A/V 'Zm(f) -530
_ —j2mfr tension
Veef(f) =a-e v (f) v, (f)

Avec ¢ = 0.1053 et T = 14ns

Avec f dans la bande 0-4MHz
avec pas = 10KHz Atténuateur INMET 64671
20dB 100W DC-6GHz
s
10MHz in Trigger in cee s l
alblb2a2  V_BF |_BF V_REF

- . Mesure tension
Mesure tension Mesure tension Vger(f) sur 500
Vgelf) sur 50Q i (f) sur 500
Récepteur a THA + Digitizer 8 canaux 1.6 Gs

Figure V.12: Principe d’étalonnage BF absolu en courant et en tension.
Les coefficients de corrections des courant et tension BF sont déduits a partir de la tension

de référence et sont données par les équations suivantes :

Uin(f) _ Vrer (f) ' ejZTl’fT.

K(f) = vpe(f)  vgr(f)-a (V.2)
coef ficient de correction de la tenion BF
1Jm(f)/ss _ Vres(f) - 27T (V.3)

K(OIAV] =— = :
i igr(f) vpr(f) 53 «a
Ces coefficients permettent de déduire avec précision la tension et le courant BF dans le

plan mgp 4yp avec :
Vgranp(f) = ver(f) X K, (f): (V.4)

tension BF dans le plan mgp 4pp

igranp(f) = ipgr(f) X K (f): (V.5)

courant BF dans le plan mtgp gpp
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Les équations ci-dessus permettent d’accéder aux valeurs de 'impédance active BF et de
la puissance BF.

Avant d’appliquer le suivi d’enveloppe, il faut extraire la loi de commande reliant la
polarisation dynamique a 'amplitude du signal modulé présent en entrée de I'AP. Ainsi, le banc
de mesure XLIM a été utilisé pour extraire 4 lois de commande avec excitation CW et
multipolarisation aux 4 fréquences 17/18/19/20 GHz. Les 4 figures suivantes représentent ces
extractions.

fo=17GHz;

Vesor=-3.08V
Vgsor=-3-19V

20 "
T
—_— A Y %%
) 16 X K X % XX %l
BT v Veev [ S A
o 44 | @-6-6-0-0 § =
(] Voo =8V Vgsa =15V b g
06050 0000 3
12 vitov Vewos18V e —
10 LTI T T U 1 1 Z‘
16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 -;-
a5 Pout [dBm] 3
40| >
—35- * ‘mi‘ﬁ% =
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Figure V.13: Mesures CW et loi de commande a fo= 17GHz.
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Figure V.14: Mesures CW et loi de commande a fo= 18GHz.
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Figure V.15: Mesures CW et loi de commande a fo= 19GHz.
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Figure V.16: Mesures CW et loi de commande a fo= 20GHz.

Les lois de commande relient la tension Vpso(t) ( tension de polarisation de drain du driver
et de I'AP) a l'onde incidente ai(t) dans le plan m,,p. Cette onde est directement
proportionnelle au signal modulé généré par le SMBV (Figure V.10). Les lois de commande a
17/18 et 19 GHz sont a gain constant entre 16 et 17 dB. La loi de commande a 20 GHz est
extraite avec une variation de gain de 3 dB dans la dynamique de I'AP. Cette variation de gain
sera corrigée par ajout de DPD.

Les caractéristiques du signal modulé sont les suivantes :

e Signal 16 QAM, filtrage en racine de cosinus surélevé avec facteur de retombée
=0.5, débit symbole = 1 MSym/s, 100 symboles, PAPR =4,7 dB.
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e Signal 64 QAM, filtrage en racine de cosinus surélevé avec facteur de retombée
=0.5, débit symbole = 1 MSym/s, 200 symboles, PAPR =6,7 dB.

Le signal modulé est émis par le générateur SMBV (Figure V.12) et le signal de
commande de polarisation est généré par TAWG (Figure V.12). Les deux générateurs SMBV
et AWG sont synchronisés en fréquence par 10 MHz et en temps par un trigger commun.

Le signal BF généré par TAWG est issu de l'application de la loi de commande a
I'amplitude du signal modulé, comme le montre la figure suivante :

f0=18GHZ Commande de
polarisation

Amplitude de I'onde de tension al
ramené dans le plan 7T, p

) Tension de
2| commande de I'AP
temps [ps] L | lay(t)] [V]

Amplitude du
signal modulé

Vosoft) [V]

]
» N @ ®
PO

Vpsolt) [VI1a,(t) | [V]

o
°

Figure V.17: Application de la loi de commande au signal modulé M-QAM.

Aprés application de la loi de commande, le banc de mesure nous permet de mesurer les
ondes incidentes et réfléchies en entrée et en sortie de I'AP, et tension/ courant de polarisation
sur le drain. Il est ainsi possible d’extraire de ces mesures :

% Le critére de linéarité EVM sur I'onde b2,

< Le critére de linéarité ACPR sur I'onde b2,

% La puissance instantanée BF,

+ La puissance instantanée RF autour de fo en entrée et en sortie de I'AP,
+ Le gain en puissance moyen,

« La PAE moyenne

Par exemple, a 17 GHz pour la modulation 16 QAM, nous obtenons :
% Pswmax= 34 dBm,

% Pswmoy= 29.5 dBm,

% PAEwmoy = 36.3 %,

% EVM=8.2%

s ACPRgyL=-21.4/-20.7 dB.

Les performances en puissance sont atteintes, en revanche la linéarité est fortement
dégradée. Nous décidons alors d’ajouter une avance « logicielle » entre la génération de la
trame de polarisation dynamique et la génération de la trame IQ du signal modulé.

149



Chapitre V. Simulations et caractérisations de I’AP pour application APSE en présence de
sighaux modulés.

Afin de trouver la bonne valeur, nous réalisons un balayage comme le montre la figure
suivante :

PAE[%] vs avance [ns]
38
37 o
36 mnll
35 —
34
33
32
31
30

PAE quasi constante en
fonction de 'avance

0 50 100 150 200 250 300 350 400 450

EVM[%] vs avance [ns]
10

8
\\ EVM minimale pour
6 \\ava nce optimale ]
4 - \ =
] s |t
2
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Figure V.18: Optimisation de I'avance de Vbso(t) par rapport a I/Q (t).

Nous obtenons alors 'EVM en fonction de I'avance entre TAWG et le SMBV. Le minimum
de EVM nous donne I'avance optimale. Nous remarquons l'insensibilité de la PAE a cette
avance.

Par la suite pour les autres mesures, I'avance optimale sera environ de 300 ns. Ceci
correspond au retard de 300 ns introduit par 'amplificateur BF ayant une fréquence de coupure
de 5 MHz.

Apreés application de cette avance, le critere EVM est alors de 2,9%. Par application d’'une
DPD sans mémoire [53] nous obtenons les performances suivantes :

% Pswax= 34,3 dBm,
& Pswmoy= 29.7 dBm,

% PAEwoy = 37.5 %,

& EVM=13%

% ACPRg.= -38.4/ -40.4 dB.

Afin de comparer avec un amplificateur a polarisation fixe, nous réalisons les mémes
mesures en fixant Vpso=15V, avec le méme signal modulé en appliquant la DPD sans
mémoire. Nous obtenons les résultats suivants :

o PS,MAX: 33.9 dBm,
‘:’ PS’Moyz 29 dBm,
% PAEyoy = 20 %,
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% EVM=0.9%

% ACPRRr.=-38/-38 dB.

Les deux mesures sont réalisées afin d’avoir la méme puissance créte en sortie. Ainsi

pour une linéarité équivalente, 'amplificateur a suivi d’enveloppe, nous permet d’obtenir 17,5
points de PAE en plus. Ce résultat s’illustre par la figure suivante :

45

40_ Mesure .avec
DPD + Loi Gp

30 Mesure avec

o,
DPD & Vpg=15V +17,5%

sur la PAE

5 1 1 " 1 v 1T v 1 1 771771
16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36
P S_Dyn [d Bm ]

Figure V.19: « PAE dynamique » en présence de signaux modulés.

La figure précédente représente les 2 « rendements dynamiques » en fonction de la
puissance de sortie instantanée, ainsi que les 2 PAE moyennes en fonction des 2 puissances
de sortie moyennes. L’intérét de I'application de la technique de suivi d’enveloppe couplée a
une DPD est clairement démontré par rapport a un fonctionnement a polarisation fixe. Nous
soulignons que le rendement ne prend pas en compte la consommation de I'amplificateur BF.

Les autres mesures réalisées en variant la fréquence porteuse et la modulation sont
résumés dans le Tableau V.2. Ce tableau conforte les conclusions réalisées précédemment
pour 17 GHz. Toutefois nous notons une puissance maximale de sortie atteignant le cahier
des charges fixé, c’est-a-dire Psuax= 4W, pour 19 et 20 GHz, cette observation est validée par
les lois de commande extraites a 19 et 20 GHz ayant 36 dBm comme puissance créte (Figure
V.15 et Figure V.16).

151



Chapitre V. Simulations et caractérisations de I’AP pour application APSE en présence de
sighaux modulés.

Tableau V.2 : Résultats de mesure de 'ETPA avec DPD en présence d’un signal 16 QAM (PAPR=4.7
dB) et d’'un signal 64 QAM (PAPR=6.7dB). Les résultats donnés sont obtenus avec un une avance

optimale de la commande BF VDS(t) par rapport au signal RF.

Ps max[dBm] | Ps voy[dBm] | PAE (£)[%] E[\;"\]A ACPR[dBc]

16 | ETPA 34.3 29.7 37.5 1.3 -38/-40

fr | M voso=15v| 339 29 20 0.9 -38/-38
17GHz| | ETPA 34.6 28.7 38 1.4 -38/ -37
QAM | y/p50=15V 34.2 27.8 17.6 1.3 -38/-43

16 | ETPA 34.1 29.4 35.7 1.7 -37/-35

fo | OAM [ype=15V 34 29.2 223 1.2 -34/-37
18GHz| g4 | ETPA 33.8 28 37.9 2 -34/-34
QAM [y =15V 33.9 28.1 20.2 1.2 -37/-37

16 | ETPA 36 30.7 40 2 -33/-35

fo | OAM [yp=20V 36 316 26 2 -32/-37
19GHz| g4 | ETPA 36 29.7 41.1 1.6 -37/-35
QAM | y/pe0=20V 36 29.8 20.2 1.5 -37/-39

16 | ETPA 36 30.8 40.3 1.8 -38/-39

fo | QAM [y =20V 35.9 31 24 1.3 -35/-37
20GHz| g4 | ETPA 36.6 30 40 2.1 -38/-38
QAM | Vpsp=20V 36 29.3 18.6 1.7 -40/ -37
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Conclusion.

Ce chapitre a présenté les résultats des différentes caractérisations réalisées sur
'amplificateur de puissance congu pour des applications APSE. Ces résultats ont été
comparés a ceux publiés jusqu’a présent.

Le Tableau V.3 présente l'état de l'art des Amplificateurs de Puissance a Suivi
d’Enveloppe (APSE) en nitrure de gallium. A notre connaissance, a ce jour un seul APSE
fondé sur I'utilisation d’'un AP 3 étages a base de transistors HEMT GaN 0.15 um fonctionnant
en bande K a été présenté dans[54]. De ce fait, TAPSE réalisé lors de ce travail de these est
principalement comparé a cette référence. Cependant, les performances obtenues avec
d’autres APSE fonctionnant a des fréquences plus basses (bande S et X) sont montrées. Une
derniére comparaison est montrée avec les performances obtenues avec un APD 2 étages a
base de transistors HEMT GaN 0.2 um fonctionnant en bande K.

Tableau V.3: Comparaison de I'APSE avec d'autres APSE de I'état de I'art mondial fondés sur I'utilisation
de la technologie HEMT GaN 0.15 pum.

[55] [56] [57] [54] APSE
Année 2018 2019 2019 2019 2020
Fréquence [GHz] 3.6-4 9.57 19 19.8 17-20
Type de SE Discret Discret - Discret Continu
Signal en bande de base 20 Mz 1OMHz - 50 MHz LMz

LTE LTE NPR 64 QAM
PAPR [dB] 6.5 11.3 3 10 7
Gp,moy [dB] 12.3-13.6 22 17.4 30 17-19
Psmax [dBm] 31.2-31.5 41.3 36.1 36 34.5-36.5
m @OBO=PAPR | 395.46.8 | 345 44.8 25 35-41
Linéarité -502 3.9 15¢ 25¢ 1.3-2°
[Sr#:;";‘]ce puce AP GaN| 6.84 11.9 8 8

e L’indice (') indique que la valeur indiquée est lue sur la figure.

e L’indice (?) indique que la linéarité est évaluée en termes d’ACLR1 exprimé en dBc.
e L’indice (°) indique que la linéarité est évaluée en termes d’'EVM exprimé en %.

e L’indice (°) indique que la linéarité est évaluée en termes de NPR exprimé en dB.

A notre connaissance I'amplificateur de puissance pour des applications de suivi
d’enveloppe continu en bande K [17-20GHZz] réalisé au cours de ce travail de thése est le
premier APSE présentant des performances rejoignant I'état de I'art mondial des APs a haut
rendement fonctionnant en bande K.
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Conclusion générale et perspectives

Ce manuscrit a présenté le travail réalisé au cours de cette thése qui s’inscrit dans le
cadre d’un contrat CIFRE avec la société UMS. Ce travail a permis de démontrer le potentiel
de la technologie HEMT GaN GH15-10 d’'UMS pour des applications de suivi d’enveloppe en
bande K. Ceci a été effectué en présentant I'étude et la mise en ceuvre d’une nouvelle méthode
de conception d’un amplificateur de puissance 4 W fonctionnant en bande K en vue de
I'application de la technique de suivi d’enveloppe. Cette derniére, lorsqu’elle est appliquée aux
amplificateurs de puissance a haut rendement, offre un haut rendement moyen associé a une
bonne linéarité en présence de signaux a enveloppe variable utilisés par les systémes de
télécommunications actuels ayant un PAPR élevé et une distribution statistique d’enveloppe
centrée autour d’'une puissance de sortie en dessous de la d’une puissance de sortie
maximale.

Dans le but d’étudier le fonctionnement de I'amplificateur de puissance en présence de
signaux sur porteuse modulée, un premier chapitre a servi a présenter les principales
caractéristiques de ces signaux et les principaux types de distorsions engendrées par les
composants actifs non linéaires. Les principaux critéres de performances permettant d’évaluer
la qualité du fonctionnement des amplificateurs de puissance microondes en régime CW et en
présence de signaux a forts PAPRs ont été montrés.

Une comparaison entre les différentes techniques d’amélioration du rendement a été
effectuée dans le deuxiéme chapitre. Celle-ci a permis de conclure que la technique de suivi
d’enveloppe semble étre la mieux adaptée aux applications fonctionnant en bande K
demandant une largeur de bande passante RF>10%. Le principe de fonctionnement du
systeme de suivi d’enveloppe et une étude théorique de I'amélioration du rendement d’'un
amplificateur de puissance classe B apportée par I'application de cette technique ont aussi été
présentés.

Le potentiel d'utilisation des différentes technologies et structures des transistors de
puissance a haut rendement a été étudié dans le troisiéme chapitre. Cette analyse a montré
l'intérét de I'utilisation de la structure HEMT en technologie AlIGaN/GaN pour des applications
de suivi d’enveloppe en bande K. Le modéle du transistor GH15-10 utilisé pour la conception
de I'AP et ses principales limitations technologiques ont été présentés. Il convient de noter que
le modéle de transistor utilisé, bien qu’il soit finement réalisé, n’est pas parfaitement adapté a
une conception d’amplificateur de puissance orientée a une application de suivi d’enveloppe.
Une premiére évaluation de la validité du modéle électrique du transistor utilisé pour une future
application du principe de suivi d’enveloppe a été effectuée en le mesurant et en le simulant
en régime CW multipolarisation de drain. Cette étude a montré que le HEMT GH15 d’'UMS
présente des performances satisfaisantes en régime CW lorsqu'’il est polarisé a des tensions
de drains plus faibles.

L’originalité principale de 'APSE congu est c’est qu'il est reconfigurable en fonction de la
loi de commande qui lui est appliquée.

La méthode de conception mise en ceuvre permettant d’aboutir a la réalisation d’'un
amplificateur de puissance en technologie MMIC délivrant 4W adapté a une application de
suivi d’enveloppe en bande K a été détaillée dans le chapitre quatre. Celui-ci a présenté les
différentes simulations BF et RF appliquées a I'amplificateur de puissance 2 étages. Ces
simulations ont permis d’adapter la conception a une future application de la technique de suivi
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d’enveloppe avec des signaux sur porteuse modulée pouvant couvrir une bande de fréquence
de 150MHz autour d’'une fréquence d’utilisation dans la bande [17-20GHz]. La méthode de
conception utilisée a permis de respecter le cahier des charges tout en contournant les
contraintes liées a une conception adaptée a I'application de la technique de suivi d’enveloppe.
En effet, le circuit final rejoint les spécifications du cahier des charges. La méthode d’extraction
et d’application de la loi de commande sur les polarisations de drains des deux étages de 'AP
simulé ont été présentées dans la méme partie. Le bon fonctionnement de 'APSE a été vérifié
en régime CW avec une loi de commande a gain constant et 8 PAE maximale.

Afin d’évaluer les performances de I’AP sous conditions de suivi d’enveloppe en présence
de signaux modulés, un outil de simulation innovant a été développé a XLIM au cours de ce
travail de thése. Le principe de la co-simulation ADS/Python utilisée dans cet outil a été
présenté dans le méme chapitre. Cette simulation HB2tons a permis de simuler I'amplificateur
de puissance congu sous condition de suivi d’enveloppe en équilibrage harmonique en
présence de signaux modulés de type N-QAM. Cet outil de simulation offre la possibilité aux
concepteurs de simuler les amplificateurs de puissance microondes, constitués de blocs de
parameétres S représentés dans le domaine fréquentiel, en présence de signaux modulés.
Ainsi, les performances des amplificateurs de puissance microondes peuvent étre évaluées
dans les mémes conditions de mesures lorsque des signaux télécoms a forts PAPRs sont
appliquées.

Le cinquiéeme chapitre, a présenté les résultats des différentes compagnes de
caractérisation de I'AP congu seront présentés et comparés aux résultats des simulations. Les
différents bancs de mesures fréquentiels utilisées pour les caractérisations des amplificateurs
de puissance conventionnels en faible et en fort signal ont été présentés. Les caractérisations
de 'APSE ont nécessité le développement d'un banc de mesure temporelle spécifique
innovant au sein du laboratoire XLIM. Celui-ci, a permis de mesurer I’AP congu dans la bande
de fréquence RF [17-20GHz] lorsqu’il est soumis a la technique de suivi d’enveloppe en
présence de signaux modulés de type 16 et 64QAM.

A la fin de ce chapitre, la comparaison entre les performances de I’AP a polarisation fixe
et sous conditions de suivi d’enveloppe ont montré que I'application de la technique de suivi
d’enveloppe permet d’améliorer le rendement et la linéarité de I'AP sur un large recul en
puissance de sortie. A notre connaissance, 'APSE présenté dans ce travail de thése est le
premier réalisé en bande K et présentant des résultats qui sont dans I'état de I'art mondial en
termes de rendement, de largeur de bande passante et de linéarité. De plus, I'AP réalisé est
reconfigurable et peut fonctionner: a rendement maximal, a linéarité optimale ou a un
compromis entre les deux. En choisissant une loi de commande Vps(t) adéquate I'utilisateur
peut faire fonctionner 'AP dans 'optimum souhaitable selon le type d’application visée.

Une voie de recherche expérimentale concernant 'automatisation du banc de mesure
temporelles sous condition de suivi d’enveloppe, parait comme une suite intéressante du
travail effectué au cours de cette thése. Ce prolongement permettra d’optimiser
dynamiquement le décalage entre le signal RF et la tension de commande BF Vps(t). Comme
indiqué précédemment, une modélisation de transistor de puissance adaptée a la technique
de suivi d’enveloppe peut permettre de simuler plus finement le comportement des
amplificateurs de puissances microondes sous condition de suivi d’enveloppe. Finalement,
une co-conception du modulateur de polarisation de drain et de 'amplificateur de puissance
permet au concepteur d’avoir une vue globale du systéme de suivi d’enveloppe afin d’optimiser
conjointement les performances des deux fonctions interagissant ensemble.
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Résumé

Etude et conception d’un amplificateur de puissance GaN en technologie MMIC
fonctionnant en bande K adapté aux systémes de suivi d’enveloppe

Ces travaux de thése s’intégrent dans le cadre du processus d’amélioration continue de
I'efficacité et de la linéarité des amplificateurs de puissance en présence des signaux sur
porteuses modulées utilisés par les systemes de télécommunications modernes. Ces sighaux
présentent un PAPR élevé et une distribution statistique d’enveloppe centrée en-deca de la
valeur créte d’enveloppe. De ce fait, les amplificateurs de puissance conventionnel (classe AB
a polarisation fixe) sont souvent surdimensionnés pour répondre aux besoins des industriels
télécoms. La technique de suivi d’enveloppe a été utilisée pour augmenter la PAE le long de
'OBO (10 dB pour LTE) tout en gardant un gain en puissance constant associé a une bonne
linéarité en termes de conversion dAM/AM. Une méthode de conception d’amplificateur de
puissance en technologie MMIC fondé sur I'utilisation des HEMTs GaN a été développée et
utilisée pour concevoir un AP délivrant une puissance de sortie de 4W et fonctionnant en
bande K [17-20GHz]. L’AP réalisé a été ensuite couplé a un modulateur numérique de
polarisation de drain. L’ensemble AP et modulateur de polarisation constituant un systéme de
suivi d’enveloppe appelé APSE a été caractérisé en termes d’efficacité et de linéarité en
présence de signaux modulés. L’APSE montre des performances trés intéressantes
comparées a celles obtenue avec un AP a polarisation fixe. En effet a un OBO de l'ordre de
7dB, dans la bande [17-20GHZz], la PAE est améliorée de [10-7.5 points]. La PAE moyenne le
long de I'OBO varie entre 32 et 36% sur la bande considérée et elle est associée a une EVM
variant entre 5 & 1.6% avec une DPD quasi-statique appliquée au signal en bande de base.
Les caractérisations de 'APSE ont démontré lintérét de l'utilisation des amplificateurs de
puissance a suivi d’enveloppe dans les systémes de télécommunications modernes.

Mots-clés : APSE, MMIC, HEMTs GaN, Signaux sur porteuse modulée, DPD, PAE, EVM.

Study and design of a GaN power amplifier in K-band MMIC technology adapted to
envelope tracking systems.

This thesis work is part of the process of continuous improvement of the efficiency and linearity
of power amplifiers in presence of signals on modulated carriers used in modern
telecommunications systems. These signals have a high PAPR and a statistical envelope
distribution centered below the envelope peak value. As a result, conventional power amplifiers
(Class AB fixed bias) are often oversized to meet the needs of the telecom industry. The
envelope tracking technique has been used to increase the PAE along the OBO (10 dB for
LTE) while maintaining a constant power gain associated to a good linearity in terms of AM/AM
conversion. A power amplifier design method in MMIC technology based on the use of GaN
HEMTs has been developed and is used to design an AP delivering an output power of 4W
and operating in K-band [17-20GHz]. The realized AP was then coupled to a digital drain bias
modulator. The AP and bias modulator assembly constituting an envelope tracking system
called APSE was characterized in terms of efficiency and linearity in presence of modulated
signals. The APSE shows very interesting performances compared to those obtained with a
fixed bias AP. Indeed, at an OBO of about 7dB, in the [17-20GHz] band, the PAE is improved
by [10-7.5]. The average PAE along the OBO varies between 32 and 36% over the considered
band and it is associated to an EVM varying between 5 and 1.6% with a quasi-static DPD
applied to the baseband signal.

The characterizations of APSE have demonstrated the interest of the use of envelope tracking
power amplifiers in modern telecommunications systems.

Keywords : APSE Envelope Tracking Power Amplifier, MMIC, GaN HEMTs, Signals on
Modulated Carrier, DPD, PAE, EVM.
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