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Résumé

Dans ce mémoire, la conception d'un amplificateur de classe AB est présentée avec un rendement
élevé dans une bande passante de 700 MHz et la fréquence centrale a 2,4 GHz. L'accord harmonique
est fait en utilisant un load pull banc d'essai de I’Agilent ADS. Les impédances optimales a f, et aux
harmoniques 2f0 et 3f0, ce qui donne les meilleures performances se trouve en utilisant le banc d'essai.
Ces impédances sont réalisées en correspondance des réseaux avec des composants passifs, des lignes
micro-ruban des circuits ouverts microstrip Stub. Deux amplificateurs identiques ont été fabriques et
caractérisés par petit signal, grand signal. La conception est basée autour d'un polyfet 10 W transistors
GaN et imprimé sur un substrat FR-4.

Les mesures ont conclu que la bande passante la plus optimale de fonctionnement est de 1,8 a4 2,5
GHz. Les résultats des mesures montrent une efficacité de drain 26-44% de la largeur de bande et un
PAE supérieur a 36%, la puissance de sortie délivrant un 25 W, fonctionnant a -1 dB de compression.

Mots-clés :

Amplificateur de puissance, méthode load-pull, classes de fonctionnement, hyperfréquences, puissance
ajoutée, rendement en puissance ajoutée, optimisation, transistor a effet de champ.

Abstract

In this thesis, the design of a class-AB amplifier with high efficiency in a 700 MHz bandwidth and
center frequency at 2.4 GHz is presented. The harmonic tuning is done by using a load pull test bench
in Agilent ADS. The optimal impedances at f0, and at the harmonics 2f0 and 3f0, which gives the best
performance is found by using the test bench. These impedances are realized in matching networks
with passive components, microstrip lines and open circuit stubs. Two identical amplifiers were
manufactured and characterized with small signal, large signal. The design is based around a polyfet
10 W GaN transistor and printed on a FR-4 substrate.

The measurements concluded that the most optimal bandwidth of operation is from 1.9 - 2.5 GHz. The
measurements results show a drain efficiency from 45-70% in the bandwidth and a PAE higher than
50%, delivering an output power of 25 W operating at -1 dB compression.

Keywords:

Power amplifier, load-pull method, amplifier classes, microwaves, added power, power-added
efficiency, optimization, field - effect transistor.
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Abréviations

AM = amplitude modulation

ADS = Advanced Design Systems

CMOS = Complementary Metal Oxide Semiconductor
DUT = device under test

GaAs = Gallium Arsenide

GaN = Gallium Nitride

GFET = graphene based Field Effect Transistor

HB = harmonic balance

HEMT = high electron mobility transistor

IMD = intermodulation distortion

LNA = Low Noise Amplifier

MAG = maximum available gain

MOSFET = Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor
LDMOS = Laterally Diffused Metal Oxide Semiconductor
PA = power amplifier

PAE = power added efficiency

PCB = printed circuit board

Pdc = Puissance consommée en statique

Pout = Puissance de sortie

PSAT = Puissance de saturation

PM = phase modulation

PNA = programmable network analyzer

RF = radio frequency

RFPA = radio frequency power amplifier

Si = Silicon

WLAN = Wireless Local Area Network
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Introduction géneérale

Les systemes d'amplification, pour les télécommunications ou les radars, fournissent
aujourd’hui de fortes puissances a haute fréquence. Que ce soit dans le domaine civil ou
militaire, l'augmentation des puissances d'émission permet des transmissions sur de plus

longues distances et avec une plus grande efficacité [5].

Les transistors & haute mobilité électronique (HEMT) a base de nitrure de gallium (GaN)
présentent maintenant des performances élevées qui répondent aux exigences des systemes
radiofréquences. Des industriels (UMS, Cree, Sumitomo ...) produisent ainsi des transistors et
des amplificateurs a base de HEMT AlGaN/GaN destinés a la génération d'ondes RADAR ou

a I'amplification de signaux de télécommunications.

De nouvelles contraintes énergétiques apparaissent. En effet, bien que les niveaux de
puissance des amplificateurs aient atteint les attentes d'hier, il n'en demeure pas moins que les
systemes génerent beaucoup de chaleur qu'il faut dissiper. Ces pertes thermiques sont
proportionnelles aux niveaux de puissance généres. Les améliorations de ces derniéres années

ont donc conduit a concevoir des systémes devant dissiper de fortes pertes thermiques.

La gestion de la température dans les circuits est alors assurée par des systemes de
refroidissement d'autant plus volumineux et gourmands en énergie qu'il faut extraire la

chaleur depuis les zones actives des amplificateurs.

Dans le domaine des télécommunications, la réduction des codts de fabrication et
d'exploitation est le moteur du développement des nouvelles technologies. La réalisation
d'importants systemes de refroidissement augmente le prix total de chaque antenne. De plus,
I'énergie nécessaire au fonctionnement de ces systemes contribue d'autant plus aux frais de

fonctionnement des stations de base.

L'augmentation du rendement des amplificateurs permet alors de réduire les pertes thermiques

et participe au développement des nouvelles genérations d'antennes.

De la méme maniére, dans le domaine militaire, la génération des ondes RADAR a souvent

lieu au sein de systemes mobiles (avion, camion transportant une antenne, bateau, ...). Ces
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véhicules disposent de réserves d'énergie limitées. L'utilisation d'une part importante de cette
énergie pour refroidir les systemes damplification des ondes RADAR, ou de
télécommunications, reduit leur rayon d'action. De plus, ces systemes de refroidissement
occupent de la place et rajoutent du poids a des véhicules cherchant a étre les plus mobiles

possibles.

En augmentant le rendement des amplificateurs, les systémes militaires s'en retrouvent plus

efficaces pour assurer leur fonction de sécurité.

Ainsi, afin de profiter pleinement des niveaux de performances pouvant étre générés par les
amplificateurs utilisant des HEMT a base de GaN, il apparait nécessaire d'améliorer le

rendement en puissance de ces circuits [5].
Le travail présenté dans ce mémoire se décompose en quatre chapitres:

Dans le premier chapitre, nous abordons le sujet par une analyse théorique portant sur les
caractéristiques d'un amplificateur de puissance microonde en présentons les notions
fondamentales concernant les PAs RF tels que le gain en puissance, la linéarité, le rendement
et les classes d’amplification dites lin€¢aires. On expose aussi une synthése de I’état de ’art a
propos de la gestion de la ressource énergétique des amplificateurs de puissance hyper
fréquence en se focalisant sur trois techniques d’amélioration du rendement énergétique,

associe avec les techniques de linéarisation.

Dans la seconde partie nous allons présenter 1’aspect physique et électrique des différentes
technologies existantes des transistors qui permettant de réaliser de I’amplification forte
puissance a partir de composants a 1’état solide, dans la deuxieme partie on détaille et
compare les caractéristiques fondamentales du matériau GAN, a la fin nous avons présenté les

schémas intrinséque et extrinseque et les eléments du boitier de transistor.

Dans la troisieme partie nous présenterons la conception et la réalisation d’un amplificateur de
puissance a 2.4GHz a partir de transistors a base GaN, d’outre nous présentons une étude
succincte sur le simulateur Agilent ADS, étapes de simulation, modeles implanter,

caractéristiques de ce simulateur.

Enfin, le dernier chapitre est consacré a la simulation de deux amplificateurs de puissance en

bande S a partir de transistors GaN. Il décrit les résultats de simulation ainsi que la
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caractérisation expérimentale de ces amplificateurs. Ces réalisations ont permis de confirmer

la validité de la méthode de conception développée au chapitre 3.
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Chapitre 1

Les Caracteristique De

L’ Amplification De Puissance
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1. Introduction

L’évolution constante des systémes de transmission de 1’information et des systémes de
télécommunication requiert une compacité des segments analogiques, une flexibilité en
fréquence et en puissance, ainsi qu’une minimisation de 1’énergie consommeée sous contrainte
d’une intégrité acceptable des signaux utiles transmis. Pour la partie émission d’un systeme de
transmission qui constitue le contexte général de ce travail de these, on peut relever trois

aspects fondamentaux caractéristiques des évolutions incontournables [2].

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

en ce sens.

La flexibilité d’un émetteur sous-entend un fonctionnement relativement large bande ou
multi-bandes pour adresser des applications multi-standards ou multi-fonctions. Elle induit la
nécessité de prendre en compte conjointement différentes fonctions telles que 1’amplification,
le filtrage, les alimentations et le conditionnement des signaux pour la conception de la

fonction genération de puissance RF en émission.

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

requis.

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

I’évolution vers les générations futures de systémes de transmission RF.

Ensuite, les caractéristiques principales et les criteres de performances de 1’amplificateur
de puissance et de sa cellule active (qui est le transistor) seront présentés. La problématique

de I’antagonisme entre les performances en efficacité énergétique et la linéarité sera exposée.

Finalement, on parle sur la linéarité et city les différentes techniques d’amélioration le

rendement.
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2. Les amplificateurs de puissance

2.1.  Généralité sur Les amplificateur de puissance

2.1.1. Réle de Pamplificateur de puissance RF dans un systéme de transmission RF

La chaine de transmission radiofréquence est 1’¢lément central des systemes de
communication. Elle permet I’échange d’information a travers un canal de transmission, qui
est ’espace libre dans le cadre de communications sans fil. Cette chaine de transmission,
présente dans de nombreux systemes électroniques embarqués, couvre un large spectre
d’applications (Radiocommunications, Teélécommunications, Spatiales, Radar, Médical,

Réseaux de capteurs...) et comprend une partie émission et une partie réception [2].

“Eisdion ;
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. . réoepition
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Figure I-1 : Structure simplifiée d’une chaine de transmission radiofréquence [2].

Comme on peut le constater dans la Figure I-1, I’amplificateur de puissance haute
fréquence (RFPA) est le dernier élément actif et analogique de la chaine d’émission. Son rdle
est de fournir suffisamment de puissance au signal contenant I’information pour qu’il puisse

étre émis par I’antenne, se propager a travers le canal, étre détecté et reconnu par le récepteur.

De par son réle et sa position dans la chaine d’émission, 1’amplificateur de puissance
constitue un sujet de recherche a part entiére car la fonction amplification de puissance haute
fréquence reste aujourd’hui une fonction trés contraignante et limitant des systémes de
communication, en termes de miniaturisation, de gestion thermique, d’agilit¢ et de

consommation énergétique.

Le contexte de ces travaux de recherche concerne uniquement la partie émission et plus

particuliérement I’amplificateur de puissance, qui est I’élément critique du point de vue de la
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consommation d’énergie. Il fait I’objet de nombreuses études afin d’optimiser globalement le

compromis rendement électrique / linéarite / le gain [2].

2.1.2. Evolutions requises pour la partie émission des systémes de transmission

2.1.2.1. La miniaturisation

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

fréquences de coupure et donc une montée en fréquence d’utilisation [2].

2.1.2.2. La flexibilité

La reconfigurabilité des dispositifs est un critéere essentiel pour la compétitivité des
systemes de transmission modernes. Afin de réduire les cotts d’exploitation, les systémes de
transmission doivent étre flexibles en termes d’applications (« systémes multi-standard » pour
les téléecommunications, « systemes multi-fonctions » pour les radars ...). Par ailleurs, les
systemes de télécommunications spatiaux embarqués doivent &tre congus pour répondre aux

évolutions de marché au cours de leur période d’exploitation (typiquement quinze ans) [2].

2.1.2.3.  Lasobriété énergétique

L’augmentation massive des échanges de données a aujourd’hui un impact energetique
non-négligeable. Les télécommunications représentaient une consommation de 6,7 TWh/an en
France en 2010. L’efficacité énergétique des dispositifs devient par conséquent un enjeu

économique et écologique de premier plan [2].

2.1.3. Caractéristiques principales et problématiques de I’amplification de
puissance RF

2.1.3.1.  Présentation générale
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L’amplificateur de puissance considéré comme un quadripdle est composé de différents
éléments comme illustré dans la Figure 1-2. Il comprend une cellule active (transistor de

puissance), ainsi que des réseaux passifs d’adaptation et de polarisation [2].

VEso VDSo
IGso IDSo
Réseau de l_{ h Réseau de
polarisation |1 . L| polarisation
de grille e Transistor < de drain
de puissance j
%_| - I | [ : ls
Réseau * Réseau
Rsource <, . - I o | |>: . )
50 Ohme = d'adaptation | TG :| d'adaptation R
msT Y d'entrée g & | de sortie <| =RCharge
. ﬁ;-, e RE | S ; RF =80 Ohms
W/ ! :
9 sans pertes |rl i—‘lf sans pertes
' - .

Zin Zeh_opt
Amplificateur de puissance RF

Figure 1-2 : Schéma bloc d’un amplificateur de puissance microonde [2].

L’amplificateur de puissance est inséré entre une source de f.e.m (Ey) d’impédance interne

Rsource et une Charge Rcharge toutes dGUX égales é SOQ

Les réseaux de polarisation sont nécessaires pour imposer les tensions d’alimentation du
dispositif (Vgso et Vpso) et pour découpler efficacement les signaux d’alimentations (DC) des

signaux utiles (RF).

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

absence de puissance aux fréquences harmoniques [2].

La cellule active qui est dans la plupart des applications, un transistor a I’état solide monté
en source commune est 1’élément principal de I’amplificateur de puissance. Elle va avoir pour

role d’amplifier le signal d’entrée en convertissant de manieére optimale 1’énergie
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d’alimentation DC en énergie RF. Le fonctionnement d’un transistor a effet de champ (FET)
peut étre modélisé par une source de courant non-linéaire contrdlée en tension et peut étre

exprime par I’expression générale suivante :
Ip (t) = fnL (Vs (t), Vs (t)) (1-1)

Un modéle équivalent simplifié ainsi que le réseau des caractéristiques statiques DC I/V

d’un transistor de puissance caractérisant I’effet fondamental sont représentés dans la Figure

I-3.

D G A R-,r,. Cean . D
L —" AN — o —»
.G— -P_> % —_— :I' S g.n
B S U I
-— S G »
= S —_— [ S
Iosy : ~.” ,Ves>0 |
Ipss P —-—---q;-1:_";---_----;---:é—---—-—-—z--—-r--|DSmax
h@&‘s“?ﬁ?—"'— ————— - :3’Cdr_—_—_—“_—“‘_““;-—-;———;———;——-a:-
VDSmin<Vps<Vpsmax .« | L_E “ 1
. 1 R
N 57 Zone de saturation |
e T ===
§§§§%§.§§ ':: g .—-JI‘ |
P R I A e e VA
Vpoo el N . VGs=Vp
w@\ ettt -+
— > = '
Vgg = VDSmin VDSmax \/

Figure I-3 : Représentation simplifiée du modeéle équivalent et des caractéristiques 1/V statiques

d’un transistor de puissance a effet de champ.
2.1.3.2.  Représentation du fonctionnement et caractéristiques de puissance.

En régime établi, les formes d’ondes non-modulées d’un amplificateur sont périodiques a
la fréquence centrale de travail (fO) et sont représentatives de la porteuse (Régime CW). La
Figure I-4 représente la répartition des différents courants et tensions mis en jeu dans un

amplificateur de puissance.
En considérant que le signal fourni par le générateur Eg(t) est sinusoidal :

Ve(t) =Ve.Cos (wo. t + Oe) (1-2)

Ie (t) = Ie. Cos (wo. t + @e) (1-3)

Page 20



Et en supposant qu’il n’y ait pas d’élément non-linéaire en entrée (typiquement CGS est
supposée linéaire) et que le composant soit fortement unilatéral (aucun effet Miller : CGD
négligée), la tension grille-source aux bornes du transistor est la somme de la composante

continue VGSO et de la composante fondamentale VGS1 on a:
Vs (t) = Veso+ Vgsi. Cosioi (wo. t) (1-4)

La référence de phase est prise ici sur ce signal qui commande la source de courant

contrélée.
c L T [
e 1 lest) I — \
R J . | o A g g‘ @ ‘ Réseau
5058ﬁme = %‘ d'adaptation 2
ms 7 ' i
Ve IGso VGs(t) VDS(t) *IDse de sortie | v/ = S{E:girr%es
I = J-‘l-— Court-cirouit
E \\UI W ol 3 aux
g T GSe —‘TVDSD harmeaniques

Figure 1-4 : Représentation des différents courants et tensions mis en jeu dans un amplificateur

de puissance.

A fort niveau, la source de courant de drain du transistor est non-linéaire et engendre une

réponse multi-harmonique qui peut étre exprimée par une décomposition en série de Fourier :
Ips (t) = Ipso+ X*=1 Ipsn. Cosi®i (n. wo. t) (I-5)

Vs (t) = Vpso+ X n=1VDsn. CoSii (n. wo. t + ¥n) (1-6)

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

Is(t) = Is. Cos (wo. t + 65) (1-7)
Vs(t) = Vs. Cos (wo. t + 6) (1-8)
Dans ce cas, on définit les puissances moyennes d’entrée et de sortie aux accés de

I’amplificateur a la fréquence centrale (f,) par les expressions suivantes :

Page 21



Pe(W)=1/2R (V. 1) Pe(dBm) = 10. log (1000. Pe (W)) (1-9)
Ps (W) =1/2. Re(Vs . 15) Ps (dBm) = 10. log (1000. Ps (W)) (1-10)

2.2. Paramétres principaux des Pas :

La conception d’un amplificateur de puissance nécessite la prise en compte de plusieurs
parameétres caractérisant le fonctionnement du circuit. Ceux-ci servent de facteurs de mérite et
permettront de situer les performances des circuits développés dans 1’état de 1’art. On y trouve
notamment la puissance saturée, la linéarité, le rendement, le gain, la stabilité, la bande
passante et la surface occupée [9].

En partant du schéma-bloc de la Figure 1-5, ces différents paramétres peuvent étre retrouvés.

Pdc
| 1
: Zin Lo :
Pgéné E L PA E Puut

ZS i l::Iin P_dIE: E

| : Z
Source : :
: Pdiss :

Figure 1-5 : Bilan de puissance d’un PA [9]

Avec :
Pin et Pout : Puissance d’entrée du PA et puissance délivrée a la charge

Puiss : puissance dissipé par ’amplificateur (Pgissipee = Poc - Pout + Pin)

Zinet Zout : Impédances d’entrée et de sortie du PA
Zs : Impédance interne du générateur (généralement 50Q2)

Z. : Impédance de la charge en sortie du PA
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2.2.1. Définition des gains en puissance

Le gain en puissance correspond au facteur d’amplification d’un signal d’entrée sur la
charge en sortie du PA. Les désadaptations d’impédance en entrée et sortie I’amplificateur

ameénent a définir plusieurs types de gain (des compléments sont donnés en annexe B) :

- Le gain en puissance opérant Ge défini par 1’équation (I-11) :

G, = fou (I-11)

- Le gain en puissance disponible Gdisp défini par 1’équation (I-12) :

Pgis
Gaisp = =P (1-12)

Pgéné

Ou Pgene la puissance maximale disponible au générateur

- Le gain transducique Gt défini par 1’équation (I-13) :

Gy = 2ot (1-13)

P géné

Le gain transducique permet de prendre en compte les désadaptations en entrée et en sortie
du PA. Les autres gains sont plutdt utilisés pour évaluer la stabilité et les pertes des réseaux

d’adaptation lors d’analyses petits-Signaux.
2.2.2. Lerendement

L’autonomie limitée des terminaux mobiles requiert des amplificateurs de puissance ayant
le maximum d’efficacité et consommant le moins possible a leur puissance moyenne de
fonctionnement. C’est pourquoi le parametre de rendement est primordial dés lors que 1’on
congoit un PA pour ces applications. Deux définitions de rendement existent : le rendement de

drain (n, ou DE) (1-14) et le rendement en puissance ajoutée PAE (I-15).
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ng = DE = ~2¢ (1-14)

Pgc

PAE = ZoPatné (I-15)

Pgc

Le rendement de drain est surtout utilisé dans le cadre des amplificateurs commutés.

2.2.3. Lalinéarité
La linéarité transcrit la capacité d’un PA a amplifier un signal d’entrée avec un minimum

de distorsions. Ce parameétre impose un compromis vis-a-vis du rendement.

Pout [dBm] e
'y

[Pear e
(G-1)+P; OCPags 0U Plgs =

G+ FI,.I_} L TS

8hgol

» Pin [dBm]

Py Pa

Figure 1-6 : Pout en fonction de Pin pour un signal CW [9]

La premicre étape de conception d’un amplificateur consiste a appliquer un signal
sinusoidal CW (Carrier Wave) en entrée tout en effectuant un balayage en puissance (Pin)
comme montré sur Figure 1-6. Dans un fonctionnement linéaire, la puissance de sortie est
proportionnelle a celle d’entrée d’un facteur G (1-16) :

Pout= G Pin (0U Pout (dBm) = G (dB) + Pin (dBm)) (1-16)

Le fonctionnement non-linéaire apparait lorsque le gain G commence a décroitre.
La zone ou le gain chute de 1dB par rapport au gain linéaire est connue sous le nom de point
de compression a -1dB et est noté sous la forme P-1dB ou OCP-1dB pour la puissance en

sortie du PA et ICP-1dB en entrée.

Ces non-linéarités d’amplitude peuvent également é&tre désignées par le terme de

conversion de gain AM/AM (Figure 1-7.a)). En tragant la phase du signal de sortie en fonction
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de la puissance d’entrée, une deuxiéme caractéristique de non-linéarité de 1’amplificateur est
mise en évidence : la conversion amplitude-phase AM/PM (Figure 1-7.b)).

Les non-linéarités créent une déformation du signal qui se répercute sur ’EVM (Error Vector
Magnitude) et ’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio), paramétres utilisés dans le cadre

de signaux a modulation complexe.

Gain [dB] Phase []
F F Y

A A

—— Caractéristique réelle —— Caractéristigus réelle
- - — Caractéristique idéale - - - Caractéristiqgue idéale
» Fin [dBm] % Pin [d2m]
a) AM/AM b) AM/PM

Figure 1-7: Conversions AM/AM et AM/PM [9]

2.3.  Stabilité du circuit

L’analyse de la stabilité permet de prévenir le circuit contre d’éventuelles oscillations
pouvant entrainer un dysfonctionnement, voire sa destruction.

Deux études sont a mener. La premicre s’effectue lors des simulations en régime linéaire,
principalement a 1’aide des paramétres S, ou chaque étage est étudié séparément. La deuxieme
consiste en une analyse temporelle du systeme a fort signal en injectant des impulsions sur

différents nceuds du circuit.

2.3.1. Analyse linéaire

Plusieurs paramétres peuvent étre utilisés pour estimer la stabilité d’un circuit (quadripdle) en petit

signal. Le plus connu est le facteur de Rollet K, exprimé a 1’aide des paramétres S par 1I’équation (I-11)

14 AP = 1S, = 1S5/
21812851 avec : A= S511.522 — 512.521 (1-11)

Le Tableau I-3 ci-dessous résume les états de stabilité suivant les valeurs que peuvent prendre K et
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K|=1 K=%1 Instable

Al<1 Inconditionnellement
K>1 stable

|K|>1 |Al>1 Conditionnellement

stable

K<-1 Instable

Kj<1 Conditionnellement

stable

Tableau I-1 : Condition de stabilité suivant les valeurs de K et A
Au final, un quadripdle sera inconditionnellement stable s’il respecte 1’ensemble des
contraintes (1-12) :

[S11l <1
[S55] <1
K=1

Al <1 (I-12)
A noter que I’on peut trouver dans la littérature des paramétres complémentaires au facteur
de Rollet nommés B1 et B2 définis tels que :
Bl =1—|5;1* = |S;1* —[a]* > 0
(1-13)
B2=1-— |5'22|2 - |511|2 - |4’—"i|2 >0
(1-14)

Les parameétres de Edwards-Sinsky u et x’ peuvent aussi étre employés. Ils effectuent une
mesure géomeétrique de la distance entre le centre de 1’abaque et le point le plus proche de ce
dernier situé sur le cercle de stabilité. Ainsi, si cette distance est supérieure a 1, alors le
composant est inconditionnellement stable. On se trouve dans la configuration ou le cercle de

stabilité se trouve déporté a I’extérieur de 1’abaque.

1—|5,4]?
. Sl
[S22 — A.ST;| + [S12.524] (1-15)
. 1—[5,,]?
. el
[S11 — A.535] + [S12. 524 (1-16)
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2.3.2. Analyse non-linéaire

Comme expliqué dans, le facteur K représente une condition nécessaire, mais pas
suffisante. Cela suppose, en effet, que les impédances de référence utilisées pour le calcul des
parametres S soient constantes et indépendantes de la fréquence, ce qui n’est quasiment
jamais le cas dans la pratique.

Une autre méthode met en ceuvre une étude temporelle apres injection d’une perturbation
sur un nceud du circuit. Si le circuit est stable, cette perturbation sera amortie.

Dans le cas contraire, des oscillations seront observées. La principale difficulté de cette
méthode reside dans la détermination du pas de simulation qui doit étre inversement

proportionnel au coefficient de qualité des réseaux résonants.

2.3.3. Techniques de stabilisation
Si les pertes introduites par les réseaux d’adaptation ne suffisent pas a stabiliser un circuit,

plusieurs techniques sont envisageables.

VDD

|<

=
<
[=]
=]

Vbias Vbias Vbias

NV
AN

3 L Q
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AAAAA
LLLLL)
AAALL
vy

L

[ e |
1

a) Dégénerescence inductive b) Réseau RC ¢) Neuiralisation de la capacite Miller

Figure 1-8 : Techniques de stabilisation

Dégenerescence inductive :

La dégénérescence inductive (Figure 1-8.a)) améliore la stabilit¢ dans la bande de
fréquences utile au détriment du gain de 1’amplificateur.
Réseau RC sur la grille :

Un réseau RC (Figure 1-8.b)) sur la grille du transistor permet de réduire le gain en basses
fréquences, tout en gardant un bon gain avec un minimum de pertes d’insertion aux
fréquences desirées.

Réduction de leffet Miller :
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Une trop grande capacité grille-drain Cgd d’un transistor a pour impact de diminuer
I’isolation entre I’entrée et la sortie, pouvant ainsi conduire a une instabilité (Figure 1-8.c)).
Plusieurs solutions existent pour compenser cette capacité, telles que le montage cascode et

la neutralisation capacitive (ou neutrodynage).

2.4. Classes de fonctionnement d’un amplificateur de puissance

A T'heure de la prise de conscience collective des bienfaits de la réduction de la
consommation énergétique, l'amélioration du rendement énergétique devient une priorité.
Cette amelioration est mise en avant pour différents objectifs comme I'économie financiere
réalisée par la réduction de consommation d'énergie, les idées écologistes, I'augmentation de
l'autonomie des systemes mobiles ou l'augmentation des performances des systemes en

conservant une consommation énergétique équivalente [5].

2.4.1. Les classes de fonctionnement traditionnelles

Pour I’amplification de signaux radiofréquences, c’est-a-dire pour des fréquences allant
jusqu'a plusieurs dizaines de gigahertz, la facon de choisir le point de polarisation du
composant et les impédances présentées a l'entree et a la sortie de I'amplificateur conditionne
le comportement du transistor. Ces conditions permettent de classer son fonctionnement
suivant plusieurs régimes appelés "classes de fonctionnement”. Il en existe quatre
traditionnelles : les classes A, AB, B et C.

Dans cette partie, nous présentons leurs avantages et leurs inconvénients.

24.1.1. Présentation des classes de fonctionnement

Les classes A, AB, B et C possédent le méme schéma de principe. Il est représenté sur la

figure 1.4.
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Figure 1.9: Schéma de principe pour un fonctionnement en classe A, AB, B ou C [5]

Sur la figure 1.9, les tensions Vgso €t Vpso représentent respectivement les tensions de
polarisation de la grille et du drain. Les courants Iy et 14 correspondent respectivement aux
courants statiques qui traversent les inductances de lissage (choke en anglais) et qui
alimentent le transistor. Celui-ci recoit de la part des sources de tension une puissance statique
PDC. Le composant recoit aussi de la part d'un générateur de signal a la fréquence fo une
puissance Pj,. Il fournit {la charge 50 Q une puissance Poyr. Un circuit d'adaptation
dimpédance Qe permet de transmettre l'intégralité de la puissance disponible Pgisp du
générateur de signal vers le transistor, qui lui présente une impédance Zj,. De la méme
maniére, un circuit d'adaptation d'impedance Qs permet de présenter une impedance Zcharge au

transistor et de transmettre la puissance recue a une charge 50 Q.

Une premiere approche de qualification des performances de I'amplificateur consiste a les

exprimer a l'aide de plusieurs gains ou rendements. Le gain en puissance correspond au

P . P
rapport G, = Ij—“‘ . Le rendement de drain correspond au rapport n = P"—“"‘
in DC

Le rendement en puissance ajoutée, noté PAE pour l'anglais "Power Added Efficiency”,

Pout —P;
correspond au rapport PAE = % .
DC

Cependant, la définition théorique des classes de fonctionnement A, AB, B et C se fait par
la forme temporelle de la tension Vds aux bornes du transistor et la forme temporelle du

courant Iy traversant le transistor [5].
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Pour un fonctionnement en classe A, le courant de drain Id posséde une forme sinusoidale
(voir tableau 1.2). Pour un fonctionnement en classe AB, le courant Id correspond a une forme
sinusoidale tronquée. L'angle de conduction est alors supérieur a 90°, mais toujours inférieur a
180°. Cette derniere valeur correspond a un fonctionnement en classe A. Pour la classe B,
I'angle de conduction vaut exactement 90°, le transistor conduit exactement pendant la moitié
de la période du signal. En classe C, lI'angle de conduction est compris entre 0° et 90°, car le
transistor conduit pendant un temps inférieur a la moitié de la période du signal (voir tableau
1.2).

Dans la pratique, la détermination du type de classe de fonctionnement se fait a l'aide de la
valeur de la tension de polarisation de grille Vgs par rapport a la tension de pincement V,,.
Ainsi, le fonctionnement de tout transistor polarisé par une tension Vs comprise entre celle

Vesmax+Vp

de la classe A 5

et celle de la classe B (V) est communément appelé

fonctionnement en classe AB. Le fonctionnement est alors considéré en classe AB méme pour
les faibles puissances d'entrée pour lesquelles les formes temporelles ressemblent a celles de
la classe A.

Enfin, quand Vgso < V), ce qui correspond a un fonctionnement en classe B ou C, s'il n'y a
pas de puissance en entrée, il n'y a pas d'amplitude de courant et le courant statique de drain
lq0 est nul. Ce comportement est intéressant car il permet de ne pas consommer d'énergie en
I'absence de puissance du signal d'entrée. Mais, il engendre un gain en puissance nul pour les
faibles puissances d'entrée. Ce type de fonctionnement est utilisé, par exemple, dans certaines

applications radar ou les besoins en linéarité ne sont pas critiques [5].
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Tableau I-2: Formes temporelles du courant et de la tension aux bornes du transistor et angle de

conduction pour les classes de fonctionnement A, AB, B et C [5]

2.4.2. Classes commutées

Les classes de fonctionnement commutées permettent d’optimiser le rendement avec des

transistors de puissance utilisés comme des interrupteurs et comportent notamment les classes

D, E et F. Elles sont privilégiées pour 1’amplification a enveloppe constante pour laquelle

aucune contrainte en linearité ne se pose [9].
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Classe D :

L’amplificateur en classe D est composé de deux transistors conduisant alternativement
afin de minimiser la puissance consommée. Des resonateurs LC sont associés a ces
interrupteurs afin de retrouver la fréquence fondamentale sur la charge et éliminer les
harmoniques. Etant donné que les formes d’onde du courant et de la tension de sortie ne se

chevauchent pas, un rendement théorique de 100% peut étre atteint.

1
=VDD .Imax
Pout ,class _D T 100%
= = = 0 |'17
nclass D Pdc %VDD JImax ( )

Cette classe n’est fonctionnelle qu’a trés basse fréquence lorsque I’impact de la capacité
parasite de drain des transistors est négligeable. En effet, outre le fait que la puissance
dissipée lors de la charge de cette capacité augmente avec la fréquence, les formes d’onde

sont lissees et un chevauchement entre le courant et la tension de drain apparait.

Classe E :

Un PA en classe E a I’avantage d’absorber la capacité parasite de drain a travers son réseau
d’adaptation en sortie . Quand le transistor (utilisé en 1’interrupteur) est éteint, aucun courant
ne circule et une tension est présente en sortie de I’amplificateur. L’interrupteur commence a
conduire un instant apres I’annulation de la tension de drain. Le chevauchement des formes
d’onde du courant et de la tension ainsi que les pertes de charge dans les capacités parasites
sont évités. Le PA peut donc fonctionner a de plus hautes fréguences et présente un
rendement théorique de 100%. Un résonateur LC est généralement utilisé afin que
I’impédance de charge soit uniquement vue a la fréquence fondamentale. Seule la capacité

parasite de drain est vue pour les autres harmoniques.

Classe F :

L’amplificateur en classe F est polaris¢ comme un circuit en classe B. Le réseau
d’adaptation en sortie est constitué de résonateurs afin de récupérer les harmoniques impaires
et générer une tension de sortie carrée. Ces résonateurs doivent étre placés en série afin de
présenter un circuit ouvert au transistor pour les harmoniques impaires et absorber les
harmoniques paires. La zone de chevauchement entre la tension et le courant de drain est ainsi

réduite et le rendement peut étre amélioré bien au-dela de 78,5% avec un maximum théorique
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a 100%. Toutefois, le rendement se dégrade facilement a cause de la capacité parasite de drain

et les nombreux filtres requis introduisent d’importantes pertes d’insertion.

Out Out Out

| nbre d’harmoniques filtrées

_l ) 5
] L i.._“%o :h_ll%‘_«_n%m f}}_l : -+

a) (-Zilasse D b) Classe E c) Classe F

Figure 1.10 : Amplificateurs a classe commutée [9]

2.5. Etat de I’art des amplificateurs de puissance millimétriques

L’analyse de quelques PAs doit étre menée afin d’identifier les verrous technologiques
pouvant limiter les performances de ces circuits. De prime abord, deux architectures
d’amplificateurs se dégagent de 1’état de 1’art : les amplificateurs millimétriques et les

PA-DAC contr6lés de maniere numérique.

2.5.1. Lesamplificateurs millimétriques

2.5.1.1. PA abase de lignes de transmission :

Le PA en mode commun, congu dans la technologie CMOS 65nm, est montre sur la Figure
I-11. Des lignes de transmission microstrip permettent d’adapter le transistor de puissance sur
I’impédance du plot RF chargé par 50Q. De part leur facilit¢ de modélisation, ces lignes

garantissent une conception rapide et aisée de I’amplificateur [9].
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Figure 1.11 : PA basé sur des lignes de transmission [9]
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2.5.1.2. PA abase d’éléments localisés :

Une autre approche consiste a utiliser des éléments localisés a la place des lignes de
transmission. Le PA sur la (Figure 1-12) est implémenté dans la technologie CMOS 45nm
Bulk.

Des inductances et des capacités sont utilisées pour adapter chaque étage. Ces éléments
localisés permettent de réduire de maniere considérable la partie active du circuit comme en
témoigne la photographie du circuit qui occupe seulement 0,018mm2.

Vg Vg

IN D—i¢

1!

a) Schématique b) Photographie
Figure 1.12 : PA a 60GHz a base d'éléments localisés [9]
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25.1.3. PAs a base de transformateurs :

Le circuit en 65nm proposé sur la Figure 1-13 utilise un DAT (Distributed Active
Transformer) afin de combiner quatre transistors « General Purpose » (GP) de 140pum.

Le combineur est concu afin de présenter les impédances optimales aux transistors tout en
ayant seulement 0,6dB de pertes. La taille du PA est optimisée grace a I’utilisation des

transformateurs comme circuit d’adaptation entre chaque étage [9].

= input  Interstage:
= MN; M.N. * Splitter

3= £3 i

a) Schéma électrique o - b)_i’hot(;;;mplﬁ:
Figure 1.13 : PA 65nm a base de transformateurs polarisé en classe A [9]

3. Techniques de Linéarisation et d’Amélioration du Rendement au Niveau Systéme

3.1.  Techniques de linéarisation

Cette section présente les techniques de linéarisation classiques. Le trait commun de ces
techniques est qu'elles supposent I'existence d'un amplificateur assez linéaire (Classe A ou
AB), et les critéres de délité du signal et d'élimination des distorsions hors bande prédominent
sur les aspects de rendement dans leurs méthodologies et principes de fonctionnement [13].

Il existe de nombreuses techniques de linéarisation, les plus utilisées sont les suivantes :

3.1.1. Le feedback

Cette méthode consiste a appliquer une contre-réaction sur I’amplificateur. Le principe de
base est présenté Figure 1.13. Cela peut passer par une contre-réaction série ou parallele, par
exemple une résistance et une capacité en série entre la base et le collecteur, ou par des
architectures plus complexes, comme la boucle cartésienne : dans ce cas, la contre-réaction est
appliquée sur les coordonnées cartésiennes de 1’enveloppe complexe du signal, en bande de

base.
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Input  + Systeme Output
non linéaire ]

Diviseur

Figure 1.14 : Principe de la technique feed-back [13]

3.1.2. Le feedforward

Cette technique, présentée Figure 1.14, utilise deux amplificateurs. Le principe est le
suivant: une partie du signal issu du premier PA est atténuée puis soustraite au signal initial.
En prenant la différence de ces deux signaux, les distorsions sont isolées. Elles sont alors
présentées en entrée du second PA, identique au premier. En soustrayant le signal obtenu en
sortie du premier PA et les distorsions amplifiées par le second, nous obtenons un signal

amplifié lineaire.

) alTer mlfe 1t
AT = o~

retard

T T déphasage
— N A 44
retard T T @ \%;-. /@1 h

Multiplexeur

Figure 1.15 : Principe de la technique feedforward

3.1.3. La prédistorsion

Elle peut étre de deux sortes : numérique ou analogique. La linéarisation s’opére en aval
de DI’amplificateur : une caractéristique de distorsion est créée, complémentaire a celle
résultant de I’amplification. En cascadant les deux étages, le signal en sortie du PA ne

comporte plus de distorsion, comme le montre la Figure 1.15.
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G4

Figure 1.16 : Principe de la technique de prédistorsion

3.2.  Techniques d'amélioration du rendement

3.2.1. La polarisation dynamique

Une premicre approche pour augmenter le rendement d’un amplificateur de puissance
consiste a faire évoluer le point de polarisation en fonction de la puissance de sortie requise,
ceci afin de diminuer la puissance consommée. Il s’agit plus exactement d’améliorer le
rendement moyen de 1’amplificateur puisque celui-ci ne délivre pas en permanence sa

puissance maximale [13].

Il existe deux moyens pour modifier la puissance consommeée en fonction de la puissance
de sortie nécessaire :

- Modifier le courant de repos du transistor, cette technique est nommée DCB
(Dynamic Current Bias).
- Modifier la tension d’alimentation, on parle alors de DVB (Dynamic Voltage Bias).
Le principe de ces deux techniques est illustré Figure 1-17.
Une troisieme voie consiste a mélanger ces deux techniques. Dans leurs travaux, Fowler et

al. Estiment qu’une diminution de la puissance consommée de 1’ordre de 75% peut étre
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réalisée dans le cadre de signaux CDMA. Pour obtenir ce résultat remarquable, ils utilisent

une méthode supplémentaire qui consiste a faire varier I’impédance de sortie.

CE

Figure I-17 : Variation du point de polarisation par les méthodes DCB et DVB [13]

Le principal désavantage de cette technique reste la modification du gain qui
I’accompagne, provenant de la modification de la densité de courant, de la fréquence de
transition du ou des transistors, de I'impédance d’entrée équivalente, etc. La variation de gain
peut atteindre plus de 10 dB. Ceci engendre une distorsion supplémentaire sur les signaux qui
peut avoir des consequences plus ou moins importantes sur le message a transmettre, suivant
si nous traitons des signaux a enveloppe constante ou hon-constante.

3.2.2. L’augmentation du rendement : modulation a enveloppe variable

L’augmentation du rendement d’un PA pour des enveloppes variables est confrontée
directement au compromis qui existe entre le rendement, la linéarité¢ et le gain d’un PA.
Autant la non linéarit¢ harmonique n’a que peu d’importance lorsque 1’enveloppe est
constante, autant les produits d’intermodulation générés par la non linéarité sont pénalisants
en présence d’enveloppe variable.

Comme il est généralement difficile, voire impossible, d’améliorer le rendement d’un PA
sans dégrader sa linéarité ou son gain, il est généralement nécessaire d’augmenter la
complexité du PA. Le tableau 1.2 récapitule les principales méthodes connues pour augmenter

le rendement d’un PA sans compromettre la linéarité [13].
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méthode principe # dispositif
PAs . .
supplémentaire

Doherty
Adaptation
Dynamique

Tableau. 1.3 : Principales techniques d’augmentation du rendement

3.2.2.1.  Latechnique Doherty

Il est possible d'utiliser une variation de l'impédance de charge de I'amplificateur en
fonction du niveau du signal et ainsi d'augmenter le rendement sur une plage de variation
importante de la puissance de sortie, ce principe est la technique Doherty. Les amplificateurs
utilisant cette technique ont des topologies différentes de celles couramment utilisées pour les
amplificateurs conventionnels telles que la mise en parallele de cellules amplificatrices et/ou
I'utilisation de plusieurs étages.

Les performances d'un amplificateur sont généralement déterminées par l'impédance de
charge présentée en sortie des transistors. La technique Doherty permet de modifier cette
impédance de charge en fonction du niveau de puissance d'entrée, grace a la combinaison de
deux amplificateurs, un principal et un auxiliaire, ainsi que de deux lignes quart d'ondes
d'impédances caractéristiques Zc et Zcn. Cette technique était utilisée a l'origine pour
moduler un signal en amplitude dans les amplificateurs a tubes. La Figure 1-18 représente le

schéma de principe d'un amplificateur Doherty.
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ZE'In / Rc
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Figure 1-18 : Circuit d'analyse de la technique DOHERTY

Le premier quart d'onde placé en sortie de I'amplificateur principal est indispensable pour
réaliser la transformation d'impédance nécessaire au maintien du rendement sur une plage de
variation importante de la puissance de sortie. Par contre, il introduit un déphasage de 90°
qu'il va falloir compenser. Le second quart d'onde placé en entrée de I'amplificateur auxiliaire
permet de compenser le déphasage entre les signaux des deux amplificateurs. Ce quart d'onde
peut étre remplacé par un coupleur hybride 0-90°. Ainsi la recombinaison en phase des

signaux de sortie des deux amplificateurs est possible [13].

1
I vz;su.v
= Id »

o

P Amplificateur
principal =

Pm_'<

Diviseur |Pina

de puissance 4 90°
Compensateur Id 5
de phase Amplificateur
auxiliaire

=71 Uusu.a

Figure 1.19 : Schéma de base de I'amplificateur Doherty
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Le principe de fonctionnement est le suivant :

- a faible niveau de puissance d'entrée, seul lI'amplificateur principal fournit de la
puissance, l'amplificateur auxiliaire est éteint,

- aniveau de puissance moyen, lI'amplificateur auxiliaire commence a conduire et fournit
de la puissance, alors que I'amplificateur principal devient de plus en plus saturé. La mise
en conduction de l'amplificateur auxiliaire permet une modification de I'impédance de
charge présentée a I'amplificateur principal,

- afort niveau les deux amplificateurs sont saturés.

Cette structure intéressante présente néanmoins 1’inconvénient de nécessiter la mise en

ceuvre de deux amplificateurs de puissance, ce qui limite le degré d’intégration.

P,. (dBm) n (%)
"ml/xil_l:alrtf 1 Faibles
éteint puissances
Auxiliaire
Auxiliaire éteint f’v
allumé /+  Auxiliaire
) allumé
Faibles :Fonctionnement Fonctionnement
0 puissances: Doherty - 0= : Doherty
0 ' P,, (dBm) 0 ' P,, (dBm)

Figure 1.20 : Principe de fonctionnement de I'amplificateur Doherty

3.2.2.2. Le principe LINC

Le principe LINC (Linear amplification using Non linear Components) reporte la
complexité d’un PA linéaire et a haut rendement sur un modulateur AM-PM. Le principe
LINC (figure 1-21) consiste a transformer I’information d’amplitude en deux modulations de
phase de signe opposé par un modulateur AM-PM, I’utilisation de deux PAs a rendement
élevé avec une linéarité faible devient ainsi possible. Chaque PA travaille a amplitude
constante ou son rendement est maximum par conséquent le rendement global d’un PA LINC
n’est amélioré que pour des niveaux d’amplitude d’entrée élevés. D’autre part la sommation
de la sortie des deux PAs n’est pas simple puisque les signaux en sortie sont déphasés et ainsi
leur charge varie dynamiquement, les PAs doivent donc posséder une faible sensibilité a la

variation dynamique de la charge (pulling).
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Figure 1.21 : Le principe LINC

3.2.2.3.  Leprincipe EER

Le principe de I’EER (Envelope Elimination and Restoration) consiste a séparer
I’information de phase et d’amplitude, de les traiter séparément puis finalement de les
recombiner. La figure 2.2 représente une configuration simple du systtme EER. Le PA RF
fonctionne en mode tout ou rien, son rendement est €levé (>50%) et I’amplitude de sortie est
alors proportionnelle voire égale & son alimentation si les transistors de sortie peuvent étre
considérés comme des commutateurs idéaux. Grace a I’utilisation d’un PA idéal en mode tout
ou rien, la recombinaison amplitude-phase est une opération simple. La linéarit¢ AM-AM et
le gain en puissance du PA dépendent alors uniquement du modulateur. L.’augmentation de
rendement du systtme EER provient de I’efficacit¢ du mode tout ou rien du PA et du
rendement de conversion du modulateur. D’autre part, la linéarit¢t AM-PM dépend
principalement du limiteur et de sa faculté a extraire I’information de phase indépendamment
de I’amplitude d’entrée afin de fournir un niveau constant au PA de sorte que lui-méme ne

génére pas de distorsion AM-PM.
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Figure 1.22 : Le principe EER

Le systeme EER représenté a la figure 1.22 ne permet pas d’atteindre des performances

suffisantes en termes de distorsion AM-AM. A part le cas idéal, I’ensemble limiteur-PA ne

permet pas de rejeter complétement les variations d’amplitude en sortie provoquées par des

variations d’amplitude en entrée car la caractéristique de compression n’est pas plate. Ces

fluctuations d’amplitude non désirées en sortie ne peuvent pas €tre corrigées par le systeme

EER décrit a la figure 1.22.le schéma de principe de la figure 1.23 est donc préféré. La contre-

réaction provient de la sortie du PA ce qui permet de corriger les fluctuations d’amplitude

générées par le comportement non idéal de ’ensemble limiteur-PA et ainsi d’atteindre des

performances de linéarité supeérieures.

détecteur
d'enveloppe
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B |
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coupleur VYV limiiteur PARF -
sature ;/
—/\J
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Figure 1.23 : amélioration de la linéarité du principe EER
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3.2.2.4. Le principe de I’adaptation dynamique de I’alimentation d’un PA linéaire

« enveloppe tracking »

La derniére technique d’augmentation du rendement de PA, connue dans la littérature, est
la catégorie des PAs dont I’alimentation est dynamiquement adaptée. L’adaptation est
proportionnelle a I’enveloppe du signal RF de sorte que le signal de sortie de I’amplificateur
RF linéaire ne subisse pas de compression. Dans la littérature, cette méme technique
d’augmentation du rendement est nommée dynamic power supply PA, ou bias adaptation et

enveloppe tracking.

détecteur modulateur a
d'enveloppe rendement élevé

T Y\_o |
A >— PWM W |

-~
8]
M

coupleur WV
N\

o —
(Myalimm
i

Figure 1.24 : adaptation dynamique de ’alimentation d’un PA linéaire

3.2.3. Le traitement des harmoniques

L’amélioration du rendement peut étre obtenue en écrétant la forme d’onde du courant, de
la tension ou des deux. Les classes de fonctionnement du dispositif, dépendantes des
conditions de polarisation mais également de la charge de sortie et donc des impédances aux
harmoniques présentées en sortie du dispositif. La linéarité et le rendement d’un amplificateur
sont donc directement liés aux impédances présentées en sortie du dispositif a la fréquence de

fonctionnement et aux fréquences harmoniques [13].
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Avoir la possibilité de contrbler le réseau de sortie et par conséquent le niveau des
harmoniques du signal d’entrée, peut nous permettre d’améliorer le rendement et la linéarité

ou de privilégier un critére par rapport a 1’autre suivant le besoin.

4. Conclusion :

Dans ce chapitre s’intéressant tout particulierement a la définition d’un amplificateur de
puissance reconfigurable, nous avons présenté les principales caractéristiques d’un
amplificateur de puissance et mis en évidence I’importance des notions telles que la puissance
de sortie, le point de compression a 1 dB et le rendement et le rendement en puissance

ajoutée.

Nous avons ensuite défini la notion de classe de fonctionnement et présenté les classes
sinusoidales A, AB, B et C ainsi que les classes de fonctionnement commutées E et F.
Au travers de cette étude, nous avons mis en évidence que rechercher une bonne linéarité se
fait au détriment du rendement et vice-versa. Nous devons dés lors, en fonction de

I’application visée, déterminer une priorité entre ces deux criteres.

Nous avons présenté aussi les différent méthodes d’adapté les amplificateurs tel a la bas
de ligne de transmission, a base de transformateur, a base d’éléments localisés (Des
inductances et des capacités) ou par utilisée des topologies de transistors empilés sur substrat.

A la fine on parle sur Techniques de Linéarisation et d'’Amélioration du Rendement.

Le chapitre suivant est consacré a 1’étude sur les différent types de transistor a effet de

champ nous avant basé particuliérement sur la technologie HEMT a base de GaN.
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Chapitre 2

Technologies utilisées pour
I’amplification de forte puissance
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1. Introduction

Dans cette partie nous allons présenter 1’aspect physique et électrique des différentes
technologies existantes permettant de réaliser de 1’amplification forte puissance a partir de
composants a 1’état solide. Peu de transistors associent, a I’heure actuelle, une forte densité de
puissance et une fréquence de travail élevée. En effet les technologies existantes permettent

généralement de réaliser un compromis entre ces parametres [04].

Nous nous attarderons particulierement sur la technologie HEMT a base de GaN sur
laguelle beaucoup de travaux de recherche et développement sont en cours dans la
communauté scientifique et dont les propriétés pourront permettre 1’amplification de
puissance en bande K et Ka (26 — 40GHz voire au dela). Dans ces bandes de fréquences les
applications les plus courantes sont dédiées a la communication satellite civile. Afin
d’expliquer de manicre théorique 1’intérét de ce type de composant, nous présenterons les
propriétés physiques, chimiques, électriques et thermiques relatives aux HEMTSs utilisant les
hétérostructures AlIGaN/GaN ou InAIN/GaN. Nous aborderons également les effets limitatifs
basses fréquences connus, inhérents a ce type de composants, qui restreignent les

performances en puissances et impactent la fiabilité des composants [04].

Applications Radar Missiles

Militaire A <0l Naval | Aéroporté autoguidés

Radar météo Satcom

Applications

Civiles Communication

GSM / 3G
Station de base
Bandes L 5 C X Ku | K| Ka v
| I T T T | | | [ TT1 -
1 10 100

Frequence (GHz)

Figure 11.1 — Gammes et appellations des différentes bandes radio fréquences (RF) et micro-
ondes [04].
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2. Transistors utilisés en amplification de puissance a hautes fréquences

Les transistors sont des €léments actifs essentiels de 1’¢lectronique qu’il est possible de
distinguer selon deux principales catégories, les transistors bipolaires, ainsi que les transistors
a effets de champ (TEC). Tous deux permettent une régulation du courant de sortie, par une
modulation de courant pour le transistor bipolaire, ou une modulation de tension pour le TEC.
Le schéma d’utilisation est présenté en figure 2.

Drain

Collecteur

<

=
|—|—
0
o
|+

\
Emetteur +_ \és Source

a) b)

Figure 11.2 — Montage élémentaire et polarisation a) d’un transistor bipolaire <« émetteur

commun>>, b) d’un transistor a effet de champ [04]

Nous détaillerons par la suite les différents types de transistors existants pour chacune de

ces deux familles, ainsi que les applications pour lesquelles ils sont principalement utilisés de

nos jours.

2.1.Transistors bipolaires

2.1.1. Généralités sur le transistor bipolaire

La notion de transistor bipolaire a homojonction a été introduite par Shockley et son équipe
en 1948. Faute de moyens techniques, il s’est contenté de mettre en évidence les potentialités
de ce composant. Ce n’est que trois ans plus tard que le premier transistor fut créé. Le
principe du transistor bipolaire a homojonction repose sur 1’association de deux jonctions PN

téte-béche donnant naissance a un composant comportant trois électrodes dénommeées

émetteur (E), base (B) et collecteur (C) [04].
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Le principe de fonctionnement du transistor bipolaire dans le mode de fonctionnement
amplificateur repose sur 1’injection de porteurs de charge majoritaires depuis 1’émetteur dans
la base grace a une jonction EB maintenue en direct. Les porteurs injectés devenant
minoritaires dans la base diffusent a travers celle-ci pour étre finalement accumulés dans le

collecteur grace a la jonction BC polarisée en inverse.

Un courant parasite important est également présent dans ce type de transistor. Celui-cCi
provient des recombinaisons des porteurs minoritaires dans la base mais également d’un
courant de trous de la base vers I"émetteur car cette jonction est en direct. Aucun courant ne
traverse la jonction BC puisque celle ci est bloquée. Ce phénomeéne est une perte sur
I’efficacité de commande de 1’¢lectrode de base sur le courant transitant entre I’émetteur et la
base. Un bilan des porteurs porté en figure 3.

Emetteur Base Collecteur

Electrons ™

Figure 11.3 — Schéma de structure d’un transistor bipolaire (NPN) récapitulant le bilan des

porteurs intervenant dans un montage <« émetteur commun >.

L’efficacité de I’injection dépend du rapport des dopages de l'émetteur et de la base.
Augmenter le dopage de I’‘emetteur permet donc de limiter la proportion de porteurs venant

de la base et donc du courant consommé par I’ ‘electrode de base.

Le gain en courant B, paramétre important pour ’utilisateur, est le rapport entre le courant
collecteur et le courant de base. Moins la base est dopée, plus le gain est élevé. Ceci
s’explique par une plus faible probabilité¢ de recombinaison des porteurs minoritaires ainsi que

la limitation de I’injection des porteurs depuis la base vers I’émetteur.

Hélas, la base étant faiblement dopée, cela induit des résistances d’acces et de couche

élevées qui limitent les performances hyperfréquences des composants.
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L’utilisation d’une hétérojonction émetteur-base mettant en contact deux matériaux semi-
conducteurs de grande et petite bandes d’’energie interdites permet d’en améliorer
notablement les performances. Ce type de composant est denommé Transistor Bipolaire a

Hétérojonction (TBH) ou Heterojunction Bipolar Transistor (HBT) en anglais.

Le TBH InGaP/GaAs est un transistor bipolaire dont 1’émetteur en Ing 49Ga0, 51p POSSEde

une bande interdite (1, 89 eV) plus grande que celle de la base en GaAs (figure 1.4).

Contact
d'émetteur

GaAs 250nm
GalnP 350nm Contact de
120nm collecteur

1pm

200nm

Figure 11.4 — Exemple de coupe d’un transistor bipolaire a hétérojonction GalnP/GaAs

2.2.Transistors a effet de champ

Une alternative au transistor bipolaire pour des applications requérant des fréquences de
fonctionnement élevé est le transistor a effet de champ (TEC). Dans cette partie, nous
présenterons différentes variantes de cette famille de transistors, nous verrons leurs
spécificités ainsi que les différentes applications pour lesquelles ils sont communément
utilisés.

Le transistor a effet de champ a été inventé a la fin des années 1920 par J. E. Lilenfeld,
mais n’a put étre réalisé avant la fin des années 1950 [04]. Son principe repose sur I’utilisation
d’un champ électrique pour contrdler la conductivit¢ d’un canal dans un matériau semi
conducteur. Contrairement au transistor bipolaire, le transistor a effet de champ présente une
structure horizontale, ce qui signifie que les contacts ohmiques se trouvent sur le méme plan.

Un TEC peut reposer sur deux principes différents. Il peut étre constitué¢ d’un simple canal
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dopé négativement N dont la largeur dépend de la zone désertée sous la grille (transistors type
MESFET). Dans le cas des transistors HEMTSs, le canal de conduction est créé grace a la
formation d’un gaz d’¢électrons a 2 dimensions (2DEG) a I’aide d’une hétérojonction. Dans
chacun des cas le flux d"electrons est contrélé par la section du canal et la densité de porteurs.
Il est contr6lé par la tension appliquée a la grille Schottky (VGS), la tension VDS permet de
déterminer la puissance qui sera disponible. Un schéma représentatif du montage, pour le cas
d’un transistor MESFET [04], est présenté en figure 5.

Figure 1.5 — Schéma de fonctionnement d’un transistor a effet de champ de type MESFET

(contréle de la largeur de canal par la grille Schottky métal-semi-conducteur)

Chaque TEC repose sur ce principe de base, cependant il a été mis en ceuvre de maniere
distincte pour les différents transistors a effet de champs existants. Ici nous choisirons de
présenter quelques uns des plus couramment utilisés pour des applications d’amplification de
puissance a hautes fréquences, en exposant leurs spécificités ainsi que leurs domaines
d’applications. Nous présenterons donc dans les paragraphes suivants les MESFET, LDMOS,
HEMT et PHEMT.

2.2.1. Le transistor MESFET

La technologie MESFET (MEtal Semi-conducteur Field Effect Transistor) a pour
principale particularité de présenter une grille métalligue dont le contact avec le semi-
conducteur est réalisé par une diode Schottky. Historiquement le MESFET est un des

premiers a avoir été fabriqué a partir d’un composé I11-V.
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La technologie la plus couramment utilisée actuellement est celle a base d’arséniure de
gallium (GaAs). Son principe de fonctionnement repose sur le contréle de la zone de
déplétion située sous le contact métallique qui module I"épaisseur du canal de conduction et
donc le courant. Selon le principe de fonctionnement résumé précédemment, la largeur de la
zone appauvrie dépend directement de la tension appliquée sur la grille. La technologie
MESFET GaAs présente de bonnes performances pour des applications de puissance
puissances jusqu’en bande X, (pouvant aller jusqu’a 5W). Cependant, le champ de claquage
étant li¢ a 1’hétérostructure utilisée, cette technologie est limitée par de faibles tensions de

claquages ainsi que par ses fréquences de transitions (= 30GHz) [04].

one dopée N Grille one dopée N
Zone dépeuplée

Zone active dopée N

Couchetampon non dopée

Figure 11.6 — Exemple de coupe d’un transistor MESFET sur substrat GaAs.

2.2.2. Le transistor LDMOS

Les transistors LDMOS (Lateraly Diffused Metal Oxyde Semiconductor) sont largement
utilisés pour les applications d’amplification de puissance. Ils présentent la particularité d’étre
naturellement déserté (normally OFF). Il existe néanmoins des composants LDMOS normally
ON. Le canal d’¢électron est engendré sous la grille par 1’agencement de couches dopées
positivement et négativement comme le montre la figure 7. Le contrble du canal est réalisé

latéralement par 1’ “etablissement d’une tension de grille positive.
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Figure 1.7 — Exemple de coupe d’un transistor LDMOS.

Contrairement aux transistors présentés précédemment, le transistor LDMOS a la
particularité de supporter des tensions de claquage importantes pouvant aller jusqu’a plusieurs
dizaines de volts en bande L (= 60V). Ses fréquences d’utilisation couvrent majoritairement
les bandes L et S (0, 9GHz “a 4GHz). En raison de ses bonnes performances (2W a 2GHz [9])
et de son cout raisonnable il est principalement utilisé dans les amplificateurs des stations de
bases en télécommunications GSM ainsi que pour les récentes applications utilisant la norme
WIMAX. Cependant ses performances sont limitées a des fréquences de travail basses
(quelques GHz) [04].

2.2.3. Le transistor HEMT

Les transistors HEMT sont aujourd’hui les composants ayant connu la plus grande
évolution. Contrairement aux autres transistors a effet de champ, dans le HEMT le transfert de
courant se fait grace a la formation, a I’hétérojonction, d’un <« puits de potentiel >>qui tiendra
le réle de canal. L’hétérojonction permet la séparation des atomes donneurs ionisés (dopants)
des électrons libres. Ces électrons sont alors confinés dans le puits sous forme d’un gaz
bidimensionnel d’ electrons (2DEQG), o'u ils peuvent atteindre des mobilités importantes. Son
nom HEMT (High Electron Mobility Transistor) provient de cette propriété. Les temps de
transition trés courts ont pour principale conséquences sa capacité de travail a des fréquences

élevées [04].
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Figure 11.8 — Exemple d’ epitaxie d’un transistor HEMT AlGaN/GaN.

Ce concept de composants est utilisé principalement avec des technologies dites
K IV>>car elles sont réalisées a partir des éléments provenant de la 3eme et de la 5eme
colonne de la classification périodique des éléments. La technologie la plus mature existant
actuellement est celle a base d’arséniure de gallium qui permet des applications de puissances
jusqu’a 94GHz (avec des champs de claquage de 'ordre de 20 V). Cependant depuis les
années 2000 les technologies a base de nitrure de gallium connaissent un fort développement
du a leur capacité a supporter des champs plus importants que les composants a base de GaAs.
Cette derniere spécificité en fait un candidat idéal pour des utilisations dans la conception de
systemes radars de trés forte puissance. Les développements actuels laissent penser que des

démonstrations jusqu’a 100GHz seront faites dans les cing années a venir.

2.2.4. Le transistor pHEMT

Dans les structures HEMT pseudomorphiques (p0HEMT), la hauteur du puits quantique est
augmentée sans que cela nécessite la présence de couches trop fortement dopées. Ce résultat
est obtenu grace a I’utilisation d’un matériau semi-conducteur de bande interdite plus faible
que Darséniure de gallium (GaAs), tel que I'InGaAs. La différence de structure
cristallographique et physique entraine des phénomenes spécifiques tels que 1’augmentation

de la mobilité mais également des risques quand a la qualité cristalline [04].
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Figure 11.9 — Exemple d’épitaxie d’un transistor pHEMT GaAs.

Il est cependant intéressant de noter que pour une variation de seulement 1% du parameétre
de maille, la hauteur du puits de potentiel du pHEMT peut augmenter de 30% par rapport “a
une structure HEMT classique [10]. Une augmentation du puits de potentiel peut permettre
une importante élévation de la fréquence de transition (supérieures a 600GHz). De par son
faible niveau de bruit, le pHEMT a base de GaAs est un composant privilégié pour
I’amplification faible bruit. Cependant sa tension de claquage se trouve réduite par rapport

aux technologies grands gaps.

100 -

Puissance RF (W)

| | |
1 10 100

Figure 11.10 — Graphe recensant les matériaux existants utilisés pour ’amplification de
puissance en hyperfréquences [04].
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3. Propriétes intrinseques du matériau GaN

L’effervescence existante autour de la technologie GaN découle de ses propriétés
intrinséques exceptionnelles. De fagon a traduire les caractéristiques de base de ce matériau et
de le comparer avec d’autres semi-conducteurs, nous allons énoncer ses propriétés essentielles
et présenter ses performances maximales théoriques réalisables. Dans la section suivante, cing

caractéristiques fondamentales seront détaillées et comparées.

3.1. Largeur de bande interdite (EQ)

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

passer d'une bande a l'autre est importante.

Matériaux S1 | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
E: (eV) @300K | 1.12 | 1.43 | 1.35 3.25 34

Tableau I1-1 : Largeur de bandes interdites pour différents semi-conducteurs [02].

Parmi les semi-conducteurs des colonnes 111-V du tableau périodique de Mendeleiev, le
GaN a une largeur de bande interdite nettement supérieure aux autres semi-conducteurs
(Tableau 11-1), on parle alors de matériaux « grand gap ». Le gap est la caractéristique la plus
importante pour définir un semi-conducteur car de nombreuses autres propriétés, comme le

champ critique, en dépendent.
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3.2.Champ critique (Ecrit)

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

Ecrie o E)/° (11-1)

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

de fortes excursions dynamiques de tension de sortie et donc de fortes puissances [2].

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Echt (MV/iem) | 0.3 0.4 0.5 3 5

Tableau I1-2 : Champ de claquage pour différents semi-conducteurs [2].

Avec un champ de claquage environ dix fois supérieur a celui du silicium (Tableau 1I- 2),
le SiC et le GaN surpassent leurs concurrents, et sont propices aux applications de fortes
puissances. Par ailleurs, 'utilisation de transistors a forte tension de polarisation de drain

facilite I’adaptation d’impédance de sortie a faible perte.

3.3.Mobilité et vitesse des porteurs

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

(électron, trou) au champ électrique qu'il subit via la relation :

v=u(E). E (11-2)

Page 57



Ou v est la vitesse de dérive, W(E) la mobilité des porteurs et E le champ électrique.
Comme le montre le Tableau I1-3, les éléments des colonnes Il1-V du tableau périodique

présentent une mobilité des porteurs bien supérieure a celle du silicium [2].

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

Vitesse de saturation des électrons (10’ em/s) 1 1.2 1.4 2 1.5

Tableau 11-3: Mobilité et vitesse de saturation des porteurs pour différents semi-conducteurs [2].

La mobilité et la vitesse des porteurs sont des caractéristiques intrinseques du matériau qui
ont une influence directe sur la densité de courant dans le semi-conducteur comme nous
allons le décrire dans le paragraphe suivant. Dans un transistor HEMT, ces grandeurs
impactent la valeur de la tension de coude qui définit la limite de la zone ohmique et par
conséquent la résistance a I’état saturé (Rpson) qui est d’autant plus petite que la mobilité des
porteurs est importante. On observe dans le Tableau 11-3 que la mobilité des porteurs est plus
faible dans le GaN que dans 1’AsGa. Néanmoins, ['utilisation de la structure HEMT GaN
permet d’atteindre la mobilit¢é maximale théorique du GaN. Cette caractéristique est donc
primordiale pour les applications & haut rendement, haute fréquence et favorise aussi les

applications a fort gain.

3.4.Densités de porteurs et de courant
La densité intrinseque de porteurs dans un semi-conducteur dépend de la largeur de la
bande interdite et de la température selon la relation suivante :
n = AT?exr (11-3)

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

reliée a la densité de porteurs par :

J=q.nv (11-4)

Avec q la charge de I’¢électron, 1 la densité de porteurs et v la vitesse de dérive.
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Les matériaux a grand gap sont particulierement adaptés pour les applications a haute
température. La forte densité de courant qui découle de cette propriété favorise la

miniaturisation des dispositifs.

3.5.Conductivité thermique (Ki)

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

précedemment, la densité de porteurs diminue et engendre une réduction des performances.

Matériaux S1 | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Conductivité thermique (W/em. K) @ 300K | 1.5 | 0.55 | 0.68 49 1.3

Tableau I1-4 : Conductivité thermique pour différents semi-conducteurs [2].

Avec une conductivité thermique nettement supérieure (Tableau 11-4) a celle de ’AsGa et
de I'InP, le GaN est largement plus attractif pour les applications de forte puissance.
Cependant, le SiC a une conductivité thermique encore plus importante que celle du GaN.
Pour cette raison, le SiC peut constituer un excellent substrat pour les structures GaN,
d’autant que ces deux matériaux ont des structures cristallines proches, permettant un bon

accord de maille.

Pour conclure et en comparaison avec le silicium, le GaN offre des caractéristiques
électriques uniques en termes de température maximale de travail, de fréquence de coupure,
de tension d’avalanche, de densit¢é de courant et de puissance. L’ensemble de ces
caractéristiques est principalement lié a sa forte largeur de bande interdite. Comme le résume

la Figure 11-11, le GaN surpasse ses concurrents dans plusieurs domaines.

Page 59



Propriétés Propriétés .
S ropn S 1oPT Applications
mtrinseques électriques
Circuits
I__argﬂ:._r der ba.u:de Fort champ de " alimentations
interdite élevés claguage (MHz)
Hautes mobilité et Haute fréquence de _ ,
vitesse des porteurs transition Circuits RF (GHz)
. e . Circuits
C »::unduﬂﬂt& Haute tem}?eFaMf de J"alimentations
thermique travail (MHz)
. Circuits
Densité de porteurs Furrzod;;;l:e de d’alimentations
(MHz)
Conductivite . . ,
dechique Faible pertes Circuits RF (GHz)
Tempéralure
da fonclionnemant
"cy
o — Gal
GahAs
r—
vram) (GHz)
Tension de ) Fréguence
daquage de transifion
12{ o
{Afmm} (dB) Pertes

Densité de courant
Figure 11-11 : Comparaison des propriétés électriques pour différents semi-conducteurs [2].

De par ces caractéristiques hors normes, une multitude d’applications se voient frappées
par la « fievre GaN ». Les transistors HEMT GaN deviennent alors la brique de base pour

exploiter au maximum les performances théoriques proposées par le matériau GaN.

4. Choix du schéma équivalent

Un modele électrique grand-signal de transistor se base sur une approche de type schéma
équivalent électrique. Les éléments grand-signal sont déterminés a partir de mesures donnant
leurs variations en fonction des potentiels appliqués. Avant de passer dans les détails de
I’élaboration d’un modele grand-signal pour GAN, il est important de rappeler le schéma

équivalent petit-signal qui est intimement lié au modéle grand-signal. Un schéma équivalent
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¢lectrique petit signal (linéarisation autour d’un point de polarisation) représente le
fonctionnement dynamique d’un transistor autour d’un point de polarisation.
Dans ce paragraphe, nous allons presenter en detail le schéma équivalent électrique petit-

signal, utilisé pour la modélisation de notre transistor en hyperfréquences.

4.1.  Schéma équivalent électrique petit-signal
Nous nous sommes basés sur un schéma équivalent (SE) petit-signal, hérité de la culture
des transistors FET, Il est défini selon une approche non-quasi statique pour une topologie a
source commune et un potentiel de substrat nul (connecté a la source). Les différents éléments
électriques constituant le schéma équivalent représentent les diverses parties du transistor et

leurs mécanismes physiques.

D’aprés sa structure et son fonctionnement physique, le transistor (sans boitier) est divisé
en deux parties : sa partie intrinseque et sa partie extrinseque. La partie intrinséque correspond
a la partie active du transistor, c'est-a-dire au canal. La partie extrinséque correspond aux
zones reliant la partie active du composant avec les métallisations de contact. De méme, le

schéma équivalent est constitué par ses éléments extrinséques et ses éléments intrinseques.

Les enjeux du packaging sont principalement :

- La tenue mécanique, le package doit supporter les contraintes dues aux variations de
température, et offrir une protection contre les chocs et la corrosion qui conduisent a une

altération du scellement entre le substrat et le capot.
- La protection thermique.
- L’herméticité.

- La transmission de I’information et de 1I’énergie avec le MEMS, et donc les questions de

connectique, électrique ou optique.

Que ce soit pour I’'une ou I’autre des parties, le schéma équivalent repose sur I’hypothése
que ses ¢éléments sont indépendants de la fréquence jusqu’a la fréquence de coupure du
transistor. En d’autres termes, le schéma équivalent utilis¢ est suffisant pour décrire le

comportement du transistor tant que ses éléments sont constants en fonction de la fréquence
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[2]. Cette hypothése est primordiale pour 1’extraction des éléments du schéma équivalent a

partir des mesures.

Le schéma équivalent petit-signal tel qu’il est usuellement utilisé est illustré sur la figure
11.18.

Figure 11-18 : Modéle petit-signal pour les transistors HEMT, incluant les éléments du boftier
[15].

4.2.Eléments Intrinséques

La figure 11.3 montre le schéma équivalent de la partie intrinséque. Chaque élément du
schéma équivalent intrinseque refléte un mécanisme physique ou une propriété électrique du
transistor. Ces éléments sont des fonctions de la polarisation et de la longueur de grille.

L’extraction de la partie intrinséque du transistor se fait ensuite lorsque celui-ci est polarisé.

Figure 11.19. Schéma équivalent électrique petit-signal de la partie intrinséque d’un transistor
HEMT [15].
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4.3.Eléments Extrinseques

Les éléments extrinséques du schéma equivalent sont illustrés sur la figure 11.20. Ils sont
supposés indépendants des polarisations et du régime de fonctionnement du composant.

Les résistances Rs et Rd modélisent la résistivité des caissons fortement dopés,
respectivement, de source et de drain.

La résistance Rg est due principalement a la résistance de la siliciuration de la grille, ainsi

qu’aux pertes métalliques. Ces résistances sont distribuées sur toute la largeur de la grille.
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Figure 11.20 - Signification physique des éléments intrinséques et extrinseques du schéma

équivalent

4.4 Eléments du boitier

Le transistor HEMT utilisé est le G21001 de Poly-Fet RF Devices Semi-conducteurs.
C’est un transistor encapsulé dans un boitier en céramique de type G2 (figure 11.21). La
source commune est connectée au support de fixation.

Pour cela, nous avons modélisé 1’effet du boitier en ajoutant les inductances Lgp et Ldp et
les capacités Cgsp et Cdsp (figure 11.22).

Lgp et Ldp modélisent les inductances équivalentes des pattes (languettes) grille et drain
du boitier.

Cgsp et Cdsp modélisent les capacités parasites entre les pattes grille et drain
respectivement et celle de la source.
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Figure 11.21 - Photo du boitier G2 utilisé pour les transistors G21001 [14].

Source

Figure 11.22 - Origine physique des éléments du boitier [14].

5. Conclusion

Nous avons présenté dans la 1% partie, les meilleurs candidats parmi les technologies de
composants utilisées pour ’amplification de puissance, a ces fréquences. Il existe plusieurs
types de transistors susceptibles d’étre utilis€s, cependant a notre connaissance seul le HEMT
a base de GaN combine la capacité de travailler au dela de 2.4GHz. Comme on a déja illustré
dans la figure (11.10) qui récapitule les différentes technologies existantes et leurs limites, en
termes de puissance et de fréquence. Nos travaux ont portés sur 1’étude des potentialités a

hautes fréquences des transistors HEMT GaN.

La technologie des semi-conducteurs utilisés au sein de la fonction d’amplification de
puissance est au cceur des fortes évolutions des terminaux hyperfréquences dans les systemes

de transmission de 1’information. Le matériau GaN associé a un substrat SiC offre des
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propriétés électriques bien supérieures a celle du silicium en termes de champ de claquage, de

fréquence de transition, de température de travail, de densité de courant et de pertes.

On distingue deux types de technologie GaN : d-mode HEMT GaN (normalement passant
Vp<O0V) et le e-mode HEMT GaN (normalement bloqué Vp>0).

Le d-mode HEMT GaN est sans conteste une technologie a fort potentiel pour les
applications hyper-fréquence. Il offre des performances en termes de densité de puissance
(miniaturisation), de fréquence de travail et de rendement nettement supérieures a celles de
son concurrent direct le LDmos Si. Sa fabrication reste cependant couteuse et son procédé
technologique souffre encore d’un manque de maitrise concernant les effets dispersifs de
piéges (inhérent & la technologie HEMT) et la fiabilité. La technologie HEMT GaN sur
silicium apparait comme étant une solution prometteuse en termes de co(ts de fabrication et
de performances, et peut permettre au GaN de s’imposer pour de nouvelles applications RF.
Pour les applications de gestion d’alimentation, il présente 1’inconvénient d’étre normalement
passant. Il n’est donc pas facilement intégrable dans des architectures pensées pour les
MOSFET’s (normalement bloqué). Pour pallier cette problématique et offrir de nouveaux
champs d’applications au GaN, le e-mode HEMT GaN fait aujourd’hui son apparition. Cette
technologie apparait comme étant une solution prometteuse qui reste encore peu mature
aujourd’hui, néanmoins elle surpasse déja les performances du MOSFET dans les applications

de gestion d’alimentation.

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

recherche d’architectures innovantes d’amplification de puissance.

Les besoins fondamentaux et la grande difficulté dans ce domaine, concernent le
fonctionnement large bande a haut rendement et le maintien de tres bonnes performances en
linéarité et en rendement pour des variations de puissance importantes par rapport a la
puissance maximale de saturation.
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CHAPITRE 3 :

METHODOLOGIE DE
REALISATION
D'AMPLIFICATEURS DE
PUISSANCE DANS LE
SIMULATEUR
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l. Introduction :

Nous avons présenté aux chapitres précédents les amplificateurs de puissance, et les
Techniques de linéarisation et d’amélioration du rendement aux fréquences millimétriques,
ainsi que les différents types et technologie des transistors dans le deuxieéme chapitre. L'objet
de ce chapitre est de déterminer les perspectives que peut offrir cette démarche quant a la

réalisation expérimentale d'amplificateurs de puissance.

Dans une premiere partie, nous insistons sur le choix du transistor, le choix du substrat ou
encore sur la technologie utilisée, avant d'entreprendre la réalisation de deux amplificateurs de
puissance en bande S. Ces premiéres considérations permettent d'envisager, pour une classe
de fonctionnement déterminée, une structure globale d'amplificateur qui prend en compte les

circuits de polarisation, de stabilisation ou encore d'adaptation.

La méthodologie de conception que nous avons mise en ceuvre est basée sur la
caractérisation du fonctionnement non-linéaire des transistors a l'aide des paramétres S petit
signal. Nous ne disposons pas, a I'heure actuelle, au notre laboratoire de moyens techniques
qui nous permette d'obtenir de fagcon expérimentale ces parametres. Ainsi, nous avons opté
pour l'alternative proposée par Rizzoli qui consiste a déterminer les parameétres S large signal a
I'aide d'un outil de simulation et du modéle non-linéaire du transistor. Par conséquent, nous
décrivons également, dans cette premiere partie, les parametres du modele statz utilisé pour le
transistor GaAs-FET G21001 (on Sic) de chez Polyfet rf devices.

Une fois la structure de base déterminée, la réalisation de deux amplificateurs a été
engagée: l'objectif du premier module, comportant uniquement le transistor sans adaptation
d’impédances, est de parvenir a optimiser le maximum de la puissance ajoutée en sortie de

I'amplificateur.

La caractérisation expérimentale d'un deuxieme module doit permettre de vérifier a
nouveau la validité de notre démarche. La réalisation de cet amplificateur comportant de
transistor avec 1’adaptation d’impédances a (entrée et sortie) permet de voir la valeur réel de
rendement d’amplificateur qui utilisé le circuit d’adaptation optimisée a notre fréquence

central.
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1.1.  Objet des réalisations

La conception et la réalisation d’amplificateur se proposé dans cette partie. La bande de
fréquence choisie correspond a une application dans le domaine de télécommunication
numérique. Cet amplificateur a été développé avec un seul transistor afin de rechercher les

performances en puissance Pe et VGS optimales.

Nous nous attachons tout d'abord & décrire le transistor de puissance retenu pour nos

réalisations avant d'expliquer la mise en ceuvre de notre démarche de conception.

1.1.1. Présentation du transistor de puissance utilisé

Le transistor de puissance que nous avons choisi pour la réalisation des deux
amplificateurs est le transistor GAN G21001 (on Sic) de chez Polyfet rf devices. Deux
raisons principales ont conduit a son utilisation. Tout d'abord, I'étude présentée au chapitre 11
nous a permis de determiner quel type de transistor présentait des performances intéressantes
en bandes S. Plusieurs technologies se dégagent comme les MESFET, les HEMT, les JFET ou
encore les LDMOS. Notre laboratoire ne peut pas la mise a disposition de transistor GAN-
HEMT, pour cela on travaillé avec un transistor GAN qui fournie par polyfet rf devices, qui
est pas un transistor a la base HEMT. Enfin méme si, a terme, I'objectif est de développer au
sein du notre laboratoire, un banc de mesures en puissance qui nous permette de profiter
pleinement de notre méthode de conception et de s'affranchir du modele non-linéaire du
transistor, il nous fallait disposer d'un modele afin de réaliser une étude de parameétres S et

large Signaux simuleés.

Ainsi, la société Polyfet rf devices c’est le seul qui a nous fourni un modele non-linéaire du

transistor qui réalisé en technologie GAN, et correspond a nos besoins.

1.1.2. Caractéristiques du transistor G21001 intrinséque
1.1.2.1. Modele non-linéaire

Le modeéle grand signal du transistor G21001 a été développé a I'aide de la méthodologie et

des équations regissant les non-linéarités proposées par Statz. Nous avons eu l'occasion au 3.1
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du chapitre Il d'aborder la modélisation grand signal en général, et en particulier de présenter
les différents éléments électriques constituant le schéma équivalent représentent les diverses

parties du transistor et leurs mécanismes physiques (figure 4.1).

C,, Drain

g

R; L,.
L i
.;_Jf" |
o Y } é’ T | %
‘ Cd'.f
T .
v_f¥ L .L.f’_(.f’.l
’ SR,
T
SL
e
Sonrce W Source

Figure 111.1 : Schéema équivalent grand signal d'un FET [8].

Le tableau 4.1 contient les paramétres du modéle Statz tels que le logiciel ADS d'Agilent
Technologies nous demande de les intégrer. 1l s'agit aussi bien des éléments extrinseéques (Lg,
Ls, Ld, Rg, Rs et Rd) que des différentes valeurs des parameétres choisis par Statz pour
représenter les non-linéarités. Ces valeurs ont été déterminées expérimentalement a l'aide de

mesures de parametres S et de mesures statiques effectuées en mode impulsionnel.

Modele . g Vio a A b T Modéle | Vor N Is
pour avalanche
s 0.254 -3.12V  6.26 0.0013 0.3 14.23 16V 1.135 0.64
10"%s 10"A
Modele A1 A2 Cos Cu Vbi Fc Ri
pour la

grille 0.187 0.005 7.736 102F 0.416 102F 0969V 0.948 1.9230

Elément  Rq (Q) Rd(Q) RS(Q) Lo (H) Ld (H) Ls (H) Cos (F) RC(Q) Crt
S
Parasites a0 0.446 0273 203.8 1132 6918 1256 2882 1

10 102 107 10%® 10

Tableau I11.1 : Paramétres du modéle non-linéaire de type tatz pour le transistor HEMT
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En regle générale, les transistors sont disponibles soit sous forme de puce nue, soit montés
a l'intérieur d'un boftier. L'avantage des transistors encapsulés est la protection apportée par le
boitier. Par contre, il n'est plus possible d'avoir acces directement a la puce. Or, les techniques
d'amélioration du rendement nécessitent de pouvoir maitriser les harmoniques directement a
I'accés drain de la puce. Ceci rend donc plus difficile le réglage optimum de ces transistors. Il

faut en outre disposer d'un schéma équivalent du boitier le plus fiable possible.

Il est a noter, quaujourd’hui, de nombreux constructeurs proposent des transistors
préalablement adaptés. C'est a dire qu'ils disposent en interne de circuits qui réalisent
l'adaptation sur 50 € pour une plage de fréquences et une classe de fonctionnement

déterminées.

Dans le cas des transistors en puce nue, les réglages sont facilités, mais la caractérisation
de tels transistors demandent un équipement important et sophistiqué (banc de mesures sous

pointes).

1.1.2.2. Modeéle du transistor encapsulé et caractéristiques statiques

Le transistor G21001 est disponible sous la forme de deux transistors GaAsFET (Nonlinear
Gallium Arsenide FET) encapsulée dans un boitier de type G2. La figure 1V.2 présente le
schéma de base du transistor avec I’intérieur de son boitier. La validité du modé¢le s'étend sur

toute la plage de fréquence 1 a 3000 MHz.

Le schéma éequivalent du boitier G2 est constitué des capacités et des conductances de

faibles valeurs et deux résistances. Ainsi que de deux transistors GaAsFET.

Polyfet|Rf Devices
DRAIN
u

B/ oaTE GaN

SOURCE

G21001
X1
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L=0.77nH  p=1.57 Chm
- ’ ) GeAGFET
Grille FETRINCH
GahsF b = = < —umobiecrET2
wlr - = Area=1 -
- — o o
E-ﬂ i -|-A:EE|—1 Cd
C=11.50pF = |
C=112pF “F L C=2.34pF
- L L
Cs Ls
C=0.22pF T L=0.004 nH

O Source

b)

Figure 111.2 : a. le transistor G21001, b. Schéma équivalent du boitier G2 et du transistor
GaAsSFET en puce nue.

La figure 4.3 présente, quant a elle, les caractéristiques statiques simulées du transistor
G21001.

m1
indep(m1)=34.000
plot_vs(l_DS.i, VDS)=0.97(

\VVGS=-2.000
VGS=2.000
VGS=1.000
) VGS=0.000
- YA
—_—
=t 2' \ AB VGS=-1.000
. \\\ m1
1] ) \ 4 VGS=-2.000
& so—bB VGS=-80000
- I I I I I I I I I
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

VDS

Figure 111.3 : Caractéristiques statiques simulées du transistor G21001
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1.2.  Principe de réalisation
1.2.1. Choix propres a la conception

Deux grandes familles de circuits existent a I'heure actuelle : les circuits monolithiques

nommes MMIC pour "Monolithic Microwave Integrated Circuit” et les circuits hybrides.

Dans le cas des circuits MMIC, I'ensemble des composants actifs et passifs est intégré sur
un méme substrat diélectrique. Des connexions entre les différentes couches permettent la
réalisation de transistors intégrés, dinductances, de capacités ou encore des lignes de
transmission. Le principal avantage de cette technologie est son faible encombrement et son
fort degré d'intégration. Elle permet également d'éviter les difficultés d'assemblage hybride en
hautes fréquences. Par contre, elle n'offre plus de possibilités de réglage une fois la réalisation

effectuée.

En outre, les pertes des circuits passifs sont généralement plus importantes pour les circuits

MMIC que dans le cas des circuits hybrides.

Ces circuits hybrides offrent une relative souplesse, puisque les éléments localisés, les
transistors ont constitués de composants discrets que I'on vient déposer sur les lignes de
transmission. Ainsi, ces composants sont facilement remplacables dans une optique
d'optimisation de performances mesurées. En outre, des pavés de réglage peuvent étre réalisés
le long des lignes de transmission afin d'offrir un autre degré de liberté : la modification de
I'impédance caracteristique des ces lignes.

De plus, dans le cadre de la realisation de circuits MMIC, chaque technologie développée
par un fondeur a ses propres caractéristiques. Il est donc nécessaire d'obtenir de la part de ce

fondeur un "design kit " qui différe également selon le logiciel de conception utilisé.

Différentes études préliminaires sont nécessaires a la conception damplificateurs de

puissance.

En effet, plusieurs alternatives existent quant a la classe de fonctionnement choisie ou

encore quant au substrat retenu.

Nous allons décrire les différents parametres retenus pour la réalisation des amplificateurs

en bande S.
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» La classe de fonctionnement :

Plusieurs parameétres rentrent en ligne de compte dans le choix de la classe de
fonctionnement. Tout d'abord, nous pouvons éliminer les classes a commutation étant donnée
la bande de fréquences choisie. Ensuite, parmi les classes dites statiques, la classe A permet
d'obtenir le maximum de gain du transistor. Par contre, le rendement en puissance ajoutée est
relativement faible. La classe B offre alors de meilleures perspectives quant a la valeur finale

de ce rendement, mais pour des valeurs de gain moins élevees.

La classe AB offre alors le meilleur compromis entre gain et rendement en puissance

ajoutée. Ainsi, les amplificateurs réalisés durant notre étude fonctionneront en classe AB.

En outre, la méthode de conception, qui consiste a utiliser les parameétres S large signal et
donc a ne prendre en compte en compte que l'information a la fréquence fondamentale,
conduit a des approximations qui ne sont valides qu'en régime de fonctionnement faiblement
non-linéaire. Ainsi, la classe AB permet de rester dans un domaine qui justifie ces

approximations.
» Le substrat

Le choix du substrat est conditionné par plusieurs facteurs. Tout d'abord, la notion de
constant diélectrique est trés importante, puisqu’elle est liée a la fréquence d'utilisation. En
effet, la longueur des lignes de transmission est déterminée par la constante diélectrique et la
fréquence de fonctionnement. Ainsi, un choix correct du constant diélectrique conduira a des

tailles de circuits acceptables.

En outre, pour réaliser l'adaptation de faibles impédances, un substrat a forte constante
diélectrique permet d'obtenir des lignes de largeur plus faibles a impédance caractéristique

constante.

Ensuite, le facteur de dissipation, qui rend compte des pertes dans le matériau, est un
critére de choix supplémentaire. Ainsi, les circuits, que nous avons réalisés, l'ont été sur

substrat micro-ruban comme indiqué dans la figure 4.4.
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Figure 111.4 : Lignes micro-ruban (micro strip)

Ce substrat possede une épaisseur de 508um. Les meétallisations, quant a elles, sont
constituées d'une couche de cuivre d'épaisseur /8 um. La finition est réalisée a l'aide d'une
couche trés fine d'Or afin de pallier les problémes d'oxydation et de corrosion. Une couche de
Nickel permet d'augmenter les propriétés mécaniques tout en évitant le mélange du Cuivre et

de I'Or. Les caractéristiques du substrat sont résumées dans le tableau IV.2.

Epaisseur | Permittivité | Conductivité du | Epaisseur du | Tangente
du relative Cuivre conducteur de

substrat I'angle de

perte

Substrat 508um er=2.2  p=5.710"Q"m-! 18um 210°

micro-ruban

Tableau I11.2 : Paramétres du substrat micro-ruban

Dans le cadre de la conception de circuits hyperfréquences, ces paramétres du substrat
peuvent étre intégrés a un logiciel de simulation (Advanced Design System) afin de modéliser

le comportement réel des lignes de transmission.

Nous serons ainsi amenés a utiliser des lignes quart d'onde dans la réalisation de notre
amplificateur. A ce propos, les dimensions d'une ligne A/4 d'impédance caracteristique 50 Q a

la fréquence centrale 2.4 GHz sont les suivantes :

Longueur : L=17.29 mm pour [l’entrée et L=8.93 mm pour la sotie, et la Largeur :
W= 1540.48 pm.
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Ces grandeurs nous permettent d’avoir une premiére idée des dimensions futures de

I’amplificateur.

1.2.2. Méthodologie de conception

La mise en ceuvre de la méthode des fréquences réelles appliquée a la conception des

amplificateurs de puissance nécessite la connaissance des parametres S large signaux.

Ne disposant pas, a I'neure actuelle, de moyens nous permettant d'obtenir de maniére
expérimentale les paramétres S large signaux. Elle consiste a calculer les parameétres S large

signaux a partir du modeéle non-linéaire du transistor et a l'aide d'un logiciel de simulation.

La procédure est présentée sur la figure 4.5 et correspond a I'implémentation de la méthode

de simulation dans la version du logiciel ADS 20150.01.

V_DC
+ L L 4] srct
= 0c L1 L2 = V/dc=Vhigh
SRC2
X L=1.0 uH
P_1Tone S4P_Eqn 7| vee=viow R -l o
PORT1 SimaeCoupIem SI[Tg]e:1oup er
Num=1 S[2,1]=1 = L 3[2’1]=1
2=20 S[3,1]=1 Lo
P=dbmtow(RFpower) S[4,2]=1 clpaie
Fregz) kN \
LI c? o I T 8 out
= c3 c2 = =] P_1Tone
- L C=1.0 uF C=1.0 uF s F PORT2
bl I Xt A Num=2
7=20
R 22 R1 iy
a o R=Z/ R=Z0 W fres
R3 R=20 qéll\ér\?/fi P_USB=dbmtow(0,
- L L
20 GAL §22, 521
- S11,812 ==

Figure 111.5 : Méthode de mesure des parametres S large signaux

Nous venons d’aborder, dans cette premicre partie, différents préliminaires qui permettent
d’appréhender maintenant la réalisation de deux amplificateurs de puissance, le premier est
un amplificateur de puissance de classe AB sans utilise les lignes de transmission, et le

deuxiéme amplificateur utilisé des lignes de transmission réel de type « micro-strip ».
1. Réalisation de ’amplificateur de puissance
2.1. Circuit de polarisation et de stabilisation

La structure intrinséque d'un amplificateur de puissance, décrite a la figure 4.6, est
composée de circuits de polarisations, d'un circuit de contre-réaction si nécessaire, et

d'éléments de stabilisation.
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ransistor

| Palarisation ‘ Polarisation

Figure I111.6 : Schéma de principe d'un amplificateur [8].

En regle générale, le processus de stabilisation est réalisé par lI'ajoute de composants aux
circuits de polarisation. Si cela ne s'avere pas suffisant, un circuit de contre-réaction permet de

résoudre generalement les dernieres difficultés, au détriment d'une baisse du gain.

Plusieurs types de circuit de polarisation existent : leur réle est d'apporter l'alimentation
continue au composant sans perturber le fonctionnement dynamique hyperfréquence du
montage. Ainsi, un composant a haute impédance doit étre utilisé afin que le signal
hyperfréquence traverse le composant actif et non pas le circuit de polarisation : une
inductance de forte valeur ou une ligne A /4 fermée par une capacité possedent ces

caractéristiques.

Le circuit présenté a la figure 4.7 intégre aussi bien le circuit de polarisation que les

éléments de stabilisation.
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Figure 111.7 : Un model pour circuit de polarisation et de stabilisation [8].
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La stabilité du circuit global de la figure 4.7 a été vérifiée par le calcul de coefficient K,

dont les valeurs se présentées a la figure 4.8.

fl',’.1'2
1.0
0.8
x -
0.6
0.4
0-2 ||||||||||||||||||||||||||||||||||
A - - N N w w >
=4 o 3 o 3 o 3 o
o o o o o o o
< ® ® ® ® ® ® ®
RFfreq

Figure 111.8 : Vérification de la stabilité de I'amplificateur a un étage par le facteur K

La stabilité inconditionnelle est assurée sur toute la plage de fréquence 0 — 3.5 GHz dans la

mesure ou le coefficient K inférieur a 1.

2.2. Circuits d'adaptation

Les circuits de polarisation et de stabilisation viennent d'étre déterminés. L'étape suivante
consiste a déterminer les circuits d'adaptation qui permettent d'optimiser les performances de

I'amplificateur de puissance a un étage.

La figure 4.9 présente la structure globale de I'amplificateur.
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Figure 111.9 : Structure globale de I'amplificateur un étage

Deux circuits d'adaptation d'entrée et de sortie constituent les structures a optimiser. Ces
structures seront composées de lignes de transmission, dont les impédances caractéristiques et
les fréguences de référence pourront varier. Deux facteurs principaux conduiront a limiter le
nombre de ces lignes de transmission : I'encombrement total du circuit et les pertes

engendrées par les circuits d'adaptation.

2.3. Démarche de conception

Nous venons, dans les deux précédents paragraphes, de poser les principes généraux de la
conception de I'amplificateur un étage. Il nous reste maintenant a décrire la démarche de

conception envisagée et a présenter les résultats de simulation et expérimentaux.

Le transistor G21001 a été polarisé en classe de fonctionnement AB, avec une tension de

drain : Vds = 28 volts et un courant de drain continu : Ids = Idss/3.

La plage de fréquence de fonctionnement s'étend de 1.8 GHz a 25 GHz avec une

fréquence centrale de 2,4 GHz.

Les performances attendues sont :

* une puissance de sortie de 20 W,

* un rendement en puissance ajoutée proche a 40 %,
* un gain linéaire supérieur a 12 dB,

* des pertes par réflexion en entrée inféricures a 0 dB.
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Nous allons maintenant présenter l'utilisation du logiciel Agilent-ADS dans l'optique

d'optimiser les circuits d'adaptation d'entrée et de sortie.
2.4. Utilisation de « Agilent-ADS »

Pour construire une structure d’amplificateur il faut passera de quelques étapes pour

retrouver leur schéma globale, et les étapes sera cité comme suivant :

a) Mettre le transistor entre la source de puissance et impédance de la charge en sortie
du PA

Sample
Class AB
Amplifier

Fi
|_Probe

input AL ID_FET2
robe ("l
P_1Tgnputt - AL load
0 -
x2

1 \ll

z=Z_s orm

P=dbmtow(RFpower) C=1pF Term3

Freq=RFfreq Num=3
2=Z_load

Figure 111.10.a. Transistors GAN

Le schéma de base d’amplificateur contient de source de courant alternative avec une
impédance de 50Q et le variable paraml qui est le balayage des différentes valeurs de Pe,

aussi il y a la fréquence centrale 2.4GHz. A la sortie il ya ’impédance de sortie égale a 50€.

Entre la source et le transistor, et le transistor et la charge, il y a des capacités s’appel
généralement DC-Block, le réle de ces capacité est de bloqué le courant continue avec le
permettre de signal sinusoidale hyperfréquence de traverser.
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b) Mettre la polarisation de grille et de drain

Sample
Class AB
Amplifier

7=z c4 lload1 Term

s >
P=dbmtow(RFpower) C=1pF Term3
Freq=RFfreq Num=3
7=Z_load

Figure 111.10.b. Schéma des transistors avec la polarisation de grille a gauche et

polarisation du drain a droit

Dans cette étape on a ajouté la polarisation du drain et la grille, ces circuits possédons des
conductances s’appel DC-Feed, le role de ces inductances est de permettre de I'alimentation
continue au composant sans perturber le fonctionnement dynamique hyperfréquence du

montage.

¢) installation de ’adaptation d’entrée et sortie

En fin, le circuit besoin I’adaptation de I’'impédance a I’entrée et la sortie, qui nous avons

réalisé par des lignes de transmission.

Pour synthétiser les circuits d’adaptation, le logiciel ADS offre des commandes qui facilité
I’opération, la méthode de synthése 1’adaptation de circuit a 1’entrée et sortie est comme les

suivant :
1. ouvrir la commande ‘smith chart utility’

Cette command a nous aide de construire le circuit d’adaptation de I’amplificateur a partir
de son impédance d’entée et de sortie, qui peut extraire a 1’aide de la baque de smith lors

qu’on a fait une simulation et calculer les paramétres S, adapté ces impédance a 50Q2.
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Figure 111.10.c.1. Smith Chart Utility

2. utilisé la commande ‘LineCalc’

Les lignes de transmission de mode T-line (Terminal Transmission line) qui a synthése par
le ‘Smith Chart Utility’, sont des lignes idéal n’existe pas dans le réelle (Zo,E,F), ces ligne
sera transformé vers des lignes de transmission de mode M-line (microstrip line), qui est des

lignes existant(W,L).
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Figure 111.10.c.2.

3.

I’optimisation des circuits adaptés

La commande LineCalc

& =
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Figure 111.10.c.3. Les paramétres nécessaire pour optimisée les circuits adapté
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)

Edit algorithm...
Goals
2 goals Error: 3.46036 Edit goals. ..
Error history Goal contributions

OptimGeal1 = dB(5(1,1))

i Optimization Cockpit
status
Optim1 Iteration 17250 Elapsed time:5s
Do g
Variables
flpdalsResima 6 variables Start Tuning |+ Edit variables...
|
States
Recall...
.
DA_SmithChartMatch1_adaptation. TL3.L 409.804 um i
DA_SmithChartMatch 1_adaptation. TL4.L 4.03941 mm I
DA_SmithChartMatch2_adaptation, TL5.L 3.30871 mm I
DA_SmithChartMatch?2_adaptation. TL6.L 1.83913 mm '
DA_SmithChartMatch2_adaptation TL7.L 7.22354 mm I
DA_SmithChartMatch2_adaptation. TLE.L 295,932 um i
h =

Figure IIL.10.c.4.

La Fenétre qui affiche au cours de ’optimisation les composantes du circuit

adapté

Dans cette étape le systeme faire un balayage pour toutes valeurs de composante pour

trouver la meilleure valeur de chaque composante de circuit, par minimisé maximum 1’erreur

entre la résultat qui existe au début et la résultat que nous voulons les obtenir.

Comme dans notre cas, on a utilisé juste des lignes de transmission et une résistance, le

programme ‘optimisation cockpit’ sera faire un balayage juste les valeurs de la longueur des

lignes, parce qu’on a déja définie les valeurs qu’on veut I’optimise, qui permet par le

programme ADS, la commande s’appel ‘Simulation variables setup’.

La figure 4.10.c.5 montre la commande ‘simulation variable setup’ qui a nous permet de

sélectionnees des valeurs de la longueur de notre lignes de transmission.

Page 83



:".'\; Simulatf:n VarliblesASetup i A i\ . .- . . Y 1IN ﬂ-‘
Tuning | Optimization | Statistics | DOE |
MName Tune Value Unit Format Min/+-/+- Unit Max Unit Step Unit -
4 T3
w = 506899  um linear
L 273431 um linear 137 um 410 um 273 um
Walll [ 1.0E+30 um linear
Wall2 = 1.0E+30 um linear
' 4 MylLibrary7_lib:DA_SmithChartMatch2_adaptation:schematic
4 T8
w = 506899  um linear
L 197.577 um linear 938 um 295 um 198 um
Walll [} 10E+30 um linear F
Wall2 = 1.0E+30 um linear
4 T17
W = 5068.99 um linear
L 4836.81 um linear 242e+03  um 726e+03  um 484 um L
Walll [ 10E+30  um linear 5
Wall2 [} 10E+30 um linear
4 Tl6
[ w = 5068.99 um linear
L 2016.23 um linear 1.01e+03 um 302e+03 um 202 um
Walll ] 10E+30  um linear B
| Wall2 0 10E<30  um e
4 TS5
w [} 5068.99 um linear
L 2207.2 um linear 11le+03 um 331e+03  um 21 um
Walll 1] 1.0E+30 um linear il
AL =1 1nrc L
[ show only selected instances  [| Show variables only [Unmed(ﬁdl J [ OK ] [ Cancel ] [ Help
L

Figure II1.10.c.5. la commande ‘Simulation variable setup’

4. ajouté les lignes au circuit et présenter le structure globale d’amplificateur

Comme on ajoute le réseau d’adaptation, nous avant finie la structure générale de notre

amplificateur. La figure -4.11- montré la structure globale d’amplificateur.

1
=104
R

Sample
Class AB
Amplifier

R @
R=17.020hm Ce1pF

S AUy
=R L2281 720154048 um LRSI L26583un L UNEIB08um LB SuW=154048 I
—domiou(RFpouer) L=106693um L6504 85um L=496604um Let02429um L4167
reqRFreq

Figure 111.11. Structure globale de notre amplificateur réalisée de classe AB
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5. les commandes de simulation (S, HB, Opti, Goal, Var, Eqs, MSub)

Ces commande géré par logiciel, aidé nous a réglé les parametres de simulation comme

nous voulons, et comme l'objectif auquel nous aspirons.

@ S-PARAMETERS @ HARMONIC BALANCE
S_Param
SP1 HarmonicBalance
Start=1.0 GHz HB1
Stop=5 GHz Freq[1]=RFfreq
Step=0.01 GHz Order[1]=15

538/ PARAMETER SWEEP l

ParamSweep
ParamSweep1 | SWEEP PLAN I
SweepVar="Param1"

SimInstanceName[1]="HB1" SweepPIan
SimInstanceName[2]=

SimInstanceName[3]= Sweep' )
SimInstanceName[4]= Start=0 St0p=10 Step=20 Lin=
gim:nstancemame{gr Start=11 Stop=19 Step=1 Lin=
imlnstanceName[6]= -
Start=1 5 UseSweepPlan=
Stop=-2.5 SweepPlan=
Step=0.2 Reverse=no
MSub
VAR |
VAR7 MSUB
C MSub1
Vhigh=5.8 V H=1 57 cm
Viow=2 V Er=2.2
RFfreq=2.4 GHz Mur=1
RFpower=10 Cond=1.0E+50
Parami1=1 Hu=1.0e+036 um
T=0 um

Figure 4.12 : les commandes de simulation utilisée

I1l.  Conclusion:

Ce chapitre présente la simulation en utilisant ADS, ce logiciel offre des méthodes et des
procédures de conception de I'amplificateur, et donne le taux de réussite pour optimiser les
résultats de simulation, de performance du circuit dans la production. En approche de
conception peut étre vu. L'utilisation de la simulation de circuit ADS a micro-ondes, il est non
seulement la conception de circuits optimale tres pratique, mais aussi pour les caractéristiques

de tolérance de l'analyse de simulation de circuits micro-ondes, est un bon outil pour la
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conception de produits de micro-ondes. Comme: simulation paramétre S, facteur de bruit, la
stabilité, le rendement, la simulation d'optimisation de rendement.

LA simulation de logiciel ADS et RF conception de circuit est tres pratique, généralement
pour les petites caractéristiques des signaux peuvent étre la simulation des paramétres S, vous
pouvez obtenir la figure de bruit du circuit, le ROS d'entrée et de sortie, le gain et la stabilité
du circuit.

Ce simulateur permet de réduire le temps et les couts, et offre de faire plusieurs
expériences et analyse avec minimum de temps, ce qui autoris¢ d’obtenir des résultats
directement et claire. Dans un autre couté ce simulateur on peut utiliser le simulateur pour
optimiser le plus grand taux d’optimisation des donnés, lorsqu’on n’a pas la disponibilité des
calcules correct ou nous n’avons pas la méthode pour calculer les valeurs de ces donné. Par
exemple pour obtenir les meilleurs résultats de rendement ou de gain ou n’importe quel
parametre.

Tous ces avantages offre par logiciel ADS, permet d’obtenir la meilleur conception de
I’amplificateur quand on va passer vers la réalisation pratique, et méme nous allons attendons
les empéchements qui rencontrés au niveau de la conception, et la sortie d'un taux de réussite

élevé de la conception de produits donne la réussite du développement de produit final.
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Chapitre 4

Analyse Et Interpreétation Des
Résultats De Simulation
D’amplificateur D’un Class AB Sur
Logiciel Agilent ADS
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1. Introduction

Dans cette thése, la conception d'un amplificateur de classe AB avec un rendement élevé
dans une bande passante de 500 MHz et la fréquence centrale a 2,4 GHz est présentée.
L'accord harmonique est fait en utilisant un banc d'essai load-pull dans Agilent ADS. Ce
traitement permet de prendre les impédances optimales a fy et aux harmoniques 2f0 et 3f0, ce
qui donne les meilleures performances, qui se trouve en utilisant le banc dessai. Ces
impédances sont réalisées en correspondance des réseaux avec des composants passifs, des
lignes micro-ruban et moignons de circuit ouvert. Deux amplificateurs identiques ont été
fabriqués et caractérisés par petit signal, et grand signal. La conception est basée autour d'un
polyfet G21001 10 W transistors GaN.

Le parametre le plus important affectant le cotit final d’un systéme est souvent la puissance
de I'émetteur, qui est intimement liée aux exigences de linéarité de I'émetteur. Ce parametre
est lié¢ a la taille de I’amplificateur de puissance (PA), au boitier (package), aux chemins
thermiques et aux méthodes de refroidissement correspondantes, a I'alimentation et aux tailles
des cables d'interconnexion DC, ainsi qu’aux poids et la sécurité. Chacun de ces parametres
peut rapidement augmenter les colts. L'analyse du niveau de puissance doit tenir compte des
pertes dans les cables et I'antenne, des gains des antennes de I'émetteur et du récepteur, des

conditions de liaison comme la distance, la météo, les obstacles, etc.

Les capacités des récepteurs sont essentielles pour déterminer les besoins en puissance de
I'émetteur. Les paramétres clés de la conception d’un PA sont la fréquence, la bande passante,
la puissance de sortie, le rendement en puissance ajouté (PAE), la linéarité, le gain, la tension
et le courant de polarisation, la puissance dissipée et la fiabilité (le temps moyen de bon
fonctionnement). D'autres facteurs peuvent également étre importants, tels que les pertes de
retour, 1’isolation, la stabilité, les variations de charge, le codt, la taille, le poids, la facilité

d'entretien et de I'industrialisation, etc.

Le GAN est étudié pour étre intégré dans un circuit de type Amplificateur de Puissance
(PA). Nous allons étudier, dans cette partie, ce qu’est un amplificateur de puissance. Cette
étude couvre la définition d’un amplificateur de puissance RF, les figures de mérite les plus

fréquemment utilisées, 1’interprétation des résultats, la discussion et enfin la conclusion.
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La comparaison des résultats issus de la simulation pour les deux amplificateurs est
présentée, qui permet nous dapporter des explications quant aux écarts de performances

relevés.

2. La méthode de simulation

Le logiciel ADS permet nous de faire une simulation a plusieurs valeurs dans les valeurs
de donné, ce qui permet d’obtenir plusieurs résultats en méme temps, cette technique de
calcule c’est treés pratique au sens de diminuer le temps des calcules et visualisé la différence

et comparé entre les résultats obtenu, pour accés a la meilleur valeur des entrées.

On va simuler dans le premier temps les performances par apport aux différentes valeurs
de voltage qui alimenté la grille « Vlow », en méme temps on fait la simulation de ces

performance avec balayage de différents valeurs de puissance d’entrée « RFpower ».

L'analyseur est capable de faire des balayages de puissance ainsi que des balayages de
fréquence. Balayages de puissance permettent de caractériser la performance non linéaire d'un

amplificateur.

Cette section presente les résultats de la simulation de lI'amplificateur fait dans Agilent
ADS et est plongé en trois parties. Les résultats du banc d'essai est avec les impédances
optimales et représente le meilleur résultat possible dans cette conception. Les résultats de la
simulation de la conception finale sont présentés en ajoute les réseaux d’adaptation a 1’entée

et a la sortie.

Banc d'essai

3. Simulation sans pertes (sans lignes de transmission)

Remarque : on a fixé le paramétre Vlow pour une valeur égale a -2.5V pour les figure
simulé en fonction de puissance d’entrée, et pour une valeur de Pe = 33dBm pour les figures

simulé en fonction de VGS.
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3.1. La puissance de sortie

La puissance de sortie avec des bancs de test sans perte sont présentés dans la figure 4.1.

m7

indep(m7)=33.000

plot_vs(HB.Pdel _dBm, HB.RFpower)=38.984
Param1=-2.500 m7

40
35—
30—

25—

20—

HB.Pdel_dBm

15—

10—

5 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

0 5 10 15 20 25 30 35 40
HB.RFpower

Figure 1V.1.a: Puissance de sortie en fonction de P entrée avec des bancs d'essai sans perte.

Depuis la figure 4.1.a Nous pouvons observer que, pour la puissance d'entrée de
fonctionnement déterminée pour un maximum de puissance de sortie (Pe = 33 dBm), la

puissance de sortie est égale a 38 dBm.

La figure 4.1.b présenté la puissance de sortie en fonctionne de différent valeurs de
I’alimentation de la grille « Vlow ». Cette figure illustre bien que la puissance de sortie était

au maximal Ps= 38 dBm a partir de la valeur Vlow = -2.5V
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m6
indep(m6)=-2.500
plot_vs(HB.Pdel _dBm, HB.Param1)=38.984
40 RFpower=33.000
ADS 11O
38—
c 4
%I 36—
g -
s 34—
I —
32—
30 T | T | T | T | T | T | T | T | T | T

40 -38 -36 -34 -32 -30 -28 -26 24 22 -20
HB.Param1

Figure 1V.1.b: Puissance de sortie en fonctionne de Vlow avec des bancs d'essai sans perte.

D’apres cette analyse on peut constater que la zone linéaire sera finie lorsqu’on arrive a la
valeur 33 dbm, et la zone de compression est commencée. En autre coté, la puissance de sortie

augment quand 1’alimentation tend vers la valeur de VGS = -2V

3.2. Legain

Le gain optimal est présenté dans la figure 4.2, Le gain reste sous la valeur de 22 dB, apres

Il commence & diminuer a partir de la valeur Pe=32 dBm, on marqué une valeur de G=19dB

au point de compression.
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m13
RFpower=33.000
legain_dBW=19.711
Param1=-2.500
A 22
] 13
20—
% 18—
©
P
S 16—
R
14—
12 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40

RFpower

Figure 1V.2: Le gain en fonctionne de P entrée avec des bancs d'essai sans perte.

3.3.  Lerendement (n%o)

La figure 4.3 montre le rendement d’amplificateur en fonction de la puissance d’entrée. On
remarque que le rendement et élevé (c’est bon) car nous somme dans le cas idéal, et cette

rendement n’existe pas dans le réel, quand on veut de réaliser un amplificateur a haut
rendement.
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m10
RFpower=33.000
n=59.973
Param1=-2.500

| m10
60—

70
BDS

50—

40—

n %

30—

20—

10—

0 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

0 5 10 15 20 25 30 35 40

RFpower

Figure IV.3.: Le p(%) en fonctionne de P entrée avec des bancs d'essai sans perte.

3.4.  Le rendement en puissance ajouté

Le rendement en utilisant des bancs d'essai est présenté dans la figure 4.4.a. A la fréquence

centrale, le rendement est proche a 60% a la puissance d'entrée 33 dBm.

m8
indep(m8)=33.000
plot_vs(HB.PAE, HB. wer)=59.332
Param1=-2.500 &FA&O
EDS 70 | m8
60—
50—
X 40—
w |
& 30—
20—
10—
0 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40

HB.RFpower

Figure IV.4.a: Le PAE en fonctionne de P entrée avec des bancs d'essai sans perte.
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La figure 4.4.b. montre le PAE simulé. Le graphique indique une valeur maximal environ
de la valeur VGS = -2.8V, en marquer dans la valeur VGS choisie PAE= 59%

m9

indep(m9)=-2.500

plot_vs(HB.PAE, HB.Param1)=59.332
RFpower=33.000

70

65—
m9
60—
55—

50—

HB.PAE

45—

40—

35—

30 LI B N L
-40 -38 -36 -34 -32 -30 -28 -26 -24 -22 -20

HB.Param1
Figure IV.4.b: Le PAE en fonctionne de Vlow avec des bancs d'essai sans perte.

3.5.  Gain de compression

Le gain et le gain de compression est présenté en fonctionne de puissance de sortie dans la

figure 4.5.

Le gain de compression se produit lorsque la puissance d'entrée d'un amplificateur est
augmentée a un niveau qui réduit le gain de I'amplificateur et provoque une augmentation non

linéaire de la puissance de sortie.

La mesure la plus courante de la compression de I'amplificateur est le point de compression
a 1 dB. Cela est défini comme la puissance d'entrée (ou parfois la puissance de sortie), ce qui
se traduit par une diminution de 1 dB du gain de l'amplificateur (par rapport aux

amplificateurs a gain petits signaux).

Le gain de compression commence a augmenté a partir de 25dBm jusqu'a la valeur 7dB a
PE=40dBm.La valeur au point de compression G¢c=1.20dB
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On remarque aussi que I’amplificateur démarrée par une zone de compression suivi d’une

zone quasi-compression, puis revenir a la zone de compression.

m12

indep(m12)=33.000
Gain_Compression=1.208
Param1=-2.500

Gain_Compression
B o
! I ! I

N
|

m1

0 LI L L I B
0 5 10 15 20 25 30 35 40

HB.RFpower

Figure IV.5: Le gain et le gain de compression en fonctionne de P sortie avec des bancs d’essai sans perte.

3.6.  Puissance ajouté (La consommation sur puissance de DC)

La puissance ajoutée est présenté en fonctionne de puissance de sortie dans la figure 4.6.

Cette puissance marquer une valeur environ de 13W quand la valeur au point de

comression.
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m14
RFpower=33.000
HB.Pdc=13.198
- Param1=-2.500 Pdc_Watt
ADS
16—
15—
8 -
% 14—
@ | m1
13—
12—
11 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40
RFpower

Figure IV.6: La puissance ajoutée en fonctionne de P sortie avec des bancs d'essai sans perte.

3.7. Le courant maximum d’alimentation

Depuis la figure 4.7 Nous pouvons observer que le courant reste constant et supérieur a
40mA jusqu'a la valeur Pe=25dBm, et marqué une valeur de 43mA au point de compression.

High Supply Current

0.40 ||||IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
5 10 15 20 25 30 35 40

Output Power, dBm

real(HB.Is_high.i[Param1Index,::,0])
o
(&)
T

Figure 1V.7: Le courant maximum en fonctionne de P sortie avec des bancs d'essai sans perte.
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3.8.  La puissance de dissipation

La figure 4.8 montre la puissance dissipée sous forme de chaleur en Watt. Le graphique
indique que la puissance dissipé reste proportionnellement constant a la valeur égale a 11.5W
jusqua la valeur de 24dBm de puissance de sortie, a partir de cette valeur, la puissance de

dissipation commence a diminue jusqua la valeur maximale de puissance de sortie 40dBm.

Thermal Dissipation, Watts

#
-
N

=
=
&7

Pdiss[Param1Index,::]
oo
|

5 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
5 10 15 20 25 30 35 40

Output Power, dBm

Figure 1V.8: La puissance de la chaleur dissipée en fonctionne de P sortie avec des bancs d'essai sans

perte.

3.9. Tableau des résultats obtenus

Les Gain de Courant
parametres Gain n % | compression | Puissance | max i
clés (dBm) | (dB) dB jouté | absorbé | (Watt)
(mA)

ValeurS 38.98 19.71 59.33 59.97 0.55 13.19 43 10

Tableau IV.1: les valeurs extraire lors de la simulation sans lignes de transmission
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4. Simulation finale

Dans cette simulation nous allons ajouter les réseaux d’adaptation d'impédance (d’entrée et
sortie), pour adaptée ces réseaux on utilise des lignes de transmission microbandes
« microstrip » et une composante passif « résistance » a 50Q. Cette adaptation permet nous a
controlé les coefficients de réflexions a I’entrée et sortie, ce qui donne les meilleur résultats au
niveau de calcule des parameétres clés tel que la puissance de sortie, le rendement en

puissance ajouté (PAE), la linéarité, le gain.

4.1.  Simulation petit signale

m15

0_
= 1 e
NS AP freq=2.400GHz
888 ] L —1 |[dB(S(1,1))=-10.440
SECRS dB(S(2,2))=-14.003
207 dB(S(1,2))=-26.294
. dB(S(2,1))=19.305
_30_//\ (8(2,1))

-40 TT T T [T T T T [T T T T [T T T T[T T T T[T T T TRTTTT
1.8 1.9 2.0 21 2.2 2.3 2.4 2.5

freq, GHz

Figure IV.9: simulation petit signal aprés I’adaptation du circuit.

La simulation a petit signal montré que notre adaptation est parfait, car on marque que les
coefficients des réflexions a I’entrée 7in < -10dB et la sortie Jout < -14 a la fréquence centrale fj,

Et inférieur a 0dB dans tout le plage de fréquence.

4.2.  Simulation a grand signal

Remarque : on a fixé le paramétre VGS pour une valeur égale a -1.2V pour les figures
simulé en fonction de puissance d’entrée, et pour une valeur de Pe = 26dBm pour les figures

simulé en fonction de VGS.
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4.2.1. La puissance de sortie
La puissance de sortie avec des bancs de test avec perte sont présentés dans la figure 4.10.

La figure 4.9.a s’exprime la puissance de sortie en fonctionne de différentes valeurs de la

puissance d’entrée.

m6
indep(m6)=26.000
plot_vs(HB.Pdel_dBm, HB.RFpower)=43.958
Param1=-1.200
ape 50
m6
45—
40—
S
m
'OI 35—
©
o
o 30—
m
I
25—
20—
15 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40
HB.RFpower

Figure 1V.10.a: Puissance de sortie en fonctionne de P entrée avec des bancs d'essai avec perte.

Depuis la figure 4.10.a Nous pouvons observer que, pour la puissance de sortie maximale

linéaire égale a Ps = 43 dBm lorsque la puissance d'entrée égale a (Pe = 26dBm).

La figure suivant exprimée la puissance de sortie en fonction de les valeurs de
I’alimentation de grille. On peut observer que la puissance maximale est supérieur a Ps=40
dBm dans tout le domaine des valeurs de VGS, et marqué une valeur de Ps =43dBm autour
de point VGS =-1.2V
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m10
indep(m10)=1.200
plot_vs(HB.Pdel_dBm, HB.Param1)=43.959
45 RFpower=26.000
BE -
E m10
44—_
E
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g
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41
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30 -28 26 24 22 20 -18 -16 -14 -12 -10
HB.Param1

Figure 1V.10.b: Puissance de sortie en fonctionne de VIow avec des bancs d'essai avec perte.

D’apres cette analyse on peut constater que la zone linéaire sera finie et la zone de
compression commencé a partir de la valeur 26dbm.la figure 4.10.c montré la zone de

compression de notre amplificateur.

m16
indep=26.000
plot_vs(HB.Pdel_dBm, HB.RFpower)=43.958

49
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e -1dB gain de compression
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41
40
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36—
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HB.RFpower

Figure 1V.10.C: le point de compression a -1dB.
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4.2.2. Legain

Le gain optimal est présenté dans la figure 4.11, Le gain reste constant et supérieura 19
dB jusqu'a environ la valeur de puissance d'entrée Pe=20 dBm. Apres cette valeur le gain

commence a diminuer. Le gain marqué une valeur de G=18dB au tour de point de
compression.

m13
RFpower=26.000
legain_dBW=18.334
Param1=-1.200
ADS 20 | m13
18—
16—
; -
D 14
PR
© 12—
-
10—
8_
6 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40

RFpower

Figure IV.11: Le gain en fonctionne de P entrée avec des bancs d'essai avec perte.

4.2.3. Lerendement (n%o)

Le rendement en utilisant des bancs d'essai avec pertes est présenté dans la figure 4.12.

A la fréquence centrale, le rendement marqué une valeur maximale égale a 37% a la
puissance d'entrée 26 dBm.
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n %

m8
RFpower=26.000
n=37.360
Param1=-1.200
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Figure 1V.12: le rendement n% en fonctionne de Vlow avec des bancs d'essai avec perte.

4.2.4.

Le rendement en puissance ajouté (PAE%)

Le rendement en puissance ajouté en fonction de Pe en utilisant des bancs d'essai est

présenté dans la figure 4.13.a, le rendement est égale PAE=36% a la valeur de point de

compression.

ADS

PAE %

m7
indep(m7)=26.000
plot_vs(HB.PAE, HB.RFpower)=36.811
Param1=-1.200 PAE
50
40—: m7,
30—:
20—:
10—:
0_|||||||||||||||||||||||||||||||||||||||
0 5 10 15 20 25 30 35 40
HB.RFpower

Figure 1V.13.a: Le PAE % en fonctionne de Pe avec des bancs d'essai avec perte.
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La figure 4.13.b. montre le PAE simulé en fonction de parameétre Vlow. Le graphique
indique était au maximum environ de la valeur VGS = - 1.6V et marqué une valeur de
PAE= 36% a la valeur Pe =26 dBm.

m11

indep(m11)=1.200

plot_vs(HB.PAE, HB.Param1)=36.811
RFpower=26.000

38

36—

34—

HB.PAE

30 -28 26 -24 22 20 -18 -16 -14 -12 -1.0
HB.Param1

Figure 1V.13.b: Le PAE % en fonctionne de Vlow avec des bancs d'essai avec perte.

4.2.5. Gain de compression
Le gain est présenté en fonctionne de puissance de sortie dans la figure 4.14.

Le gain de compression est reste nul jusqu'a la valeur 17dBm de la valeur P entrée, et
comme la puissance d'entrée est augmentée encore plus, I'amplificateur commence a la zone

de compression a partir la valeur 26dBm de P d’entrée.

Page 103



m12

indep(m12)=26.000
Gain_Compression=1.345
Param1=-1.200

A5

5 10—

[)]

2 i

5 8

c i

o

O 6

El 7

© _

o 4
o] m1
0 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0 5 10 15 20 25 30 35 40

HB.RFpower

Figure 1V.14: le gain de compression en fonctionne de P entée avec des bancs d'essai avec perte.

4.2.6. Puissance ajouté (La consommation sur puissance de DC)
La puissance ajoutée est présenté en fonctionne de puissance de sortie dans la figure 4.15.

Cette puissance reste constant environ de la valeur 59Watt jusqu'a Pe=20dBm, apres cette

point augmenté de fagon exponentiel jusqu’a une valeur maximal de plus de 80Watt a Pe =
40dBm.

Lorsque Pe =26dBm la puissance ajouté eégale a Pdc =66Watt, ce qui montrée que les

polarisations (grille/drain) fournit une grande puissance a notre amplificateur.
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Figure 1V.15: La puissance ajoutée en fonctionne de P sortie avec des bancs d'essai avec perte.

4.2.7. Le courant maximum d’alimentation de drain

Depuis la figure 4.16 Nous pouvons observer que le courant est constant dans ’intervalle

0 a 35 dBm de Ps constant a la valeur Is_drain = 2.1Amp et commence a augment de fagon

exponentiel jusqua la valeur Is drain = 2.9 Amp. Le courant maximam au point de

compression égale Imax=2.11A

real(HB.Is_high.i[Param1Index,::,0])

High Supply Current
3.0

2.8

2.6

2.4

2.2+

20 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
15 20 25 30 35 40 45 50

Output Power, dBm

Figure 1V.16: Le courant maximum fourni par la polarisation de drain en fonctionne de P sortie avec des

bancs d'essai avec perte.
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4.2.8. La puissance de dissipation

La figure 4.17 montre la puissance dissipée sous forme de chaleur en Watt. Le graphique
indique que la puissance dissipé au début égale a 60W et commence a diminue jusqu'a Ps=40
dBm, et augmenté a nouveau jusqu'a Pdiss= 51Watt. La puissance dissipé autour du point de

compression égale Pdiss=58.67Watt

Thermal Dissipation, Watts

)
(@]
o

=
(=
o

[6)]
T

N
T

N
T

Pdiss[Param1Index;,::]

N
o

15 20 25 30 35 40 45 50
Output Power, dBm

Figure IV.17: La puissance de la chaleur dissipée en fonctionne de P sortie avec des bancs d'essai avec
perte.

4.2.9. Tableau des résultats obtenus

Les Gain de Courant
parametres Ps Gain | PAE n % | compression | Puissance max P diss
clés (dBm) | (dB) % dBm (max) absorbé | (Watt)
(Amp)

4395 18.33 43.97 4524 13.00 81.96 292  +40Watt

Tableau IV.2: les valeurs extraire lors de la simulation avec lignes de transmission
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4.2.10. Simulation en toute la plage de fréquence

fregence S11 S5, Point de Puissance Le gain Le Le PAE %
dB (o] 3] compression De sortie dB rendement

dBm dBm n%

1.8 GHz -0.70 -13.37
1.9 GHz -1.12 -15.96 30 43 19.70 44.86 44.38
2.0 GHz -1.63 -19.52 29 43.40 19.51 40.73 40.28
2.1 GHz -2.25 -24.02 28 43.31 19.37 37.37 36.94
2.2 GHz -3.14 -24.95 28 43.69 18.75 38.60 38.09
2.3 GHz -5.07 -19.95 27 43.92 18.67 38.44 37.92
2.4 GHz -10.44 -14.00 26 43.95 18.33 37.36 36.81
2.5 GHz -1.83 -11.89 31 43.71 17.00 35.03 34.34

moyenne -3.27 -17.95 26-31 43.32 19.11 37.41 36.93

Tableau IV.3: les valeurs extraire lors de la simulation dans toute la plage de fréquence.

5. discussion

5.1. Conception

La conception a été faite dans un processus étape par étape avec la validation des résultats
par rapport a la théorie aprés I'achevement de chaque étape, ce processus de conception a
prouveé pour étre efficace comme expérience dans la conception de lI'amplificateur des projets
pourraient étre utilisés. A partir d'un avant-projet de cette thése, un amplificateur de classe F a
été concu et simulé avec un pic a PAE fréquence centrale de 2 GHz avec une bande passante
de 500 MHz en utilisant un différent transistor. Cela a fourni une expérience précieuse lors de
la conception des réseaux de stabilisation et de polarisation dans la phase de démarrage de

cette mission.

Avec la plus grande bande passante, le banc d'essai de load-pull a eté utilisé beaucoup plus
largement dans le processus de conception. L'utilisation d'un banc d'essai & la source en plus
la charge a condition d'une maniére beaucoup plus souple et mieux pour obtenir les meilleurs
résultats depuis I'optimisation ADS pourrait contrdler a la fois I'S et 'L en méme temps. Les

figures précédentes montrent les schémas pour la configuration du banc d'essai pour trouver
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les impédances optimales. La stabilisation, les réseaux de polarisation et quelques lignes
microbandes sont les facteurs limitant aux bancs d'essai sans perte que ceux-ci pourraient

fournir une perte sinon congu correctement.

La localisation des impédances optimales en utilisant cette méthode est un bon moyen de
visualiser les parametres S dont vous avez besoin pour correspondre a la conception d'un
amplificateur plus efficace. Le transistor 10W polyfet a des impédances optimales a été
montré pour se déplacer dans le sens inverse des aiguilles dans le tableau Smith, ce qui rend le
processus d'appariement des réseaux réalisés trés difficile. Pour aller dans ce sens, une
méthode efficace a été utilisée, c’est I’optimisation des coefficients de réflexion a I’entrée et a
la sortie. La méthode fait diminuer les coefficients a la valeur minimale. Lorsque I'adaptation
d'impédance a été effectuée, le amplificateur devait étre optimisé pour maximum de PAE et la
puissance de sortie parce que les impédances avaient changé comme correspondance parfaite

est réalisable.

5.2.  Simulations

Les résultats de la simulation en utilisant les bancs d'essai optimales et avec pertes sont
présentés dans ce chapitre. Ces résultats indiquent la meilleure performance, ce transistor peut

atteindre avec les réseaux de stabilisation et de polarisation.

Dans le cas sans perte (sans lignes de transmission), le tableau 4.1 montre que 1’efficacité
de drain est supérieure a 60%, et le rendement de puissance ajouté égale a 60%, et enfin la
puissance de sortie supérieur a 38 dBm, Ces résultats de simulation ont veérifié que les bancs

d'essai ont travaillé bien, Nous pouvons passer a la simulation de banc d’essai avec perte.

Le tableau 4.2 montre que I'efficacité de drain qui est supérieure a 37%. PAE est supérieur
a 36% de I’intervalle de 33dBm de la puissance d’entée, et la puissance de sortie linéaire est

plus de 43 dBm tout en fournissant une puissance d’entée supéricure a 26 dBm.

D’apres ces études, le balayage des valeurs de Pe et VGS permet nous d’obtenir la

meilleur grandeur de puissance de sortie et meilleur gain et rendement en puissance ajouté.
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Lorsqu’on fixée la puissance d’entrée « Pe » a 26dBm et la tension de grille « VGS » a la
valeur -1.2V, Ces valeurs permettent plus tard dans la conception et fonctionnement

correctement de I'appareil pour éviter dendommager les circuits utilisés.
5.3. Application :

Il'y a eu une forte augmentation des technologies sans fil au cours de la derniére décennie,
ce qui a conduit a I'éviction du spectre existant. Afin de remédier a la congestion qui en
résulte et le manque de capacité, le concept de la radio cognitive a été envisagé d'augmenter
I'efficacité de l'utilisation du spectre, et améliorer la gestion, la performance et la coexistence
des réseaux hétérogenes avec des technologies d'acces radio diverses. Les dispositifs doivent
étre en mesure de recevoir et de transmettre dans une large gamme de fréquences et de
I'efficacité est cruciale pour la consommation d'énergie. L'amplificateur concu dans cette
these devrait étre bon dans des applications comme celle-ci, par exemple dans un émetteur-
récepteur radio. Il a un rendement élevé sur une large bande passante, ce qui signifie qu'elle se
dissipe moins de puissance que d'autres types d'amplificateurs de puissance utilisés dans les

applications de radio.

Les résultats se sont avéres meilleurs, tant en efficacité et la puissance délivrée, de 1.8 a
2,5 GHz. Avec un peu plus de travail, ce genre damplificateur pourrait étre bon dans
I'équipement radio militaire qui utilise des sauts de fréquence. Les amplificateurs qui sont
utilisés, sont généralement réglés pour avoir un maximum d'efficacité a la frequence centrale
de la bande et avec une diminution de I'efficacité au loin du Centre. L'amplificateur congu
dans cette these une a une moyenne PAE plus de 36% et serait bien adapté a ce type

d'application.
6. Conclusion :

Dans cette thése, une large bande de classe AB a été concu avec l'objectif principal davoir
le plus haut rendement possible sur une large bande passante. La conception a été crée en
utilisant la technique "load-pull™ dans Agilent ADS qui permet a l'utilisateur d'effectuer le
réglage harmonique nécessaire pour obtenir un fonctionnement de classe AB dans
I'amplificateur. Les impédances optimales trouvées en utilisant les bancs d'essai "load-pull”
étaient la base pour la conception des réseaux d'adaptation. Les résultats de simulation
montrent que la conception finale a des bonnes performances, et l'utilisation de cette

technique "load-pull™ est considérée comme un succes.
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Deux amplificateurs identiques ont été fabriqués, I'un a été utilis¢é pour calculé les
parametres optimaux de notre transistor, et I’autre qui est DUT (dispositif sous test) utilisé
pour connaitre la capacité réel de notre transistor peut a donné. Des mesures petites signaux
ont éte réalisées ainsi que des mesures de grand signal. L'amplificateur a été congu pour
fonctionner de 1.8 a 2.5 GHz avec aussi le PAE élevé le plus possible. La performance en
utilisant le banc d'essai "load-pull” a montré une efficacité de drain supérieur a 37% tout en
fournissant une puissance de sortie supérieure a 26 dBm. De 1,8- 2,5 GHz I'amplificateur a de
bonnes performances et avec une moyenne mesurée PAE plus de 40% et méme pour le drain
d'efficacité aussi. La puissance de sortie est la plus élevée au niveau des fréquences central ou
il fonctionne mieux a 43.95 dBm (24.83 W) a 2.4 GHz mesuré lorsque l'amplificateur
fonctionne en 1 dB de compression. La performance est presque stable dans toute la plage. A

2.6 a 3 GHz les performances des amplificateurs est faible en raison du décalage a I'entrée.

Simulant avec précision le drain-tension et de formes d'onde drain-courant ne serait pas
possible en raison du modele de transistor, mais des résultats de simulation, il a été conclu que
I'amplificateur était en fonctionnement "classe AB" avec l'accord harmonique réalisé avec

succes.
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Conclusion générale

Ce manuscrit s’est décomposé selon deux grandes parties. La premicre a permis d’établir le
contexte général de ces travaux de recherche. Dans ce sens, les chapitres | et Il ont
respectivement posé les bases théoriques et dressé un bilan de ’état de 1’art concernant le

sujet.

Lors du chapitre I, nous avons présenté de facon synthétique le réle et la place de la
fonction amplification de puissance RF dans une chaine de transmission. Puis nous avons
souligné par quelques exemples les évolutions incontournables constituant les futures
générations de systemes de transmission RF (miniaturisation, flexibilité, sobriété
énergétique). Les notions théoriques liées au fonctionnement statique et dynamique de
I’amplificateur de puissance RF ont été rappelées (définitions principales des puissances,
rendement énergétique, classe de fonctionnement, linéarité, critéres de linéarite). Cette base
théorique nous a permis d’exposer simplement 1’antagonisme existant entre les performances
en efficacité énergétique et la linéarité de 1’amplification de puissance RF. D’autre part, les
architectures a haut rendement les plus représentatives, relevées dans la littérature (Doherty,
ET, EER et EER) sont décrites.

Le chapitre II est consacré d’une part a la présentation synthétique de la technologie GaN,
et a son application dans le domaine de [I’amplification de puissance. Les principales
caractéristiques physiques intrinseques du Nitrure de Gallium, offrant au transistor HEMT
GaN de fortes potentialités dans le domaine de 1’amplification de puissance a 1’état solide
(forte densité de puissance, forte mobilité électronique, fort champ de claquage, linéarité et

facilité¢ d’adaptation) ont été présentées.

La seconde partie (chapitres 111 et V) constitue la partie experimentale de ces travaux de
thése.

Le troisiéme chapitre, constituant le cceur de ces travaux, s’est tourné vers 1’étude d’une
solution d’amplification adaptative, avec la réalisation d’un démonstrateur construit autour
d’un amplificateur de puissance commercial GaN POLYFET. Se basant sur les potentialités

en rendement et linéarité offertes par la classe AB, présentées au chapitre I, la solution
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proposée offre ’avantage d’une relative simplicité et permet une piste d’amélioration dans le

compromis/rendement qui n’avait pas été explorée.

En perspective a cette réalisation, une approche parallele a celle suivie dans ces travaux et
se présentant comme intéressante serait le contréle statique du point de polarisation de grille
de I’amplificateur, d’autre coté on contrdle aussi le point de puissance (puissance d’entrée
minimale). Ceci consiste a ajuster statiquement, au rythme de la puissance moyenne du signal
émis, la valeur de VGSO afin d’assurer une linéarité optimale par compensation des effets
non-linéaires présents dans le transistor. Ce principe d’optimisation empirique de la linéarité
au point de puissance nominale d’utilisation est déja appliqué lors de la conception de
I’amplificateur : la polarisation de grille retenue est alors celle qui permet d’obtenir la
meilleure linéarité (sous contrainte de consommation). L’idée ici serait alors d’assurer un
asservissement de la polarisation de grille sur la puissance moyenne afin d’assurer, selon le

trafic, une linéarité optimale sans impacter le rendement.

Le chapitre IV consacré pour les résultats de la simulation de l'amplificateur realisée a
montré que, dans la plage de fréquence de 1.8 - 2.5 GHz l'amplificateur a de bonnes
performances et avec une moyenne mesurée PAE plus de 36% et de drain d'efficacité aussi
d'environ 37%. La puissance de sortie il marqué une valeur de 43 dBm (25 W). Ces meilleur
résultats sont obtenues au point de compression a -1dB, lorsque la Pe= 26dBm et VGS=-
1.2V. Dans l'analyse petit signal, les parametres S est bien ou il fonctionne mieux dans ce
plage de fréquence. Les performances sont stables jusqua 2,5 GHz, avec une grande
diminution du gain et avec un coefficient de réflexion croissante dans les frequences supérieur
a 2.5GHz.

La conception a été créée a l'aide d'un technique "'load pull” dans Agilent ADS qui
permet a l'utilisateur d'effectuer le réglage harmonique nécessaire pour obtenir un
fonctionnement de classe AB. Les impédances optimales trouvées en utilisant les bancs

d'essai "load pull" sont les bases pour la conception des réseaux d'adaptation.

Cette analyse permet nous de connaitre la valeur appropriée de la puissance d'entrée Pe et

la polarisation de la grille VVgs, Ce qui offre & nous les meilleur résultats.

Les résultats de simulation montrent que la conception finale avez des bonnes

performances et l'utilisation de cette technique "load pull” a été considérée comme un succes.
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