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Introduction générale

Les modeéles actuels de transistor, et plus gémdesle des composants semi-
conducteurs, sont essentiellement adaptés a 2 tgesmulation. Soit, a la simulation de
circuits en régime linéaire (parametre [S]). Saita simulation de circuits en régime non
linéaire, voir tres fortement non lin€aire : enindg saturé (amplificateurs de puissance,

mélangeurs ou multiplicateurs de fréquences).

'y a encore quelques années, l'enjeu de la meat&@in non linéaire était de
représenter les phénomeénes de compression, deatgaturet de consommation des
amplificateurs de puissance en régime fort sigraisdle souci d’'une optimisation d’'un

compromis puissance - rendement.

Or, de par leur complexité croissante, la plupad dystémes de télécommunications
modernes doivent aujourd’hui étre congus en temanipte d’'une spécification devenue
quasi-incontournable : la linéarité et, plus pattéarement, le niveau d’'intermodulation pour
une puissance de sortie donnée. Les circuits i@sédges nouveaux systémes doivent donc étre
optimisés a la fois sous contraintes de puissarcsodie, de rendement et de linéarité. En
outre, pour certaines applications, les objectifgpasés en terme de linéarité peuvent
déboucher sur un fonctionnement des circuits avefor recul de la puissance de sortie par
rapport a la puissance au point de compressionade & 1dB et, par conséquent, a faible

niveau de puissance de sortie.

Malheureusement, les modeles actuels ne sont pggésda la simulation précise de la
génération interne de fréquences d’intermodulatans les composants semi-conducteurs
fonctionnant a bas niveau. En effet, cette simwomatfait intervenir les non linéarités
« primaires » du composant semi-conducteur. Onndnpar « primaire » les non linéarités
émergeant les premieres a partir d'un fonctionnérdencomposant a un niveau proche de
celui du bruit de fond. Il est clair qu'un modélemlinéaire actuel peut parfaitement décrire
asymptotiquement un composant soit vers le basaiy®nctionnement linéaire) ou le fort
signal (régime quasi-saturé), tout en ne permetigadg la modélisation «fine » de

I'intermodulation a bas niveau.

L’objet principal de notre travail a donc consistéla mise au point d’'une méthode de
modélisation de transistor pour une prédiction iggéde I'intermodulation d’ordre 3 (I a
faible niveau de puissance et aux hautes fréqueataresles transistors pHEMT AsGa.
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Dans ce manuscrit, une premiére partie sera ca@ssacune introduction aux systemes
de télécommunications modernes dont les contraiateserme de linéarité situeront le
contexte de notre travail. Nous y ferons égalenmeninventaire des modeles de transistors
existants pour finalement conclure sur la nécesigtalévelopper un modele de transistor
pHEMT capable de prédire précisément les niveaimtedtimodulations a bas niveau dans les
amplificateurs de puissance.

Dans la seconde partie, une méthode de modélisdédransistor pHEMT permettant
la prédiction précise de I'intermodulation a bageau et aux hautes fréquences sera proposée.
Cette techniqgue de modélisation, fondée sur I'etitva fine des éléments non-linéaires
intrinseques (ENLI) du transistor issue de mesdeeparameétres S pulsées autour d’'un point
de polarisation, sera alors appliquée a des ttansipHEMT AsGA provenant de différentes
filieres technologiques puis validée par linternadd de deux méthodes différentes.
Premierement, par corrélation des résultats delation et des résultats de mesures load-pull
2-tons d’un méme transistor pour différentes impéda de charge puis, dans un second
temps, par rétro-simulation d’un amplificateur desgpance en bande Ku (3 étages) réalisé sur

I'une des filieres caractérisées.

Ensuite, en se basant sur la précision de notreelmodh troisieme partie de ce
manuscrit concernera l'analyse de la génération’idermodulation d’ordre 3 dans les
transistors pHEMT AsGa. Une étude de l'influence diéments non-linéaires intrinseques du
transistor sur la génération d’Hvpour de faibles niveaux de puissance de sodre, realisée
grace a un modele de transistor polynomial dérvénatre modéle analytique. Les résultats
de simulation, montrant I'influence des différenitmpédances de charge présentées autour de
la fréquence fondamentale, de l'impédance en b&sspience (bande de base) et de

limpédance a I'harmonique 2, seront exposes.

Une quatrieme et derniére partie sera dédiée a ammeparaison de 5 filieres
technologiques pHEMT AsGa, issues de deux fonddifésrentes : U.M.S et W.L.N, réalisée
exclusivement a partir de mesures load-pull 2-tar0GHz. Cette comparaison sera faite
pour deux zones de fonctionnement distinctes agessistors : a trés faible puissance (zone
linéaire) puis a fort niveau de puissance de sdriime de compensation de non-linéarités).
Ces différentes comparaisons permettront de mettravant les qualités de certaines filieres
en terme de linéarité et contribueront au choixhd’technologie appropriée dans le cadre de

la conception de circuits a forte linéarité en aKd.
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

1. Introduction

Depuis maintenant une dizaine d’années, les résstaaystemes de télécommunications
ont subi une réelle mutation sous [I'impulsion deuxdephénoménes conjugues :
'augmentation rapide du nombre d'utilisateur eclkangement dans la nature des données
échangées entre utilisateurs. Ces deux phénomahesrauit a la nécessité d’augmenter les
débits de données, la qualité des transmissiod®pgtimiser I'espace fréquentiel alloué pour
chaque application et chaque utilisateur. Les sys$ede transmission dis «analogiques », qui
ont aujourd’hui atteint leurs limites en terme d&fprmances, ont donc laissé place aux
systémes dis « numériques », mieux adaptés auxehesivcontraintes imposées par les

systemes modernes de télécommunication.

Dans cette partie, nous dresserons un inventasesgitemes de télécommunications
existants basés sur une technologie AsGa. Nousnibéfs ensuite les paramétres
fondamentaux permettant de comprendre les pringigampromis associés aux différentes
techniques de modulation et de multiplexage ughkséans ces systémes. Nous étudierons
ensuite l'impact de ces signaux numériques sur pesformances de la fonction
« amplification de puissance », clé de volte dé sgatéme de télécommunications, dans le
souci d'un compromis puissance — rendement - litgéaptimal. Finalement, nous aborderons
les problemes liés a la modélisation de lintermation d’ordre 3 a faible niveau de
puissance et aux hautes fréquences dans les toaggsEMT AsGa.

2. Les systemes de telécommunications

numeériques
[1]. [2], [3]

2.1. Structure basique d’'un systeme de télécommunicationumérique

[4]
Dans le cas le plus général, pour transmettregmak{message) a travers I'espace, tout
systéme de télécommunication doit avoir une strackn trois blocs distincts comme le

montre la figure 1:
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=S =5

données données
Milieu de
propagation

Y

Y

——{ émetteur récepteur [—=—
fo(w) pteu f,(w)

Figure. 1 -  Structure basique d’'un systéeme de tran  smission

Dans le cas d'un systeme de transmission numérichesun de ces blocs peut étre
décrit de la fagon suivante :

A L'émetteur : Il émet un message sous la forme dauite de signaux binaires (0
ou 1), porteurs de linformation, avec assez desgance pour que le signal
traverse le milieu de propagation. Un codeur peehtiellement supprimer des
éléments binaires non significatifs (compression digmnées oucodage de
sourcg, ou au contraire introduire de la redondance diarfermation en vue de
la protéger contre le bruit et les perturbationgspntes sur le canal de
transmissiondodage de canalLa modulation a pour réle d’adapter le spectre d
signal au canal (milieu physique) sur lequel ibsémis.

A Le moyen/milieu de propagation : c’est le suppa@rttinsmission du signal. Ce

milieu présente des pertes et altére le signal.émis

A Le récepteur : il recoit le signal atténué et dé@@mpuis 'amplifie. Il contient les
fonctions de démodulation et de décodage qui sest fonctions inverses
respectives des fonctions de modulation et de eodbgy I'émetteur. Il peut

compenser certaines altérations de celui-ci p&éréites techniques.

Le tableau 1 présenté ci-dessous donne une vuesettdile des applications de

télécommunication civiles modernes :

Applications civiles AsGa Bande de fréquence Technologie
Céble TV 50-1000MHz MESFET, pHEMT
Fibre optique DC - 2.5GHz / DC - 10GHz PHEMT, HBT, MESFET
Téléphonie cellulaire (GSM) 900 MHz HBT, pHEMT, MESFET
Personal communication system (PCS) 1.8-2.2 GHz HBT, pHEMT, MESFET
Wireless Local Loop 2.2-2.4 GHz (3G) HBT, pHEMT, MESFET
Wireless LAN 900 MHz, 2.4, 5.8, 60 GHz HBT, pHEMT, mHEMT
GPS 1.6 GHz pHEMT, MESFET
Satellite cellulaire 1.6, 2.5, 20, 23, 29 GHz pHEMT, MESFET, mHEMT
Electronic Toll Collection System (ETC) 5.8 GHz pHEMT, MESFET
Liaison radio point a point 6,8, 11, 15, 18, 23, 38, 60 GHz pHEMT, MESFET, mHEMT
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

Applications civiles AsGa Bande de fréquence Technologie
VSAT (Very Small Aperture Terminal) 6, 14, 28 GHz pHEMT, MESFET
TV satellite 11 - 13 GHz pHEMT, MESFET
Services par satellite 28 GHz pHEMT, mHEMT
Local Multipoint Distribution (LMDS), 28, 31 GHz / 42 GHz pHEMT, mHEMT
Multipoint Video Distribution Service
(MVDS)
Radar d’aide a la conduite (automobile) 77 GHz pHEMT
Tableau 1 - Principales applications de télécommun ications civiles modernes AsGa

2.2. Caractéristiques fondamentales

Pour bien comprendre les contraintes qui S’applitj@ix systemes de transmission
numériques, il est nécessaire de définir correaténhes caractéristigues générales qui

permettent de les comparer entre eux. Ces castaées sont :

A La probabilité d’erreur Pepar bit transmis qui permet d’évaluer la qualitérd’
systeme de transmission. Elle est fonction dedartigiue de transmission utilisée,
mais aussi du canal sur lequel le signal est tremdhest a noter que Pe est une
valeur théorique dont une estimation non biaisésems statistique est le Taux
d’Erreur par Bit TEB.

A L’occupation spectral@lu signal émis doit étre connue pour utiliser effement
la bande passante du canal de transmission. Qroessaint d'utiliser de plus en
plus des modulations a grande efficacité spectrais toujours dans un souci de
compromis complexité systeme / bande passante.

A La complexité du récepteutpnt la fonction est de restituer le signal émss,le
troisieme aspect important d’un systeme de trarsars

L’introduction aux performances et aux difféerentempromis offerts par les

modulations numériques, qui vont étre présentéefamuite, nécessite aussi de passer par la
définition des parameétres fondamentaux suivants :

A Le yymbolequi est un élément d’'un alphabet. Si M est ladailé I'alphabet, le
symbole est alors dit M-aire. Lorsque M = 2, le bghe est dit binaire. En
groupant, sous forme d’un blog,symboles binaires indépendants, on obtient un
alphabet deM =2" symboles M-aires. Ainsi un symbole M-aire véhicule

I’équivalent den = log,(M) bits.
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

A Larapidité de modulatiorR se définit comme étant le nombre de changements
d’états par seconde d’'un ou de plusieurs parametogkfiés simultanément. Un
changement de phase du signal porteur, une exoudgofréquence ou une

variation d’amplitude sont par définition des chamgnts d’'états.

R=% bauds (1.1)
A Le débit binaire Dse définit comme étant le nombre de bits transmaisspconde.
Il sera égal ou supérieur a la rapidité de modutaselon gu'un changement
d’état représentera un bit ou un groupement de bits

D:i bits /' s 1.2)
b

A Letaux d’erreur par bitguantifie la qualité d’'une liaison numérique:

TEB-= nombre d.EbItS faux.
nombre debits tranmis
On notera la différence entre la probabilité d’'errBe et le TEB. Au sens statistique, le

(1.3)

TEB tend vers Pe si le nombre de bits transmis vens! I'infini.

A efficacité spectral@’une modulation se définit par le paramétre

D
n :E bits / seconde / Hz (1.4)
A La valeurD est le débit binaire € est la largeur de la bande passante occupée
par le signal modulé. Pour un signal utilisant sigaboles M-aires, on aura :

:%Iogz(M) bits / seconde / Hz (1.5)

Remarquons que polret T donnés, I'efficacité spectrale augmente avec lebrerde
bit/symbolen = log,(M). C’est la raison d’étre de la modulation M - aire.

Nous allons maintenant aborder les difféerents s des modulations numériques les
plus utilisées et leurs principaux avantages atriménients sans rentrer trop dans les détails

puisque ce sujet est trés largement couvert dditlature.

2.3. Nécessité de la modulation dans les systéemes d&téimmunications

Tout signal transportant une information doit paspar un moyen/support de
transmission entre I'émetteur et le récepteur. fi#t,aine fois généré, le signal est rarement

adapté a une transmission directe par le moyersicha@ modulation peut étre définie comme
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

étant le processus par lequel le message estdrarésfde sa forme originale en une forme
adaptée a la transmission. Elle permet en outraptation de la source au canal de
transmission ; translation du spectre en bandeade hutour d’'une frégquence porteuse. De
plus, en espace libre, la réduction de la dimenglea éléments rayonnants (antennes,

paraboles), conduit a une plus grande intégratiansgstémes en hautes fréquences:
A :% meétre (1.6)

De plus, la bande passante B relative d'un disipaSiectronique est d’autant plus
grande que celui-ci fonctionne a une fréquenceéélela modulation permet aussi de
multiplexer plusieurs messages sur le méme carde st protéger plus efficacement contre

le bruit.

La modulation d’un signal peut étre réalisée ehsatit une porteuse haute fréquence,
dont les parametres varient linéairement en fonaio message S(t) a transmettre.
S(t) = A, codagt + g, (t)] 1.7
Dans la forme la plus générale d’un signal, selg@iesaractéristiques d’amplitude, de phase et
de fréquence peuvent étre modifiées en fonctiontatups. Il existe donc 3 types de

modulation possibles : modulation d’amplitude, dmjfience et de phase.

Les performances des systemes actuels dépendéminémt du type de transmission
utilisé ou, plus précisément, du type de modulaibdu type de multiplexage appliqués aux
signaux a transmettre. Nous allons maintenant goiels sont les principaux types de

modulations utilisés dans les applications de t&@nunications modernes.

2.4. Les principaux types de modulation numérique

[5], [6]
Les modulations de signaux numériques avec desys@$ analogiques permettent une
amélioration significative du rapport signal a lbipar rapport aux techniques de modulation

analogique. Il en existe 4 types différents :
A ASK (Amplitude Shift Keying)
A FSK (Frequency Shift Keying)
A PSK (Phase shift Keying)
A QAM (Quadrature Amplitude Modulation)
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

2.4.1. Représentation des signaux numeriques

L’'amplitude et la phase dun signal peuvent étredud@es simultanément ou
séparément, mais ces signaux sont difficiles argéra plus particulierement a détecter. On
décompose donc ces types de signaux en une panectiirs indépendants : | (In-phase) and

Q (Quadrature). Ces vecteurs sont orthogonauxrgerferent pas entre eux.

Axe Q A

.....
valeurQ{

valeur I

symbole

b e

Axe 1

Figure. 2 - Représentation des vecteurs I/Q dans u  n repaire de coordonnées polaires

Une facon simple de représenter ces signaux I/@’esliser le repere de coordonnées
polaire. La phase est relative a un signal de eéfé, la porteuse dans les systémes de
communications, tandis que la valeur de I'amplitpdat étre aussi bien absolue que relative.

Les vecteurs | et Q sont alors simplement la regmt@sion cartésienne du diagramme polaire.

Les signaux numériques 1Q issus de différents tggesodulations pourront donc étre

représentés sous forme de « constellation ».

2.4.2. La modulation M-ASK

Le principe de la modulation ASK est tres simples’agit d’associer la valeur d’un
symbole a une valeur d’amplitude d’'une fréequenaggpge. Son principe de fonctionnement
est illustré ci-dessous dans le cas d’'une modula@iseulement 4 états (M=4) :

m(t)

w
Q
|
1

Données 11 E 10 00
Figure. 3- Exemple de modulation ASK a 4 états (4 -ASK)
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail

La modulation ASK n’est quasiment pas utilisée pelx2 car elle montre de faibles
performances par rapport aux autres modulations\veau de 'immunité au bruit, des effets

d’ombres (fading) et des interférences lors dedagmission.

2.4.3. La modulation M-PSK

Tout comme les modulations M - ASK, la modulatiocBkPest déclinable en fonction
du nombre de symboles MX2ouhaité. Sa forme la plus simple est le Bi-phasét Keying
(BPSK), utilisé par exemple pour la télémétrie gpatlointaine. La phase d’'une porteuse a
amplitude constante varie entre 0° et 180°. Il yamc que 2 positions possibles sur le

diagramme d’état : O ou 1.

Axe Axe Axe
\ | Imaginaire

Imaginaire ! Imaginaire !

+j +j

-1 -1

ERvdhY
- \\ |/

- M=2

Figure. 4 - Diagramme d’état des modulations BPSK, QPSK et 8-PSK

Une des modulations les plus employée est la Quadr&hase Shift Keying (QPSK).
Elle est trés utilisée dans les applications corfeseervices portable CDMA (Code Division
Multiple Access), les boucles locales sans filditnm (voix/données par satellite), ou les
DVB-S (Digital Video Broadcasting — Satellite). lterme « Quadrature » signifie que les
déphasages unitaires du signal sont espacés dé 8giste donc 4 états différents du signal
(2bits/symbole) avec 2 valeurs de | et 2 valeurQdbfférentes.

La complexité de I'ensemble systéme émission fatéme de la M-PSK augmente avec
M. Cependant cette complexité reste relative et t@ la M-PSK une modulation

frequemment utilisée pour M allant de 2 & 16 avebahnes performances.

2.4.4. La modulation FSK

La modulation FSK (Frequency Shift Keying) est isék dans de nombreuses
applications RF destinées aux systémes sans finmmar exemple les systemes DECT
(Digital Enhanced Cordless Telephone) et CT2 (@GwsllTelephone 2). Dans la FSK, la
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fréquence de la porteuse varie en fonction du sigmadulé (données) a transmettre.
L’amplitude des signaux générés reste constante.

m(t)

Phase[m(t)]

Données 0

Figure. 5- Principe de la modulation FSK a sautd e phase continu

Il existe donc 2 types de modulation FSK, chac@s@ntant un compromis :

FSK phase discontinue FSK phase continue

Réalisation Simple Complexe

Bande passante utilisée Large Etroite

Tableau 2 - Compromis de la modulation FSK avec et  sans sauts de phase

Le décalage de fréquence minimum pour lequel lgsasix | et Q sont orthogonaux
entre eux ne peut se faire qu’a partir d’'un déppaske +/-90° par symbole. Une modulation
FSK a laquelle on applique cette déviation de symlest appelée MSK (Minimum Shift
Keying). La MSK est la modulation standard utiliséans les systemes portables GSM
(Global System for Mobile Communications).

Les modulations FSK et MSK, tout comme les modokei PSK, produisent des
sighaux a enveloppe constante ou quasi-constardgst he caractéristique tres recherchée
pour I'amélioration des rendements en puissance sysgemes de télécommunications.
Comme nous le verrons plus en détail par la siete\variations d’amplitude des signaux
peuvent aussi engendrer des non-linéarités ddiesidttion de transfert d’'un amplificateur et,
par conséquent, générer des remontées spectraiesr ale la bande utile des signaux
dégradant ainsi la linéarité du systeme. Les sigraaenveloppe constante permettent aussi
I'utilisation d’amplificateurs avec un rendementugléleve, réduisant ainsi la consommation

de puissance dans les systemes de télécommungation

2.4.5. La modulation M-QAM

La modulation QAM (Quadrature Amplitude Modulatiomst une technique de

modulation de plus en plus utilisée dans les sys$ede télécommunication modernes. Le
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PARTIE 1 — Contexte et objectifs du travail
principe de la QAM est basé sur la modulation foils en amplitude et en phase des signaux

numérigues. C’est donc une technique hybride goas les deux types de modulation ASK

et PSK. La figure ci-dessous montre deux exemmasodstellation QAM.

xe Axe
ImaAginaire Imaginaire “
+B.j +B.j
S-S S P S . “.‘ ’Q”
PSR- S N - Axe OO O OOG®  Ax
-A L 4 A4 L4 4 Rei' 499900000 Riel
. ........... ’ ........... ' .......... v - . ’ . ‘ ' ‘ . '
‘ ........... ‘ ........... . .......... @ "“ ."’
J. .B.j ; BJ
symbole M =16 M = 64

Figure. 6 - Exemple de constellations 16- QAM et 6 4-QAM

Par exemple, dans une modulation QAM « 16 étal$>£JAM), il existe 4 valeurs pour
le signal | et 4 pour le signal Q. Toutes les titamss d’'un état & un autre sont possibles.
Comme 16=2 4 bits sont codés par symbole. La modulation Q384 est actuellement la
limite pratique des systemes a base de ce typeodelation, mais des travaux en cours vont
probablement permettre une extension de cetteelimit 512 ou 1024-QAM. La QAM est
beaucoup utilisée dans les applications micro-ortdesadio numérique (satellite, LMDS,

VSAT), le DVB-Cable et les modems.

2.4.6. Performances des différents types de modulationsénigues

Nous allons maintenant comparer les performancescltlecun des 4 types de
modulations numériques, ASK, PSK, FSK et QAM quasheenons de présenter. En effet, le
choix du type de modulation se fait dans tout sgstde télécommunication selon les criteres
suivants:

A |’occupation spectrale du signal modulé.

A La constellation qui, suivant les applications, taeen évidence la plus faible

énergie nécessaire a la transmission des symbwoliespdus faible T.E.B.

A Lasimplicité de réalisation.
Le tableau 3, ci-aprées, fait état pour chaque tgenodulation du TEB, du débit de
transmission et de l'efficacité spectrale de chamaelulation en fonction du nombre de

symboles codés [7]:
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Modulation M=2N Prob. d’erreur Pe D (BP donnée) n (BP donnée) Amplitude du signal
£V
BPSK 2 Eerf({ib] D n Constante
NO
1 (B
QPSK 4 Zerfd =2 2.D 2.n Quasi-contante
2 N,
N m € i
M-PSK M erfc( E"sinz(—ﬂ N.D N.n Quasi-contante
Na M
%
M-FSK M M -1 m{NEb] M.D/N M.n/N Constante
2 2N,
1 3 \g,)* i
M-QAM M 2{1_7}3”{[ 2 j b) N.D N.n Variable
N N°-1/N,
%
M-ASK M M -1erfc( /SDbzgzM E&] N.D N.n Variable
M 1 M2-1 N
Tableau 3 - T.E.B et bandes passantes théoriques e n fonction du type de modulation

On voit trés clairement I'intérét que I'on peut av@ augmenter le nombre de symboles
M dans les modulations numériques. En effet, I'aeigiation de I'efficacité spectrale, et par
conséquent du deébit binaire, est directement ptigoorelle & M pour une bande passante
(BP) donnée. Seule la modulation FSK est un peunsneificace, comparée aux autres types
de modulations, puisqu’'une augmentation de M sduira par la génération de porteuses

supplémentaires, ce qui implique un encombremestttsad croissant suivant M.

Toutefois, 'augmentation du nombre de symbolessdas modulations numériques
engendre a la fois une augmentation du T.E.B @tadce inter-symbole diminue) et rend la
réalisation du systeme modulateur - démodulateyslale en plus complexe, ce qui conduit

inévitablement a un compromis efficacité spectrdl&B - complexité systeme.

La figure de mérite usuelle qui permet de compha®mperformances des modulations
numeriques entre elles est le tracé de la prob@hdlierreur d’'un symbole en fonction du
rapport signal a bruit numérique, Pe =), avec E, énergie d'un bit et ) densité
spectrale de puissance de bruit (cf figure 7).

1,001

—e—QPSK
1,0E-02 - . Bk
1,0E-03 - 16-PSK
1,0E-04 - 32-PSK

@ 1,08:05 1 —%—FSK

+ 1,0E-06 - ——8-FSK
1,0E-07 —+—16-QAM
1,0E-08 1 22‘8%
1,0E-00 - i

—e— 256-QAM
1,0E-10 ' ' K .

0

Figure. 7 -

5 10

15

Eb/No (dB)
TEB en fonction du rapport Eb/No pour

30

différentes modulations numériques
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Cette figure permet de faire le compromis TEB — Rapsignal a bruit numérigque de

chaque modulation en fonction du nombre de symbdles

Ainsi on peut voir, par exemple, que les perfornesnen TEB des modulations de type
M-PSK sont intéressantes jusqu’a M = 16. Au detayrgM = 32, la modulation de type M-
QAM devient plus intéressante en terme de quaktérdnsmission. Le choix du type de
modulation est donc essentiel au niveau systemeqpili conditionne directement ses

performances futures.

Dans tous les systemes de télécommunicationsjsteegependant un autre niveau de
complexité qui peut modifier les caractéristiquasndsignal modulé : le multiplexage, qui
permet la gestion et le partage des canaux dednégs entre tous les utilisateurs.

2.5. Les principales techniques de multiplexage

Le spectre RF est une « ressource » finie quié&toit optimisée grace a la modulation
des signaux et partagée entre chaque utilisatédzegau multiplexage. Le multiplexage
permet de transmettre simultanément un certain rordb signaux différents sur un seul
canal ou une méme ligne. Pour conserver l'intégdiée chaque signal sur le canal, le
multiplexage peut introduire, entre les signauxs d@éparations temporelles, spatiales ou

fréquentielles. On appelle multiplexeur le dispbsitilisé pour combiner ces signaux.

On distingue plusieurs types de systemes de conwaiom multi-utilisateurs. Un
premier type est un systéme d’accés multiple aegadl un grand nombre d'utilisateurs
partagent un canal de communication commun poostnattre I'information a un récepteur.
Un deuxiéme type de communication mobile est uraésde diffusion dans lequel un

émetteur simple envoie de l'information a de migdigrécepteurs.

Les techniques d’acces multiples en systéme de-radbile sont basées sur l'isolation
des différents signaux utilisés lors de diversesnections. Le support des transmissions
paralleles en liaison montante ou descendante mstléa Accés Multiple. Les domaines

couramment utilisés pour fournir les accés suivaats:

A Domaine spatial : tous les systémes de communicatimbiles utilisent le fait que
les signaux radio subissent une atténuation lofeutepropagation. Ceci implique
que les émetteurs lointains produisent une inteni& qui est négligeable devant
la puissance du signal désiré. Des antennes dineeiles peuvent étre utilisées
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pour assurer la séparation des signaux. La techrigurespondant a ce traitement
s’appelle le SDMA (Space Division Multiple Access)

A Domaine fréquentiel : des signaux occupant des dmamte fréquences ne se
recouvrant pas, peuvent étre aisément séparéssipesux peuvent donc étre

transmis sans interférer les uns avec les autres.

A Domaine temporel : des signaux peuvent étre tramssur des périodes
temporelles ne se recouvrant pas. Les signaux eotuonc la méme bande de

fréequence, mais peuvent étre aisément séparésiparihstants d’arrivée.

A Domaine des codes : les différents utilisateurs ti&me des signaux trés peu
corrélés entre eux. Des corrélateurs permettentxtrdiee les signaux
correspondant a chaque utilisateur d’'un mélangagif@aux émis au méme instant

et sur la méme bande de fréquence.

Le choix d'un type de multiplexage dépend largentsd caractéristiques globales du
systeme a concevoir. Aucune méthode d’acces nmailtijgst universellement préférable aux
autres. Au final, les performances de tout syst&metélécommunications seront donc
fortement liées aux choix combinés des techniqeamadulations et de multiplexage.

2.5.1. Multiplexage frequentiel, FDMA

Le FDMA (Frequency Division Multiple Access) divisene bande de fréquences
disponibles en canaux d’'une largeur de bande sgeéeifbande de fréquence). Les émetteurs
| récepteur sont a bande étroite et de fréquenes. En pratique le message est utilisé pour
moduler une fréquence porteuse. Les différentetepses ainsi modulées sont juxtaposées et
'ensemble transmis sur le canal. A la réceptiogs @itres sélectifs isolent les différentes
porteuses qui sont démodulées. Le principe depmdg multiplexage est donné sur la figure

8 ci-dessous :

. Temps
Puissance P

Fréquence

Figure. 8 -  Principe de fonctionnement du multiple  xage FDMA
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La difficulté majeure de mise en oeuvre réside darseparation des différentes sous
bandes de fréquence. En pratique, ces derniérpsuvent pas étre jointives et sont séparées

par un intervalle de garde ou bande de garde dedaspectrale.

Durant toute la durée d’'une communication, un aBouanique dispose d’'une de ces
bandes de fréquence sans restriction. Chaque aldsms une cellule emploie donc une
bande de fréquence différente des autres abonreéseide facon, les bruits indésirables

peuvent étre évités (ou réduits le plus possiblsabon les exigences).

2.5.2. Multiplexage temporel, TDMA

A la différence du FDMA, tout le canal de fréquerest a la disposition d’un certain
nombre d’abonnés en TDMA. La bande de fréequencaligiée en trames de TDMA de
longueur finie. Chaque trame est divisée en n fee@emporelles. Chacune de ces n fenétres

temporelles de la trame peut étre assignée a umatbfférent.

Temps

Puissance /

Fréquence

Figure. 9 -  Principe de fonctionnement du multiple  xage TDMA

De cette facon, une simple bande de fréquence quienir jusqu’a n abonnés. La
transmission d’'un seul abonné est constituée déreiftes fenétres temporelles ou « time-
slots » (TS) assignés cycliguement a I'abonné. Géer@ent, on a un TS par trame mais des
cycles plus longs sont également envisageabless [@acas de la techniqgue TDMA, chaque
bande de fréquence est uniquement employée paeulraBonné a un moment particulier.
Ceci empéche la production d’interférences entiférénts abonnés (ou réduit le bruit autant
que possible ou selon les exigences). Le TDMA esguemment utilisé pour les

transmissions radio de voix et de données.

Dans les systemes de radiocommunications avec ¢éden fonctionnant en TDMA,
une des principales difficultés réside dans ledaitl faut synchroniser, sur la méme horloge,
'ensemble des terminaux et qu’il faut éviter ges paquets de données émis par deux
terminaux qui utilisent des « time-slots » adjasene se recouvrent, méme partiellement, a

I'arrivée a la station de base. Pour éviter ce tgerobleme, il faut prévoir, tout comme pour
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le FDMA un intervalle de garde, ce qui revient aiawune durée du time slot supérieure a la

durée des données transmises

2.5.3. Technique d’étalement de spectre, CDMA

[8]

La technigue CDMA appartient & la classe des makgges dits a étalement de
spectre. C’est une combinaison des techniques FEMADMA, ou tous les utilisateurs
peuvent employer la méme bande de fréquence en némes grace a un codage des
données de chacun (cf. figure 10). L’émetteur liefdrmation originale avec un code.
L’information codée est alors transmise puis régé&m@u niveau du récepteur en utilisant le
méme code de maniere synchrone. Plusieurs usageedars acces a un canal commun et
peuvent l'utiliser simultanément jusqu'a une cedalimite d’'usagers actifs définie par la

tolérance, la capacité, du systeme.

Puissance /Temps

=

Fréquence

Figure. 10 - Principe de fonctionnement du multipl  exage CDMA

Le CDMA correspond a I'’Accés Multiple a Répartitida Codes. C’est une technologie
d’étalement du spectre qui est utilisée depuistEmg@s par les militaires pour sa résistance
aux interférences et pour le niveau de sécuritéliguoffre. C’est une technique qui consiste a
redistribuer et étaler le signal sur une tres geatamigeur de bande, jusqu'a le rendre «
invisible » idéalement, pour les autres utilisatede la méme largeur de bande. Au récepteur,
'opération d’étalement exécutée au transmetteurépstée pour dé-étaler le signal en bande
de base (ou une fréquence intermédiaire) tandisegugutres signaux transmis (interférences)

sont percus par le récepteur comme étant du bruit.

Les systtmes CDMA emploient des signaux Large Bapdgsédant de bonnes
propriétés de corrélation, ce qui signifie que tatis d’'un filtre adapté au signal d’un
utilisateur est petite si ce n'est pas le bonsaikur. Ces systemes sont souvent appelés «

systemes a spectre étalé » (Spread Spectrum Systéregiste deux facons de faire de

I'étalement spectral :
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A FH/CDMA (Frequency Hopping ou saut de fréquence)
A DS/ CDMA (Direct Sequencing ou séquence directe)

Dans le protocole CDMA par saut de fréquenda fréquence porteuse du signal
d’'information modulé n’est pas constante et chgmggodiquement. Pendant des intervalles
de temps T, la porteuse reste la méme, mais apargue intervalle de temps, la porteuse
saute vers une autre (ou éventuellement la méneeychéma de sauts est régit par le code.
L’occupation fréquentielle d'un systeme a étalentmspectre par saut de frequence differe
considérablement d’'un systéme d’étalement de speetr séquence directe. Un systeme DS
occupe la totalité de la bande lors de la transarisslors qu’un systeme FH n’en utilise
gu’une petite partie, mais la localisation de cptdie différe lors de la transmission.

Dans I'étalement de spectre par séquence dirente,sédquence d’étalement pseudo-
aléatoire haut débit module le signal transmisetle fagon que le signal résultant ait la méme
largeur de bande que le débit de la séquence efédait. Les intercorrélations des signaux
sont donc largement déterminées par les interetivés des séquences d’étalement elles-
mémes. Les signaux CDMA sont clairement superpeséemps et en fréquence, mais ils
sont séparables par les formes de leur séquentdedint. Une conséquence immédiate de
ces observations est que les systemes CDMA nesitcggpas de synchronisation aussi fine
entre les utilisateurs que le TDMA. De la méme fagts ne nécessitent pas de plan de

fréquence puisque les fréquences sont toutesis@eatil dans les zones couvertes.

Dans le protocole DS-CDMA, le signal de donnéesdesictement modulé par un
signal de code numérique. Le signal est alors wineent multiplié par le code et le signal
résultant module la porteuse large bande. C'estate multiplication que le CDMA par

séquence directe tient son nom.

2.5.4. Technique de multiplexage OFDM

[9]

L’OFDM est un procédé de multiplexage numérique sigeaux particulierement bien
adapté aux canaux de transmission radio avec tiasioms d’ondes multiples (échos) dues
aux réflexions des ondes sur des obstacles. L'OFE3Mutilisée principalement dans les

applications nécessitant un haut débit de donrngrese:

A Radiodiffusion pour la télévision numérique temes(DVB-T, DVB-H) et la

radio numerique terrestre régionale et mondiale.
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A Internet pour I'ADSL (norme G.DMT)

A Les réseaux sans-fils basés sur les normes 80280Pallg (Wifi), 802.16
(Wimax) et HiperLAN.

A Les réseaux mobiles de nouvelle génération (4G).

Pour étre plus précis, un canal multi-trajets présene réponse fréquentielle qui n'est
pas plate (cas idéal) mais comportant des creuwegtbosses, dus aux échos et réflexions
entre 'émetteur et le récepteur. Un tres grandtdéipose une grande bande passante et si
cette bande passante « couvre » une partie durspmehportant des creux (dus aux trajets
multiples), il y a perte totale de I'information ymola fréquence correspondante. Le canal est
alors dit « sélectif » en fréquence. Pour remédiare désagrément, l'idée est de répartir
linformation sur un grand nombre de porteusesamra@insi des sous - canaux tres étroits
pour lesquels la réponse fréquentielle du canat-@ee considérée comme constante. Ce

principe est illustré figure 11.

FPuissance

BV P
v Y Fréguence

Figure. 11 - Spectre OFDM, décomposition en sous-p  orteuses (1) et spectre total résultant(2)

Ainsi, pour ces sous canaux, le canal est nont#&ecfréquence, et s’il y a un creux, il
n'affectera que certaines fréguences, qui pouréirdg «récupérées » grace a un codage
approprié des données. L'idée sous-jacente estvirsité apportée pour lutter contre la
sélectivité frequentielle et temporelle du canah:diffuse (diversifie) I'information sur un

nombre important de porteuses et on s’affranchiad@lectivité du canal.

Pour résumer, les multi-trajets sont a I'origine dganouissements et la bande totale du

signal OFDM peut en étre affectée. On utilise doacprincipe en considérant que deux
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symboles OFDM indépendants du plan temps - fréquesaont liés par un codage et
I'information perdue dans I'un sera retrouvee déengtre : c’est la modulation C-OFDM (C

pour Coded). Pour toutes ces différentes raisessavantages de 'OFDM sont nombreux :

A Lutilisation optimale de la bande de fréquencewdle par orthogonalisation des

porteuses

A Elle ne nécessite pas d'égalisation mais une siraglienation périodique de la

réponse du canal

A Elle permet de s’affranchir des multi-trajets eantiles éléments statistiquement

indépendants

A La multiplicité de la modulation est basée sur igodhme bien connu et peu

complexe : la FFT

A Un codage et entrelacement adapté permettent d@erétle facon importante le

taux d’erreur

Malheureusement, son principal inconvénient estuigant : du fait de la modulation,
un signal OFDM temporel peut-étre considéré comme gomme de N sinusoides.
L’enveloppe de ce signal suit, selon le théoreméadamite centrale, une loi de Gauss et la
probabilité que le signal total ait une grande amgé est d’autant plus faible que N est grand
mais existe cependant et ne doit pas étre négtigéelors que I'on travaille a des forts
niveaux d’amplification. L'idée est de prendre wartain recul et de se garder de dépasser la

zone ou la réponse de I'amplificateur n’est plagédiire.

Il serait en effet trés dommageable de causer idewrsions non-linéaires dans le cas de
I'OFDM. De nombreux dispositifs ont été mis en glgour résoudre ce probleme, mais sous
certaines conditions (nombre de porteuses faibteegample). L'idée est de trouver une
facon de réduire le facteur de créte (caractéustiqu « dépassement ») en utilisant soit le

codage de canal ou un filtrage approprié.

Nous venons de voir globalement les principaledirtiepies de modulation et de
multiplexage permettant de générer des signauwofrédiuence ou hyperfréquences pour la
transmission de données numériques. Afin d’étmestras, ces signaux doivent étre amplifiés.
Nous allons maintenant voir quels sont les impdets caractéristiques de ces signaux sur la
fonction « amplification » des systemes de télécamoations et principalement sur le

compromis puissance — rendement - linéarité de éeitiction.
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3. Lalinearité dans les
amplificateurs de puissance

[10], [11], [12]

3.1. Introduction

L’amplificateur de puissance est I'élément clé det tsysteme de télécommunications
modernes puisqu’il doit permettre d’amplifier, sdiatérer, un signal de faible puissance
vers un niveau de puissance nécessaire a I'émissiaria transmission de ce signal a travers
un milieu (air, vide) tout en maitrisant sa consation de puissance DC. En effet,
'amplificateur de puissance est la fonction quasmmme la majeure partie de I'énergie dans

une application de télécommunication.

Nous allons maintenant mettre en avant la nécessiifours plus grande, d’améliorer
les criteres de linéarité des amplificateurs et garséquent la nécessité, au niveau de la
conception, d’avoir des modeéles de transistorsipggaur la simulation de I'intermodulation

d’ordre 3 (IMs) a bas niveau et ce pour des frequences toujtusgpandes.

3.2. Définition d’'un systéme non-linéaire

Par définition, un systeme linéaire 8béit au principe de superposition. C’est a dire
gue la réponse du systeme a plusieurs sourcesendéptes est égale a la somme des
réponses que l'on obtiendrait en considérant séparechacune de ces sources. D’un point

de vue mathématique, un tel systeme doit dondaatides eéquations suivantes :

Y = S.IXO] = Ky, (1) +k, Y, (1) (1.9)
Si
X(t) = kX, (6) + kX, (1) (1.9)
Et
Y,(0) =S4 O] et v, (1) = S [x,0)] (1.10)

Tout systéme qui n'obéit pas au principe de supsiipa est appelé systénmon-

linéaire.
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3.3. Concept de non-linéarité dans les amplificateurs dpuissance.

Tout amplificateur, gu'’il soit de puissance ou abl@a bruit, a naturellement un
comportement a tendance non-linéaire. Ceci estabaylus vrai que la puissance a l'entrée
augmente. Pour bien comprendre ce phénomene, éomisid le bilan en puissance d’'un

systéme actif représenté figure 12 :

T

22D

Figure. 12 - Bilan de puissance d’'un amplificateur de puissance

ou R et R sont respectivement les puissances des signauanerdgt sortant du
systeme ; Bc est la puissance continue fournie par I'alimentatu systeme ; epRs est la
puissance totale perdue due a la dissipation tlgeienet/ou la génération de fréquence
harmoniques. Si nous définissons maintenant le @ainpuissance et le rendement en

puissance ajoutée du systeme :

P
G, =—= (1.11)
I:)E
P — P
=== 1.12
14 P (1.12)
et considérant que le principe de conservationémetgie requiére que :
P. + Py = Ps + Pyss (1.13)
par conséquent :
PDISS = PDC (1_’7aj) (1.14)
P.. - PR
G, =1+ b (1.15)

E

A partir de cette équation, on peut immédiatememicltire que, puisquepRRs a un
minimum théorique de zéro et quecPest limitée par la puissance finie disponible de
I'alimentation, il est impossible pour le systéme darder un gain constant pour une

puissance d'entrée élevée croissante. Ce qui mggifil existe un niveau de puissance
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d’entrée minimum au dessus duquel tout systémeéwtablement avoir un comportement
non-linéaire. Ce phénoméne s'illustre trés bien lparcourbes de gain et de puissance de

sortie d'un amplificateur en fonction de la puissad’entrée disponible données en figure 13.

20
15 +
10 o

5 4

0 —&— Gp (dB)

—&— Ps (dBm)
-5 r r T T
-15 -10 -5 0 5 10

Pe disponble(dBm)

Figure. 13 - Courbes Ps=f(Pe) et Gp=f(Pe) typiques  d’un amplificateur de puissance

3.4. Génération de fréquences harmoniques et d’intermodation

[13]

La non-linéarité d’'un circuit se traduit toujourd, sa sortie, par la génération de
frequences harmoniques (cas d'un signal d’entréenorporteuse) et de fréquences
d’'intermodulation (cas d’'un signal d’entrée bi-gase ou multi-porteuse). Nous allons donc
voir de facon simplifiée les mécanismes de gér@rafiharmoniques et d’intermodulation

par un systeme non-linéaire.

Pour bien les comprendre, nous allons prendre empbe simple unidirectionnel, sans
effets mémoires, pouvant s’écrire sous la formgmhiale suivante :
Sy (1) =a, +a, () +a, V2 (1) +a,v> (t) +a,v* (t) +a;ve (t)... (1.16)
Sui(t) étant la réponse d’un systéme non-linéaire aigimal d’entrée v(t) en fonction du
temps. Pour la démonstration, nous allons congsiddie comme étant composé de deux
fréquencesifet £, de méme amplitude A A, = A, et de phase de référence identique. On
pose donc simplement :
v(t) = Acosi t) + Acos,.t) (1.17)
En remplacant v(t) dans (1.16), nous pouvons a@ésrire I'équation & (t) sous la

forme d’'une somme de terme en cosinus tel que :
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S, (t) = By+B,{cos, )t + cosg, )t} +... + B {cosNe, )t + cosNw, )t} +

1.18
...+ B, {costiy, + mw, )t + cosiw, + mo, )t} (1.18)
avedm,n)ON et:
_ 2.9 4
B, =g, +a, [A +Za4DA
B, , =a, (A’ + 303, (A
B =a A, B 0N+ 2 O
B, = (g I+ 2>, (°
17y 8
5 5
Bs—zz_ﬁsm
' 8
BZZ%aQDA2+2m4DA“
B, =a, A’
3
Bz,lzzasms
1 3,25 5
== [a, (A% + 223 [N
%=y 165 (1.19)

Chaque terme B, correspond alors a une fréquence harmonique otedinodulation
générée en sortie du systeme. Dans ce cas, lestdepl de chaque raie de distorsion
générées peuvent étre déterminées facilementratly'se de l'influence des coefficientg B

sur chacune de ces raies peut étre étudiee.

Notons que les composantes aux fréquences fondaleeisbnt pondérées par le terme
linéaire a et le terme cubiquesaSelon le signe desales non linéarités de I'exemple
contribueront dans le cas ogiza0 a I'accroissement de la puissance de sortitaes$ le cas
ol & < 0 a la réduction de la puissance de sortie.

Les termes quadratiques et cubiques de I'équatidB @énerent respectivement des
composantes fréquentielles harmoniques d’ampliBidet B;. La distorsion harmonique d’un
amplificateur correspond a la génération de noasalbmposantes a des fréequences multiples
de la fréquence fondamentale. La fréquence deiknme-composante harmonique correspond

a m-fois la fréquence fondamentale.

Ces nouvelles composantes peuvent étre génantsgulelies occupent la bande
spectrale utile d’'un systeme de réception. Cepdnadlas sont généralement suffisamment
éloignées des fréquences des porteuses et pedremted fortement atténuées par filtrage a
la sortie de I'amplificateur de puissance.
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D’autre part, le modéle non linéaire génére des pumantes fréquentielles
d’'intermodulation (B-1, Bsz- Bii et Bj). Les produits d’intermodulation (IM)
correspondent a la génération de composantes fBelles autour des fréquences
fondamentales et harmoniques. Un produit d’interahattbn est décrit par son ordre
mathématique. Le signal de sortie est formé de doat les fréquences sont du type :

fy =xn Of, =n, OF, £.-. £ n, [, (1.20)

Pour un signal avec N porteuses en entrée, la sofmmern, + ... + ry) donne l'ordre
du produit d’intermodulation. Ainsi, dans le cas Kdilisation de I'amplificateur avec
plusieurs porteuses, il va y avoir non seulemermtréation de raies parasites aux fréequences
harmoniques mais également la génération de radigsrdhodulation autour des fréquences
utiles. Ces raies sont beaucoup plus génantes epierales harmoniques, puisqu’elles
apparaissent a proximité des raies utiles et asil donc impossible de les atténuer par
filtrage. En pratique, ce phénomene donne naissanee étalement spectral du signal qui
limite I'efficacité spectrale et peut perturberttansmission dans les canaux adjacents (cf .
figure 14).

Bande de base Bande utile Bande de fréquences harm oniques
(basses fréquences)

ol i

/7
DC fz-fl 2f2'2f1 3. fl 2. fz 2. f1 f2 1 2 2. f1 f2 3. fz 2. fl 3. fl f2 2.f 2. f2 3. f2 fl

Figure. 14 - Génération de fréquences harmoniques et d’intermodulations

Les termes B B, -1, B3 -2 permettent de connaitre la pente des courbesuiesapces
de sorties en fonction des puissances d’entréesiass aux différentes fréquences. En effet,
en limitant I'écriture des amplitudes de sortie aordres les plus faibles, ;Bdevient
proportionnel & A, B,-1) a A® et Bz - a A°. Pour une représentation des puissances de sortie
en fonction des puissance d’entrées, les puissalesertie a la frequence fondamentale, aux
fréequences IM et IMs auront respectivement des pentes de 1dB/dB, 3BIBId dB/dB. La
figure 15 permet d'illustrer ces pentes.
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A Puissance RF e

en sortie (dBm) o
Vi
s

1dB/dB -7/,

Fréquence
fondamen-
~

Fréquence
d’intermodulation d’ordre 3

3dB/dB

Fréquence
d’intermodulation d’ordre 5

Puissance RF
en entrée

Figure. 15 - Gradient de pente d'IM3 et d'IM5

3.5. Criteres de linéarité dans les amplificateurs de pigsance

3.5.1. Mesures monoporteuses

3.5.1.1. Caractérisation AM/AM
Dans un systéme non-linéaire, la caractérisation/ANW décrit I'évolution de

I'amplitude de sortie de la fréquence fondamengee rapport a I'évolution de I'amplitude

d’entrée. La mesure de la conversion AM/AM permet ahractériser I'expansion ou la
compression de gain en fonction de la puissancetrée. Elle permet entre autre d’évaluer
une figure de mérite tres importante appelé le tpdan compression a 1dB, P1dB, d’'un

systéme non-linéaire.

3.5.1.2. Caractérisation AM/PM
La somme des vecteurs de la fréquence fondamemtialedle ses composantes

d’intermodulation en sortie d’'un systéme non-linéalonne naissance a une phase résultante

de sortie en fonction du niveau de puissance applen entrée du systeme.

La caractérisation AM/PM permet de rendre compteadeariation de la phase du
signal de sortie a la fréquence fondamentale eantifimde la puissance d’entrée appliquée

pour une fréquence fixe.
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Des études spécifiques ont aussi clairement désmtmuiépendance de 'AM-PM vis a
vis des éléments non-linéaires intrinseques du tmodquivalent [14], [15]. Ainsi, les
expressions des valeurs différentielles : Gm, Qg@gs en fonction des tensions appliquées
ont un impact significatif sur la valeur de 'AM/PNNous montrons ci-apres, figure 16, un
exemple des comportements AM/AM et AM/PM d’'un tratey :
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Figure. 16 - Exemple de courbes AM/AM et AM/PM

3.5.2. Mesures bi-porteuses

Une mesure en bi-porteuses consiste a appliguentide d’'un systéme non-linéaire
deux signaux de fréquences f1 et f2 différenteseparées par une frequence différence, notée
Af, telle queAf = f2-f1. La valeur deAf étant trés inférieure a celle de f1 et f2, umaidoi-
porteuse est représenté dans le domaine temporehsgnal de fréquence (f1+f2)/2 contenu

dans un signal d’enveloppe de fréqueteomme le montre la figure 17 :

1/Af
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Figure. 17 - Représentation temporelle (a) et fréq  uentielle (b) d’'un signal 2 tons

Comme nous l'avons vu précédemment, lorsque calsigntraverser un systeme non-
linéaire, des raies aux fréquences harmoniquesegtrdies d’intermodulations vont étre

géneéreés en sortie de celui-ci.
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Les rapports de G/l (Carrier to #' order intermodulation Ratio) et les points
d'interception des raies d'intermodulations, Il order intermodulation intercept point)
sont des facteurs de mérite qui vont permettre uwdtifier les niveaux d’intermodulations

dans la bande utile du signal.

3.5.2.1. Définition du rapport C/I d’ordre n
Le rapport C/I d’ordre n, littéralement « Carrierlhtermodulation Ratio », est défini en

dBc comme étant la difféerence entre les puissanegsimées en dBm, d’'une raie a la
frequence fondamentale et d’'une raie d’intermodudat’ordre n. De fagcon générale, sa

définition mathématique est la suivante :

C|m+n = P( fl) = P( fZ) (121)
P(mf, -nf,) P(mf, —nf)
(Cl m+n )dBc = (P( fl))dBm - (P(mfZ - nf ]))dBm (1'22)

Les rapports Célet C/k sont illustrés ci-dessous :

— Fréquence centrale (F ¢)

Cls

IMs

2.f,-3.f, 2.f;-f, f, f,  2.f,-f; 3.f,-2.f;
Figure. 18 - Définition du rapport de C/I

Plus les systémes caractérisés auront une vakwedtle Cl et plus leurs performances

en terme de linéarité seront grandes.

3.5.2.2. Définition du point d’interception de I'lM: 1P3
La définition du point d’interception d’intermodtilan d’ordre 3 est donnée par

I’équation suivante :

1
(IP3)dBm = POdBm +§ (CI3)dBm (1.23)

Ou Rygg est la puissance a la fréquence fondamentaleuallade C sera mesuré.
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Comme le montre la figure 19, I'{Rest donné graphiquement comme étant le point
extrapolé des parties linéaires des courbes dettmdnce fondamentale et de la fréquence
d’'intermodulation d’ordre 3 pour lequel la puissarde la raie a la frequence fondamentale

serait égale a celle de la raie d’'intermodulatimmdie 3.
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| ——Ps(f1) ——IM3 |
Figure. 19 - Définition du point d’interception d’ intermodulation ordre 3 (IP3)

L'IP3 est un critére de linéarité tres répandu dansdadm des télécommunications.
Cependant, la moindre erreur sur la mesure de; iUt entrainer de fortes variations dans le

calcul du point d’interception d’ordre 3.

3.5.3. Mesures multi-tons

3.5.3.1. Adjacent Channel Power Ratio, ACPR
La dégradation entrainée par I'amplificateur desgamce étant fortement liée aux

variations temporelles de I'enveloppe du signah@amment au rapport puissance créte sur
la puissance moyenne du signal modulé, il peut rajpa plus judicieux de caractériser la
non-linéarité de I'amplificateur directement avecdignal de modulation mis en jeu dans
'application visée. En télécommunication, mais saten navigation ou en observation, la
majorité des applications ont recours a des teciesigde modulations numériques (type
QPSK, MSK, QAM ...) qui générent des signaux a sgsatontinus lorsque les trains de bits
sont aléatoires. On caractérise alors le bruittefmodulation par un facteur de mérite noté
ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) calculé comtaatée rapport de la puissance rejetée
dans un canal voisin par rapport a la puissance abande utile [16]. Le concept de cette

mesure est illustré sur la figure 20.
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Figure. 20 - Principe de la mesure ACPR d’'un ampli ficateur de puissance

L’ACPR est défini comme le rapport entre la puisgamoyenne (en watts) contenue
dans une bande fréquentielle comprise entet £ et la somme des puissances moyennes (en
watts) contenues dans les bandes fréquentielleprisen respectivement entgeet f, et f; et

fe. Son expression mathématique est la suivante :

ZDTP( f )df

f1

ACPR=101bg| - -
jp(f)df +jP(f)df
f3 f5

(dB) avec f2-fl=f4-f3=16-f5 (1.24)

La distance de fréquence entre les différentesdmffig f1] [fs, f4] et [f5, fo] n'est pas
standard et dépend généralement du débit des dornémnsmettre pour une application
donnée. De plus en plus, les normes tres exigeamdsrme de linéarité, font également
apparaitre la notion d’Alternate Power Ratio quinpet d’évaluer la puissance non plus
rejetée dans le canal voisin, mais dans le canahisty ce qui correspond aux produits

intermodulation d’ordre 5 des fréquences les plegées du lobe principal.

3.5.3.2. Noise to Power ratio, NPR

L’amplificateur de puissance utilisé en bout dellcbgeut étre amené a transmettre un
nombre important de canaux de modulation numérighacun véhiculant une information
totalement décoréllée de celle de son voisin. Dapsique de reproduire ce type de signal,
mais également afin d’établir une grandeur standaetactéristique des signaux
multiporteuse, les amplificateurs de puissance @euétre caractérisés a l'aide d'un bruit
blanc gaussien [17]. En effet la caractéristiquectple (spectre plat) ainsi que temporelle
(variations niveau créte a niveau moyen de 'oael0 dB) du bruit blanc gaussien a bande
limitée, permet de simuler un nombre important aeacix de modulation numérique (QPSK

....) multiplexés en fréquence.
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Le principe de la mesure consiste a introduireran &u centre de la bande du spectre
d’entrée, de maniere a évaluer en sortie le brirtedmodulation généré par I'amplificateur
de puissance au centre de la bande puisque d'gstilcest maximum (cf. figure 21).
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Figure. 21 - Principe de la mesure NPR d’'un amplif icateur de puissance

L’expression du NPR est la suivante :

[ P(t)df
NPR=10[og - O B\’;\"/”e”ses (dB) (1.25)
J'P(f)df trou

porteuses

avec BWoreuse£t BWhou représentant les bandes spectrales des portdusiesreu.

On peut citer deux techniques de mesures diffésehte premiére utilise une source de
bruit analogique (diode de bruit) dont le specseliité par filtrage et ou le trou est obtenu
en bande de base avec un filtre "stop bande” & performant [18]. La seconde technique

utilise un générateur de signaux arbitraires nugoéri (technigue comparable a celle
employée en simulation) [19].

3.5.3.3. Error Vector Magnitude, EVM
L’EVM représente la différence entre le signal déolé réel apres transmission ou
amplification et le signal tel qu’il aurait du étsele systéme était parfaitement linéaire. Cette
mesure permet d’obtenir des informations sur li@rr@e phase et de module du signal recu
[19]. La figure 22 représente la définition de 'EMpour un signal 1Q :

Vecteur Q Symbole mesuré

[~ "Erreur de gain

AQ =

VECTEUR D’ERREUR

Symbole idéal
N\
[
Vo
|
1
1

'!

- Vecteur |
Al

Figure. 22 - Principe de la mesure de 'lEVM
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L'EVM représente le module du vecteur d’erreur &xgrime donc de la facon

suivante :
Erreur magnitude= \/I mesure ™+ nzqesuré_\/liééal + Qéea (1.26)
Erreur phase= arctarEQLS“’éj - arcta{%J (1.27)
mesuré idéal
EVM = (1 mesrs* e ) * Qs+ Q) 129

Ce critére est essentiellement utilisé en traitérdarsignal pour caractériser I'ensemble
d’'une chaine de modulation/démodulation. Il peraetquantifier I'effet d’'un bruit additif
et/ou de distorsions sur la déformation de la @dlasion d’'un signal numérique transmis

comme le montre I'exemple illustré figure 23.

Figure. 23 - Exemple de mesure de 'E.V.M. pour un  signal 16-QAM

3.6. Le compromis puissance - rendement - linéarité.

Les amplificateurs de puissance représentent léténmclé » d'un systéme de
téléecommunication, car ce sont les principaux comsateurs d’énergie et ils doivent
introduire le moins de distorsions possibles loes lémplification des signaux qu’ils
transmettent. Pour des questions d’autonomie, massi de dissipation thermique il est
primordial de les utiliser dans des conditions @ecfionnement qui favorisent la conversion
de I'énergie continue vers le signal hyperfréquemur un amplificateur de puissance, les
meilleurs rendements sont obtenus en zone satciest, a dire lorsque 'amplificateur est
proche de son niveau de saturation. Cependant,d#atedles conditions de fonctionnement,
les non-linéarités générées par I'amplificateur tsélevées et dégradent l'information

transportée par le signal hyperfréquence.

Le compromis puissance - rendement - linéaritédstclé de volte » de la conception

de la plupart des applications de télécommunicatimondernes. Pour illustrer ce compromis
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de facon simple, la figure 24, ci-dessous, représkavolution de ces trois parametres en

fonction de la puissance d’entrée d’un transistor :
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Figure. 24 - lllustration du compromis puissance d e sortie, PAE, ClI ;5

Comme nous l'avons déja dit, nous voyons ici ttasement qu’une forte linéarité (€l
fort) ne peut donc s’obtenir qu'au détriment dudement et de la puissance de sortie et

inversement.

Ce compromis puissance / rendement / linéaritéené $e résoudre qu’en tenant compte

des spécificités de chaque systeme a concevarars

A Le type de systéme, «fixe » ou « mobile », et stitisation. En effet, les
concepteurs de systemes de téléecommunications fidiés », ont comme priorité
une bonne efficacité spectrale et un bon T.E.B.old toute la puissance
nécessaire et ne sont généralement pas concertgspgaoblemes de rendement
et d’encombrement. En revanche, les concepteusystéeme de communication
dit « mobiles », comme les réseaux cellulaires @M et UMTS par exemple,
mettent une priorité sur le rendement des systéuissjue ceux ci fonctionnent
sur batterie et sont préts a sacrifier un peurdstité.

A Le type de signal, modulation et multiplexage, eyl

Le type de signal amplifié impacte directementdenpromis puissance / rendement /
linéarité dans la mesure ou ces signaux peuvemtaéénveloppe constante ou variable. Ceci

souleve le probleme du PAPR (Peak to Average PB&#0) des signaux modulés.
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Le PAPR d’un signal est défini dans sa plus singyeression comme étant le rapport
entre la puissance maximale et la puissance moygmageut prendre ce signal au cours du

temps comme le montre la figure 25 :

Puissance de sortie

A

PMAX {~=~=cecccccncaaprana Puissance maximum
f du signal

PAPR

L PMOY |- « «~~ Puissance moyenne

du signal

(PAPR)dB = (PMAX)dBm - PMOY(dBm)  temps
Figure. 25 - Définition du PAPR sur un signal a en  veloppe variable

La conséquence du PAPR d’'un signal sur le poinfodetionnement choisi pour un

amplificateur de puissance est alors évidente.

Dans le cas d’un signal a enveloppe constante (PABR le point de fonctionnement
choisi pour I'amplificateur reste fixe. Le comprampuissance - rendement - linéarité peux
alors se faire en privilégiant la puissance eetelement pour un Ipou Ck donné.

Dans le cas d'un signal a fort PAPR, la puissanseille autour du point de
fonctionnement choisi, correspondant en généra puissance moyenne, ce qui implique
souvent un recul du point de fonctionnement papedpau cas d'un signal a puissance
constante et, par consequent un recul de la pussah du rendement par rapport a
I'utilisation d’un signal a enveloppe constante pon niveau d’'IM donnée. Ces deux cas de

figure sont représentés ci-dessous (cf figure 26) :

Puissance de sortie

Recul de '

sortie ;

(0BO) :

Puissance d’entrée

‘Recul d’entrée;

(1BO)
Puissance maximum
du signal
Puissance moyenne
du signal
Figure. 26 - lllustration du probléme lié au PARP  des signaux amplifiés
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On définit le niveau de recul de puissance d’en{B® : Input Back Off), comme la
distance en dB par rapport a la puissance d’eat2dB de compression du gain bas niveau :

(lBOZdB)dB = (PinZdB )dBm - (Pin)dBm (1'29)
De la méme maniere le niveau de recul en puissgmesertie (OBO : Output Back Off),

représente la distance en dB par rapport a lagnoesde sortie a 2 dB de compression de ce

méme gain :

(OBOZdB )dB = (POUtde )dBm - (POUt)dBm (1.30)

4. Les transistors a effet de champ

4.1. Non-linéarités dans les transistors a effet de chgm

Un transistor a effet de champ idéalement linéa@ait un transistor pour lequel le
courant de drain serait proportionnellement comragrat la tension de grille quel que soit la
tension de drain et la frequence du signal. Commes n’avons vu précedemment, la
puissance de sortie finit toujours par atteindre waleur de saturation en fonction de la
puissance d’entrée. Celle-ci est directement lida saleur de I'excursion maximale que
peuvent prendre le courant et la tension de sddgemaniére générale, le courant est limité
par la vitesse de saturation que peuvent atteihelseélectrons et la tension par les
phénomenes de claquage. La figure 27, ci-desdtustre une premiere approche permettant
de comprendre les phénoménes intrinseques aust@naieffet de champ par I'analyse de la
structure du transistor, ainsi que I'extractiorsde caractéristiques €électriques en petit signal.

Figure. 27 - Origines physiques du schéma équivale  nt électrique d'un F.E.T

Les valeurs des éléments représentant le fonctimentedu transistor sont non linéaires
et dépendent des variables électriques que sontefesons « grille-source » et « drain-
source ». La figure suivante (cf. figure 28) estdprésentation électrique d’un transistor a

effet de champ plus réaliste tenant compte desipanx effets non linéaires parasites.
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Circuit Thermigque Effets de piéges
Nlnlp:lcn'\!neuﬂba Vbe,

AT

Figure. 28 - Modéle non-linéaire équivalent d'unt  ransistor a effet de champ intégrant les effets
thermiques et les effets de piéges.

Les éléments de ce circuit équivalent peuvent élmssés en deux catégories: les

éléments intrinseques et les éléments extrinséques.

4.1.1. Les éléments intrinseques

lIs représentent les éléments spécifiques a latifome« transistor », c’est le coeur du
transistor :

Ids représente la source convective de courantrai@ don-linéaire Elle dépend des
variables intrinséques vgs, vds. Elle permet denuddés éléments différentiels non-linéaires
suivants :

Gm transconductance, qui traduit le mécanisme d&@erdu courant dans le canal par

la commande de grille :

dlds
Gm(VgsVds ——J (1.31)
6V Vds=cste

Gd, conductance de sortie, qui représente les effaigection des électrons dans le

canal suite a une commande Vgs constante :

olds
Gd(VgsVds) = anJvate (1.32)
RgdetRisont liées a des effets distribués sous la grilmrrespond a un retard associé
a la transconductanc&m, et Cds prend en compte les effets parasites de couplage
électrostatique entre I'électrode de drain et cddida source.
Cys et Cgd, les capacités non linéairegille - source et grille — drain, représenterst le

variations de charges accumulées sous la grille Beffet des tensions Vgs et Vgd :
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CgqVgsVds) = EQJ (1.33)
avg Vgd=cste
0Qg
Cgd(VgsVds) =— (1.34)
avgd Vgs=cste

Cgs, Cgd, Gm et Gd sont les éléments différentign-linéaires intrinséques du
transistor. Ce sont les non-linéarités dites «&omentales » du transistor, a prendre en

compte dans I'analyse d’intermodulation.

Les éléments Igs et Ig représentent respectivetaartturant de fuite de la diode grille
canal et les phénoménes d’avalanche. Tout commeflets de piéges, ces phénomeénes

physiques sont de nature non-linéaire.

4.1.1.1. Les courants de fuite.
Les courants de fuites sont dus a la conductiotadiiode « grille-canal ». Pour des

courants et des tensions de drain élevés, au ol grille coté drain, un champ électrique de
composante horizontale et proche de la surfaceethi-sonducteur apparait. Quand celui-ci
devient suffisamment puissant, il peut alors engameé percement d’un tunnel d’électrons de
la métallisation de grille vers le contact de draitmavers la surface du semi-conducteur. Cela

donne naissance a un courant de fuite qui peutniteives significatif.

4.1.1.2. Avalanche due au phénoméne d’ionisation par impact.
Ce phénomeéne est lié a la génération de pairegariedrous pour de forts champs de
drain. Les électrons sont alors accélérés pardephélectrique provoquant une augmentation
du courant de drain tandis que les trous sont @gautravers la grille ce qui provoque un

courant de grille négatif.

4.1.1.3. Avalanche standard.
Lorsque le canal est pince, la tension de griluinun champ électrique vertical. Si

cette tension devient encore plus négative, elle pgalement entrainer le déclenchement

d’'un phénomeéne d’avalanche. Ce phénoméne donna lieucourant de surface.

4.1.1.4. Effets de pieges
lls existent de par la nature non idéale des semdHacteurs, aussi bien dans la zone

déserte sous la grille que dans le substrat isolaes phénomenes ont des constantes de

temps relativement importantes et génerent des latholhs a dynamiques lentes du courant.
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Parmi ces phénomeénes, citons ceux de * Self-baickgatde ‘ gate-lag ’ et de ‘ sidegating ’
[21]

4.1.1.5. Effets thermiques
De la méme maniere que les effets de piéges, fets ¢hermiques dans les transistors

vont induire des variations dynamiques lentes. dt’éhermique résulte de la température
ambiante et de I'auto-échauffement du transistarsgance dissipée par le transistor pour un
point de polarisation donnée). Dans un transisteffé de champ, cet auto-échauffement
engendre une décroissance du courant de drairubigds augmente, entrainant une chute de
la transconductance de sortie. Ceci est lie & @ueotssance de la mobilité des électrons
lorsque la température augmente. [21]

4.1.2. Les éléments extrinseques

La partie extrinseque est constituée des élémeatzas suivants qui parasitent le

fonctionnement de la partie intrinseque du traosist

Rd et Rs représentent les résistances parasitesaduecontacts ohmiques et aux zones
conductrices inactives du canal entre les météiss de drain et source, et la limite de la
zone déserte. Rg représente la résistance dynardayjgeille liée au métal qui constitue le
contact Shottky.

Lg, Ls et Ld sont des inductances parasites liéés t@pologie du transistor (trous
métallisés ou « Via-Holes », pont a air, peigneccks pour les transistors multi-doigts).
L’environnement de mesure (fils thermo-soudés,dggd’acces, positionnement des pointes)

peut étre modélisé comme des inductances parasp@éementaires.

Les capacités Cpg et Cpd représentent les capdeitgot du transistor.

4.2. Méthode de modélisation des non-linéarités
Dans le contexte de la modélisation de circuitstétpues non-linéaires, il existe deux
groupes distincts dans lesquels ces circuits sgmésentés par des fonctions mathématiques :
A Les modéles dit « physiques »

A Les modeéles dit « phénoménologiques »
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Un modéle est dit « physique » si sa représentat@mthématique est basée sur
'application des lois de la physique et des patessédes transistors (dopage, structure
géomeétrique d’'un composant...). L’application dessldie la physique a un composant
nécessite inévitablement des approximations etdsune de certaines quantités physiques. Il

n'existe pas de modéle physique convenable ponaljae de I'IM.

Afin de réduire la complexité de ces modeles, lgsiaéons physiques ont été
remplacées par des équations empiriques (ou phémdogggues) beaucoup plus simples qui
permettent de modéliser le composant en fonctiotedRines mesures de ces caractéristiques
entrée /sortie. De cette facon, les modeles emygsigsont plus compacts, plus rapide a
simuler et, par conséquent, plus a méme d'étresésil pour la conception de circuits
électroniques.

Nous allons maintenant discuter de trois technigieesnodélisation qui permettent la
modélisation de systémes non-linéaires et I'analysg problemes d’intermodulations: a
savoir les séries de puissance, les séries derkéoled la modélisation par des fonctions

phénomeénologiques.

4.2.1. Modélisation en série de puissance

La définition générale d’'une série de puissancgayndme, est la suivante :

p(t) = Slx (] = X2, B ()" = ag +a, (1) +a, (O +a, X(1)° +...  (1.39)
Cette méthode de modélisation a principalement daiseons d’'étre :

La premiere, c’est que la série de puissance estaeprésentation mathématique simple
qui permet d’avoir une réponse directe au calcuhdircuit ou systeme non-linéaire dans le
domaine fréquentiel. En effet, dans le domaine feétjal, I'expression (1.35) devient :

P(w) =a, +a, [(X(w) +a, X(w) OX(w) +a, X(w) OX(w) OX(w) +... (1.36)

On voit ici la simplicité d’expression d’'un polyn@&iant dans I'espace temporel que
l'espace fréquentiel. Cette méthode de modélisgtermet d’approximer simplement une
fonction instantanée correspondant a une courb@®)=u Q=f(V) au voisinage d’'un point
Vo donné, contrairement a une modélisation petinai (paramétre S) qui permet de

modéliser un élément par sa dérivée premiére groum donné (modele linéaire).

La deuxieme raison est que les fondations mathquegi rigoureuses sur lesquelles

reposent les polyndmes leurs conférent deux aatraéstages. En effet, si on restreint la série

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE
@ United
- - Monolithi
44 LI Se?;'ioclonlgucmrs
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de puissance a un développement en série de Taytour d’'un point de repos prédéterminé,
on obtient immédiatement ur@rocédure d’extraction de parametres systématigiene
cohérence au niveau du modélette propriété souligne le fait que chaque adefft de la
série peut étre facilement extrait a partir dedawbe n-ieme du circuit en un point

asx)| L 1d7S(0x)
dx, P2 dx, 2

X =X,

=£d"S(X|)
T dx,"

=l (1.37)

) cee y Ap

X =X, X =X,

L’autre propriété intrinseque des séries de Taylentionnée est la cohérence apportée
au modele. Ceci signifie que cette série de putssaermet, en plus de la prédiction des
effets non-linéaires d’un circuit pour un niveau dignal donné, de représenter son
comportement petit signal (parametres [S], [Y]&) Jorsque le niveau du signal d’excitation

tend vers zéro.

Néanmoins, la modélisation par série de puissantefomction des variables

indépendantes, méme si elle est parait simpl@rayante, posséde deux inconvénients :

La modélisation polynomiale d’une fonction autoturdpoint est tres souvent fonction
du degré du polynéme choisi. Ce probleme est lipr@inoméne de Runge. Ce mathématicien
a mis en avant le fait que l'interpolation polynaiei n’est pas adaptée a I'approximation de
fonctions. Pour approcher une fonction avec degndohes, on peut préférer utiliser des
« splines » [22] par exemple. Dans ce cas, pouli@ree 'approximation, on augmente le

nombre de morceaux et non le degré des polynémes.

Les séries de puissances sont aussi bien connuesliperger tres fortement en dehors
du domaine de modélisation. Le modele est doncuemngnt valide pour une amplitude du
signal d’excitation bornée autour d'un point de goiglation. Il est possible d’étendre
I'utilisation des séries de puissances aux systentigamiques » en remplacant x(t) par x(t-

7).

4.2.2. Modélisation par séries de Volterra

La théorie des circuits et systemes linéaires gnsgjjue la réponse a un sigré) peut
étre calculée a l'aide de I'intégrale de convolutsuivante :

+00

y(t) = j x(t - 7)h(7)dr (1.38)

—00

ou h(t) est la réponse du systeme a une impuld{®nde Dirac. L’équation précédente

permettant de représenter n'importe quel systemeénoire linéaire, n'est cependant pas
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valide pour un systeme non-linéaire. L'extensioncdeformalisme aux circuits et systémes
non-linéaires & mémoire a été proposée par Norbeéen®y [24][25] sur la base du travall
réalisé par Vito Volterra [23]. Le formalisme sugg@ar Wiener prend la forme d’'une série
de fonctions intégrales comparables a la convalutles systemes linéaires, généralement

connues sous le nom de séries de Volterra :

Y=Yy,

+o00+00

y(t)=+fhl(r) (= 7)dr + [ [h(r,,7,) O(t - 7,) Ot = 7,) W7, Tl7, +....
s Zoomo (1.39)

+o00 +o00

e[ 07,7 DX = 1) D = T,).c X(E = 7,) T, TT,....dT,

y(t) = Hy[x(®O] + H [x(®)] +....+ H, [x(®)]

La principale différence entre les séries de puissaet les séries de Volterra est la
capacité de ces dernieres a représenter les systemdinéaires fortement « dynamiques ».

L’intérét principal de la série de Volterra est datiavoir introduit la notion de réponse
impulsionnelle non-linéairefx;, 1,...Ty) pour les systémes non linéaires & mémoire. Ces
réponses impulsionnelles élémentaires sont appetdeaix de Volterra. Chaque noyay(th,
To,...Tn) représente un invariant du systéeme indépendantsignal d’excitation. Une
représentation graphique de la série de Voltertg genc étre celle donnée figure 29, ou

chaque branche symbolise un filtre de dimension 8=1.. :

Partie linéaire

- hy(7)

ya(t)

Partie quadratique

- hy(1, 1)

x(t)

— Partie cubique

y(t)

Y

hs(n, 1o, 13)

Ordre n

— h3(n, o, B&... T)

Figure. 29 - Représentation schématique des séries  de Volterra

La limitation principale de l'application de ce foalisme provient de sa nature de
développement en série de puissance. De plus, yowysteme fortement non linéaire le
nombre de termes a mettre en jeu est importariicittifa extraire, et la représentation, trop
lourde, devient impraticable pour des raisons d#& de calcul important et de complexité

d’extraction des noyaux.
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On remarquera que les séries de Volterra a noyalynamiques », sont une extension
des séries de Volterra « classique » qui permetieet modélisation des composants ou

systémes sur une plus grande plage de puissance.

4.2.3. Modélisation par des fonctions analytiques phénatagiques

Contrairement aux séries de puissance et de Valtéar modélisation par fonctions
phénoménologiques permet de reproduire le comperied’un circuit pour une trés grande
plage d’excursion du signal d’excitation (jusquéasaturation) pour un point de polarisation

donné.

Utilisées dans le cadre de simulations par égaijerharmonique, ces équations n’ont
de limites que leur capacité a reproduire un phé&menphysique sur un intervalle donné. Par
exemple, dans le cadre de la modélisation de stmmsi HEMT, il existe énormément
d’équations disponibles pour modéliser la sourceagant non-linéaire Ids. Elles ont été
développées, entre autres, par messieurs Curtifimal dAngelov ou encore Chen [26]-[29].
Un exemple de modélisation par une fonction phémmogique est donné par la figure

sulvante :
400
380 - : e
360 &= - R
340 JES —— Y
320 =
300-] e YiSRER
280
260 e i EES
240
220 . - =B
- -
E 2007 s WA
o 180 /
= ] - =
160 ¢ e VA
110} //.
120 - = e A
1004 s — —E
80 i _ . i
1 ¥ ) . e e TR
%07 i I o ——1" JES—T SEYT, |
Sy /4 S > tgic- B
] il R R -0
2']— ___=_,.=.,-"'-»"'-' i & ____,_.=.--—'—'_____-"____=__,___--——'—'="_-__-___-___-____—t:._—_=__-_==._—_ o ddi=44B,_ omm
[l ..' .._———_"” - ==
204—+—++—+1+r— 1" """ """ T
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 "
Vids (V)

Figure. 30 - Ajustement de mesure Ids(Vgs, Vds) pa r une équation phénoménologique

Par la suite, nous utiliserons des équations phénologiques spécialement dédiées a

la modélisation de chacun des éléments non-liredifeérentiels du transistor.
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4.3. Nécessité d’'un modele de transistor précis
pour la prédiction de I'IM ;

Au cceur des amplificateurs de puissance a I'éthtlesorésident les transistors de
puissance. Le rble du concepteur est de réalideuade chaque transistor une architecture

permettant d’exploiter au mieux leurs potentialééteurs performances.

Depuis maintenant plusieurs années, l'optimisatiien la linéarité est un sujet de
premier ordre et beaucoup de publications lui odtdédiées. Globalement, elle peut se faire

suivant trois approches différentes [30][31] par :
A Les améliorations de type technologique [32][33].

A Une optimisation des conditions de fonctionnemelectéque du transistor
[34]-[63]

A Lutilisation de systémes de linéarisation exterjéz§-[69]

Toutes ces techniques permettent une optimisatiaisgge de la linéarité lors de la
conception d’'un amplificateur et ce, quelque solerdu les compromis associés. Cependant,
elles reposent sur l'utilisation d’'un modele nonékire de transistors intégrables dans des
outils de conception assistée par ordinateur (CAM&me si les méthodes de conception sont
determinantes dans les performances finales d’uplificateur, la validité des prédictions
repose essentiellement sur la qualité des modeélésudsistors utilisés, c’est a dire la capacité
des modéles a reproduire précisément des phénorpégsgjues du transistor (puissance,
gain, rendement, linéarité) pour un domaine dsditiion bien défini et borné. La difficulté
d’aboutir & des solutions d’amplifications innowesit et optimisées passent donc
inévitablement par I'élaboration de modeles nogdires de transistors capables de prédire

avec précision et efficacité I'évolution de I'f\n fonction de la puissance d’entrée.

De plus, dans de nombreuses applications telledegu@isons radios point a point ou
point & multipoint, la capacité de prédire lesaisibns a de tres bas niveaux de puissance

d’entrée, et pour une grande plage de fréquenoéjrsdispensables.

Malheureusement, a trés haute fréquence la plaearimodeles HEMT existants sont
incapables de remplir cette fonction car leurs hodarités et leurs dérivées associées sont
généralement extraites a partir de mesures stati@eet de mesures d’harmoniques a basse

fréquence.
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C’est la raison pour laquelle, le développemenind’unéthode de modélisation de
transistor pour la simulation précise de I3M faibles niveaux de puissance et aux hautes

fréquences est plus que jamais d’actualité.

5. Conclusion

Dans cette partie, nous avons vu que les perforesand’'un systeme de
télécommunication moderne sont fonction a la faslaltechnique de modulation et de la
technique de multiplexage qui lui sont associéss ferformances sont alors issues d’un
compromis T.E.B - débit de données - complexité diesye. Plus les techniques utilisées
sont complexes, plus les débits de données soréseéd plus les contraintes imposées lors de

la conception d’amplificateur de puissance sonésgs/en terme de linéarité.

Chaque amplificateur de puissance est associécampromis puissance — rendement —
gain — linéarité. L'optimisation de ce compromigd akrs le seul moyen de concevoir des

amplificateurs de puissance au cahier des chaegphid en plus tendu.

Malheureusement, les modéles de transistors, an desuamplificateur de puissance,
ne sont pas actuellement capables de prédire agetsipn les niveaux d’intermodulation
d’ordre 3 a faible niveau de puissance et ne sastgdaptés a la conception de circuits
fortement linéaires ou le compromis puissance éaliité est primordial.

Dans la partie suivante, nous allons donc expasetire en ceuvre, puis valider une
méthode de modélisation de transistor pHEMT permett prédiction précise de I'IMa

faible niveau de puissance et aux hautes fréquences
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Partie 2.
Modélisation de transistors HEMT
pour la simulation précise de I'lM;
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PARTIE 2 — Modélisation de transistors HEMT poupl@diction précise de I'lIM

1. Introduction

La modélisation de transistors permettant une ptiédi précise de I'la bas niveau et

aux hautes fréquences est indispensable pour taptian de circuit a trés forte linéarité.

Dans cette seconde partie, nous allons tout d’all@cuter des différents problemes
liés a cette modélisation de I'IMNous exposerons ensuite une méthode de modeétisati
compléte, basé sur I'extraction fine de paraméfrgmilsés autour d’'un point de polarisation,

spécialement dédiée a cet effet.

L’efficacité et la précision d’'un modeéle, extraitpartir des mesures d’un transistor
8x75um de la filiere pHEMT PP15-20 (longueur de grdl15um) de la filiere W.I.N, seront
alors évaluées par différentes comparaisons esdrecbultats de simulation et les résultats de
mesures pour une fréquence centrale de 10.24Gtizeeréquence differendd de 10MHz,

obtenues pour différentes impédances de chargbladaiveaux de puissance.

La rétro-simulation d’'un amplificateur de puissarnt® bande de fréquence 7-16GHz
permettra finalement de conclure sur la précisippoaé par notre modéle dans des
conditions opérationnelles d’optimisation du commpi® puissance — rendement — linéarité.
De plus, nous mettrons en avant la possibilité té'esion de notre principe de modélisation
pour la simulation a de fort niveau de puissanta@gjusqu’au point de compression de gain
a 1dB.

2. Problemes liés a la modélisation de I3M
a bas niveau et aux hautes fréquences

2.1. Principales méthodes d’extraction des non-linéaritg dans les
transistors a effet de champs en vue d’'une simulath de I'lM ;3

L’extraction des non-linéarités d’'un transistor ast probleme majeur pour la
modélisation de I'IM. Il est en effet impensable de prétendre pouvgaliser un modéle non-
linéaire précis sans mettre en place des mes@eptécises, permettant une analyse poussée
du composant et donnant accés aux résultats det@asation nécessaires a la modélisation

fine de ces éléments différentiels intrinseques.
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Les méthodes généralement retenues pour caract@sseon-linéarités d'un transistor
en vue de la modélisation de I'IMont basées sur une analyse spectrale des dis®rgEes
par celui-ci a partir d’'un ou deux signaux d’extda [70]. Malheureusement ces méthodes
ne sont valables que pour des fréquences de treslativement basses et ce, pour deux

raisons majeures :

A |l faut pouvoir mesurer trés précisément les nixede puissance aux fréquences

harmoniques du signal fondamental d’excitation.

A || faut pouvoir simplifier le schéma équivalent dransistor afin de rendre
possible et fiable une extraction de paramétresnnoe par exemple faire
I'hypothése d’un transistor unilatéral.

De plus, ce type d’'analyse n’est en principe vaajl'autour de la fréquence a laquelle
la mesure a été réalisée. On peut aussi souligmercgs techniques de caractérisation ne
permettent pas I'extraction de tous les élémenislin@aires a la fois. Dans la majorité des
cas, I'extraction de Gm et de Gd sera décorréléeetle de Cgs, ce qui ne permet pas des
conditions expérimentales d’extraction identiquesarpchaque élément non-linéaire. A partir
de ces constatations, il est clair que l'intérétramléliser un transistor en vue de la prédiction

précise de I'lM par l'intermédiaire d’'une analyse spectrale e limite.

Pour avoir un modeéle précis, valable sur une pteg&équence importante et pour des
fréquences de travail élevées, il est donc néaesga@nvisager une autre méthode permettant
I'extraction globale et précise de tous les éléeméiit en méme temps et sur une grande plage
de fréquence.

En ce qui concerne la caractérisation et la modi@isades effets non-linéaires de
piéges, il existe plusieurs références qui traitdat ce probléme important que nous
n'aborderons pas ici [77][81]

2.2. Méthodologie générale d’extraction

La méthodologie générale d’extraction d’un modéddradnsistor peut se résumer par la
figure 31. Elle se décompose en 2 étapes distinetesomplémentaires que sont la
modélisation des résultats de meswesa validation du modéle résultaha réalisation de

chacune de ces étapes nécessitant des moyensetsgtincs de mesures) spécifiques.
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PARTIE 2 — Modélisation de transistors HEMT poupl@diction précise de I'lIM

La technique de modélisation de transistor pounrdaliction précise de I'liYique nous
avons développée repose donc sur les performaragsuk bancs de caractérisation :

A Un banc de caractérisation permettant a la foexjlissition des paramétres I/V et

S pulsés d’un transistor: banc développé suréeXdim de Brive.

A Un banc de caractérisation source-pull et load pulR tons pour la validation du

modéle de transistor: banc développé sur le sita dé Limoges.

Ce sont ces deux bancs de mesures que nous aditailéed & présent.

Mesures des caractérist iques Détermination des éléments Choix de I'architecture du
du transistor : extrinséques : modéle :
- Pulsées / Continues - Simulation éléctromagnétiques - Boite noire
- Sous pointes - FET froid - modéle en M
- En température... - Optimisation mathématiques... - modéleen T...
Détermination des éléments Choix du typ e du modele :
intrinséques :
- Par tables
- Méthode directe... - Equations phénoménologiques

- Equations physiques...

MODELISATION DES RESULTATS DE MESURES

Mesures a fort signal

- Puissance VALIDATION DU MODELE DE TRANSISTOR
- Formes d’ondes temporelles

- Température...

Figure. 31 - Etapes constitutives de I'extraction d’'un modele de transistor

3. Bancs de caractérisation des transistors

3.1. Historique

En 1991, M. Camiade, J. Obregon et Al. ont propesétemiers d’extraire les modeles
non-linéaires des transistors a partir de mesueegadametre S en impulsions, superposées

aux impulsions I/V d’alimentation. Cette technigpermettant de caractériser le transistor
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dans des conditions les plus proches possibdkesson fonctionnement opérationnel. La

méthode a été ensuite étendue, développée et digéeau sein de I'IRCOM par messieurs
R. Quéré, J-P. Teyssier et Al. Ce banc constitueuadjhui le cceur des caractérisations
indispensables a la caractérisation des compossaets-conducteurs dans les domaines

micro-ondes et aux ondes millimétriques [78]-[85]

Par ailleurs, et comme nous I'avons déja dit, lalélisation comprend un second volet
tout aussi indispensable que le premier : ce smtriesures expérimentales de validation. A
cet effet, un second banc de caractérisationfaidasource-pull et load-pull, a été développé
par J.P. Villotte, J.M.Nebus et Al., toujours ainsge 'lRCOM, puis étendu a des mesures
temporelles par messieurs D.Barataud, T.Gasselily.eCe banc permet d’extraire avec
précision les caractéristiques électriques : ZahtPGain, IM3, rendement... des transistors
par une mesure 1 ton ou 2 tons aux bornes du $tansonsidéré [86]-[89].

Ces 2 bancs de caractérisation constituent ledsoatipartir desquels nous avons
développé et validé une méthode de modélisationtraesistor permettant de simuler

précisément I'intermodulation d’ordre 3 (/& bas niveau et a hautes fréquences.

3.2. Banc de mesure |-V et S pulsées

[90]

La mesure en régime impulsionnel est un outil ipelsable pour la caractérisation des
transistors micro-ondes. En effet, elle permet aéfranchir en grande partie des problemes
d’auto-échauffement du transistor, mais aussi ¢laeas des transistors a effet de champ, de
visualiser les effets parasites de piéges, et @wude pouvoir séparer les deux phénoménes
afin de pouvoir les analyser finement. De plugsil souhaitable de pouvoir caractériser les
transistors dans toutes les régions ou ils sonteptibles de fonctionner. Les zones
d’avalanche et de forte conduction de grille somsamables en régime pulsé, mais sont
impossibles a mesurer en continu sans éviter Eridéation ou la destruction du composant.
Ainsi, grace a ce banc IV et parametres [S] en mioghilsionnel, des modeles tres élaborés

de transistors peuvent étre réalisés.
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3.2.1. Principe de la mesure

Le principe de la mesure des paramétres [S] en nrogalsionnel consiste a venir
superposer une onde RF de faible signal sur I'éaibli des impulsions (V). Comme le
représente la figure 32, une mesure de paramé&iesofrespond a chaque point de mesure
des caractéristiques (V). Typiquement, pour unpuision DC de 400 ns, on choisit une
impulsion RF de durée égale a 250 ns centrée daemmulsion DC de facon a étre hors de la

zone des « overshoots ».

Ces mesures nous permettent d’acquérir les parasngttit signal autour d’'un point de
polarisation instantan&/¢si, Vus) dans toute la zone d’utilisation possible du dgistor, et ceci
pour un état thermique et de pieges fixés par Ietpte repos. L'intérét des parametres [S]
pulsés est bien sir de connaitre les valeurs exdeteparametres petits signaux pour chaque
point du réseau I(V) mesuré lui aussi en régimaguinais aussi d’avoir ces données sur la
totalité du domaine de fonctionnement du compos@es paramétres [S] ainsi mesurés

permettront I'extraction des parametres des mod&lasne nous le verrons par la suite.

1d Ia
o /

~. onde RF |
petit signal

— = ) 13406

Figure. 32 - Principe des mesures |-V + paramétres  [S] en régime impulsionnel

3.2.2. Description du banc de mesure

Le banc de mesures I(V) et parametres [S] pulgéemd I'architecture du banc (V)
pulsé ou se greffe un analyseur de réseau vecwtrides tés de polarisations spécifiques
(Figure 33), le tout piloté par un logiciel dédiéveloppé par I'Xlim.
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3.2.2.1. Analyseur de réseaux vectoriel (A.R.V.) en mode
impulsionnel

L’analyseur de réseaux vectoriel fonctionnant eginé pulsé conserve la méme
structure qu’un analyseur de réseaux vectoriedstahavec une différence majeure au niveau
de l'unité de test (mode récepteur). Cet ARV Wiit@60B permet de faire des mesures petit
signal dans la bande 0.5-40 GHz avec une dynandgqué5 dB. En effet, un analyseur de
réseau vectoriel classique posséde une dynamiqlierdee de 95 a 100 dB, mais le fait de
travailler en mode pulsé fait que cette dynamidugte en fonction du rapport cyclique de la

maniére suivante :

pertesdynamiques: —20[og -
duréedemesure

recurrence J

(2.1)

3.2.2.2. Etalonnage spécifique de I'analyseur de réseauxored
en mode pulsé

L’'analyseur de réseaux vectoriel, comme tout aapeareil de mesure travaillant dans
les hautes fréquences, doit étre étalonné avantrdjfgendre les mesures RF des dispositifs a
caractériser. Dans le cas du fonctionnement en mpolde, le principe de I'étalonnage reste le
méme (SOLT, LRM, ...) qu’en mode CW, mais il se fait mode impulsionnel avec des
durées des signauxStimulus»et «Profile» fixées En effet, si I'étalonnage s’effectuait en
mode CW, ou si nous changions la période ou laeddes impulsions, I'étalonnage serait
détérioré car la linéarité des mélangeurs n’esppaite sur une grande plage de dynamique.

L'autre particularité de I'étalonnage provient duaau de puissance RF a injecter sur
les accés du composant. Cette seconde spécifitifgrapre a notre démarche d’étalonnage,
car ceci peut trés bien étre appliqué a une praoeédiétalonnage en mode CW. Dans le cas
de la mesure petit signal d’un transistor, il egpératif de conserver un niveau de puissance
faible sur toute la bande de fréguence a analymrir un niveau de puissance de source RF
donné, la puissance RF dans les plans du D.U.T damawec la fréquence a cause des pertes

dans le test-set, les cables et les connecteurs.

Une puissance RF trop faible dans les plans du1D.\l&a affecter la précision des
mesures en raison du plancher de bruit inhéreatidappareil de mesure. Une puissance RF
trop forte dans les plans du D.U.T. va générer damsnbniques lors de la mesure de
dispositifs actifs, et nous sortons alors du forsmaé des parameétres [S]. En conséquence, un
réglage de la puissance RF est fait pour chaqugidrece, de facon a générer une table de

correction du niveau de la source : nous disposamsi dans les plans du D.U.T. d’'une
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puissance constante sur I'ensemble de la bandeédeeince désirée (mesures au Power-

meter).

3.2.2.3. Les tés de polarisation
La mesure des parametres [S] pulsés devant éteecimichaque point du réseau I-V, le

banc de mesure I-V est relié a 'analyseur de éseatoriel grace aux tés de polarisation qui
doivent laisser passer les impulsions DC. Les &pdlarisation (HP 11612A) permettent de
réaliser cela car comme la plupart des tés deipatam, ils sont spécifiés en bande passante
RF, en taux d’ondes stationnaires, en courantti@nsontinu mais aussi en bande passante sur

I'acces de polarisation [0-150 MHZ].

3.2.3. Conclusion

Les mesures de caractéristiqgues I(V) et de paramd®] pulsés fournissent une
caractérisation électrique assez complete du coamp@smodéliser, qui comprend toutes les
régions susceptibles d’étre parcourues par le ig@mmndors de son fonctionnement dans un
circuit. De plus, cette caractérisation est isatteer I'état thermique doit correspondre a celui
que le transistor aura pendant une applicationcpdieire (amplification de puissance, ....).
Enfin, I'état des piéges étant fixé par le poinfpdéarisation continu, ce point définit le point

de fonctionnement opérationnel du transistor.

BUS IEEE BUS IEEE
Trjgger + gestion des impulsions
Générateur Synchro Générateur
d’impulsion _? -? d’impulsion
HP 8110A -t il - -1 HP 8110A

Réseau E Réseau
Ft d’adaptation ®»| d’adaptation
ANALYSEUR DE

OSCILLOSCOPE RESEAU VECTORIEL Remise en forme
TEKTRONIX 11402A DC (WILTRON 3608) DC du signal

10MHz
référence [‘l)—ﬁll_:._. .‘; 4_

SYNTHETISEUR RF
WILTRON 6769B

Figure. 33 - Architecture du banc de mesures I(V)  + parameétres [S] en régime impulsionnel
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3.3.  Banc de mesure load-pull 2-tons

3.3.1. Principe de la mesure

Le schéma du banc de mesure « load-pull » vectdddim est présenté a la figure 34.
Ce banc est un systéme de caractérisation souepajni permet de contrdler les conditions
d’adaptation entrée / sortie d’'un composant. Ailh@st possible d'effectuer des mesures de
puissance étalonnées dans le plan des pointesteteii/er les performances du composant en
fonction des impédances qui lui sont présentéeie éa puissance du signal d’excitation. A
partir de ces données, on peut alors définir cetazones d’'impédances optimales suivant
des contraintes de puissance, de gain, de rendestient de linéarité. Ce banc permet de

mesurer précisément les coefficients de réflexiorrdrée et en sortie du dispositif.

3.3.2. Description du banc de mesure loadpull 2-tons

Le synoptique du banc de mesure loadpull 2-tonspaous a permis de faire les mesures

necéssaires a la validation de notre modele dsistan non-linéaire, est donné figure 34:

=T
Synthétiseur de fréq "6 IEE;J_%W % e" CPLR - ,‘ 05
" g =] & = ‘= ’0
----- DUT Tuner passif

ANALYSEUR DE
RESEAU VECTORIEL

Figure. 34 - Architecture du banc de mesures load pull

Tout d’abord, le signal 2-tons est généré au moyedalix synthétiseurs de fréquence.

La combinaison des fréquencegset f, se fait alors grace a un combineur de puissanee. C
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combineur permet, entre autre, d’'isoler les deuxcas RF entre elles et prévient du mélange

des signaux RF; ket f,, directement en sortie de leurs étages non liegair

Les erreurs de mesure engendrées par ce type rdiodelation peuvent étre
importantes, et nuire considérablement a la qualé® mesures d’intermodulations. Il est
alors nécessaire d’améliorer artificiellement lfegn du combineur de puissance en placant

un isolateur en sortie de chacune des sources RF.

De plus, les harmoniques des signaux générés peausni étre mélangées avec les
frequences fondamentales et produire des distasiésiduelles en sortie du D.S.T, des
sources RF ou des deux a la fois. C’est pourquesitinécessaire de placer un filtre sélectif ou
passe-bas en sortie de ces mémes sources RF péliorameur pureté spectrale.

Une fois le signal 2-tons mis en forme, on retroume configuration de banc loadpull
classique. L'analyseur de réseau vectoriel perfaeguisition des parametres S a chaud par
I'intermédiaire de coupleurs 4 ports. Le tuner gaage fois étalonné, permet de présenter les

impédances de charge souhaitées en sortie du diEposs test.

Finalement, les atténuateurs doivent étre ajustes bobjectif d’'un compromis entre la
sensibilité de mesures et les niveaux de puissdacortie maximum détectés. En effet, les
niveaux de bruit quils génerent ne doivent pas queas les tres faibles niveaux
d’'intermodulation que l'on souhaite mesurer, tout permettant la caractérisation du

composant sur une plage de puissance prédéterminée.

3.3.3. Conclusion

Dans sa configuration « biporteuse », le banc |wab- permet d’obtenir les
caractéristiques Ps=f(Pe) du transistor a la fois pes raies aux fréquences fondamentales,
mais aussi pour les raies d’intermodulations; IBt IMs générées pour des impédances

controlées dans la bande utile.

Ces mesures 2 tons permettront de générer desucsrddmpédances a puissance de
sortie, a IM et/ou C} constants. La superposition de ces trois conturgppédances mesurés
sur les contours simulés démontrera la qualité d@enmodeéle pour la prédiction de

I'intermodulation.

Notons que les impédances aux fréquences harmanigu@euvent pas étre mesurées
facilement. Cet inconvénient est préjudiciable plauvalidation des performances de notre

modéle pour la prédiction de distorsions dans laureeou les niveaux de puissance présents
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a ces fréguences peuvent jouer un réle dans laaé@réd’IM;. C’est pourquoi, une attention
particuliere sera portée sur linfluence des immpéda présentées aux fréquences
harmoniques. Ces fréequences seront donc chargéesssivement par des courts-circuits, des

circuits ouverts ou une impédance d€36rs des tests de validation.

4. Methodologie d’extraction et de
modélisation des éléments non-linéaires
différentiels d'un transistor HEMT

4.1. Principe de base

La méthodologie de modélisation des transistors [@oprédiction précise de I'lpque
nous allons exposer dans cette partie repose saorot¥élisation fine des éléments non-

linéaires différentiels des transistors pour lesditions suivantes :
A Point de polarisation donné
A Mesures I/V pulsées
A Mesures de parameétres S pulsées

et ceci pour une excursion maximum donnée deshlasavgs et Vds. La figure suivante

clarifie les limites de validité du modeéle :

Point de repos :
IDS (A IDS (Vgso ,Vdso)
VGSmax
VGSmin
—— . e —(
0 VDSmin VDSmax VDS (V)
Zone de validité du
modele

Figure. 35 - Zone d’extraction des ENLI et limites  de validité du modéle

Ce principe de modélisation s’appuie sur la capasit banc de mesures I/V et S pulsés
a reproduire finement les caractéristiques difféeles des transistors en entachant celles-ci
d’'une erreur négligeable. Une fois cette conditiemplie, les résultats de mesures [S] pulsés
permettront d’extraire précisément les éléments \@w{/ds), Gd(Vgs,Vds), Cgs(Vgs,Vds)
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et Cgd(Vgs,Vds). L'intégration de Gm et de Gd npesmettra alors de modéliser la source
de courant Ids qui sera comparée aux mesures IBégs tandis que I'intégration de Cgs et
Cgd permettra a ces capacités non-linéaires diépesentées dans le modele final sous
forme de charges. Notons que ces capacités repeés@m fait une charge totale distribuée
sous la grille qui, dans une modélisation plus ipegcdevrait étre représentée par des
capacités distribuées le long du canal et ne deperglie de la seule tension présente a leurs

bornes.

La méthodologie que nous avons adoptée pour ezplieis résultats de mesures I/V et
S pulsés peut étre décomposée en deux étapescudistimout d’abord, nous réaliserons
I'extraction « classique » des ENLI par les difféemnméthodes développées et couramment
utilisées au laboratoire XLIM, notamment en ce gquiaerne la détermination des valeurs des
éléments extrinséques et intrinséques des trarsestoartir des mesures de paramétre S. Puis
nous avons développée et intégré dans un logiei€AO des fonctions phénoménologiques

spécifiguement dédiées a la modélisation tres geétes résultats de mesure des ENLI.

4.2. Exploitation des résultats de mesures I/V et S puds

4.2.1. Topologie du modéle petit signal

Le modele générique que nous avons développé sdtsua une architecture de type
«explosé», du méme type que celle que nous avéssmée au paragraphe 4.1 dans la Partie
1 du manuscrit. Ce modéle, couramment utilisé an da laboratoire, permet un accés

complet aux ENLI et leur modélisation indépendamntentins des autres.

Ce modele étant avant tout destiné a la simulat@hlM ; pour des puissances de sortie
relativement faibles (5 a 10dB d’OBO par rapportRidB), il est alors possible, dans un
premier temps, de ne pas prendre en compte la eatiéh des phénomenes d’avalanche et
de courant de fuite de grille. De plus, le rendendentransistor étant nul ou quasi nul sur tout
le domaine de validité de notre modele bas nivealui-ci ne nécessite pas la modélisation
des effets thermiques présents a fort niveau. Ledeteoa donc été développé simplement
suivant la structure proposeée figure 36. Toutefdes)s I'hypothese d’une modélisation des
ENLI dans une zone de mesures engendrant des nivkapxissances élevés en sortie du
transistor, proche de la saturation, il sera ndament possible de rajouter la contribution de

chacun de ces phénoménes par I'ajout d’élémentie dilocs de description spécifiques.
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Figure. 36 - Topologie du modele petit signal util  isé

4.2.2. Extraction des éléments extrinseques du transistor

L’extraction d’'un modele électrique consiste a déteer les valeurs des éléments
extrinseques puis a en déduire les valeurs deseélénntrinseques du transistor. La qualité
finale du modéle dépend fortement de la précisier daquelle sont estimés les éléments
extrinséques du circuit équivalent. Pour cela, natilssons une méthode par optimisation
basée sur le fait qu’il n’existe gqu’un seul jeupdgametres extrinseque?d, Lg, Cpg, Rd, Ld,
Cpd, Rs, Lspour lequel les parameétres intrinsequem( Gd, Cgs, Cgd, Cds, Ri, Rgdont
indépendants de la fréequence [91]. L’algorithmeptifmisation utilise la méthode du « recuit

simulé » afin de s’affranchir des minimums loca®R][ Son principe est le suivant :

Pour un jeu de parametres extrinseques donnésxwaitela matrice admittance
intrinseque [Yiht & partir des parametres [S] mesurés [93] (extmadtiivecte). La matrice

[Y]int est obtenue par transformations successives datticen[S] mesurée (Figure 86).

[ Transformation [S] en [Z] ]
jolg 0
. Z]A =[z]ext - J
[ Soustraction de Lg, Ld ] [ ] [ ] [ 0 jald
[ Transformation [Z] * en [Y]* ]
jaC 0
[ Soustraction ie Cpg, Cpd ] Y =[] —{J Opg ijpd}
[ Transformation [Y] ® en [Z]® ]
[ Soustraction de Ls, Rs, Rd, Rg ] [z]™ =[z]? - RotRstjols  Rstjals
+ Rs+ jals Rd+ Rs+ jals
[ Transformation [Z] "™ en [Y]™ ]

Figure. 37 - Détermination de la matrice admittanc e intrinséque du transistor
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PARTIE 2 — Modélisation de transistors HEMT poupl@diction précise de I'lIM

4.2.3. Extraction des éléments intrinseques du transistor

A partir de la matrice [Yij;, on calcule analytiquement I'ensemble des parasétr
intrinseques du modele. Cette méthode est utiksabl le nombre d’éléments du modeéle

correspond exactement au nombre des parameétresané8parametres).

cgd = ~Omv12 {1+(D6{Y12}+Gdgd]2

w Om{Y12} 02
2
Rgd= _De{CYlﬁ;? dgd{u(me{&{z};’fg‘}dgdj }
g (2.3)
case Omyag+0my1d)| | (Oefvag+0ev1g-Gdgs ’
J w Om{y11}+ Om{Y12} 04
Gds= OdY12}+Defy22 (2.5)
Cds=+ (Om{y12}+ Om{y22})
w (2.6)
. Devi+0ey1d-Gdgs , | (Dey1}+0ey12-Gdgs)’
Ri= 1+
CgSw’ Om{y11}+ Om{Y12} -

L’équation de Gm peut, quant a elle, s’écrire dexdmaniéeres différentes, suivant que
I'on prend la tension de commande Vgs aux borng€ds + Ri) ou aux bornes de Cgs seule.

Dans ce dernier cas, que nous adopterons, noussaalas :
A=0€y21-Dey21, B=0my21 - Omfy21 (2.8)
Gm=1/1A2+BZj (2.9)

o)
r=-—arctan— (2.10)
w A

Enfin, chaque élément est calculé pour chaque menfréquence mesuré lors de la
caractérisation du transistor. On obtient ainsidispersions des éléments intrinséques avec la
fréquence : Cgsf), Cds(v), Cgdw), gm(w), gdw), 1(w), Rgdw), Ri(w). Les valeurs finales
retenues pour les éléments intrinseques du cirésitltent d'une moyenne fréquentielle dans
la bande de mesure. L’optimisation des extrinséqgepoursuit jusqu’a I'obtention d’'une

dispersion fréquentielle minimale des élémentsngséques.

Pour déterminer les bornes de certains élémentensgxfues a optimiser, nous
polarisons le transistor ¥ds = OV et Vgs>> Vp. Pour une densité du courant de grille
suffisamment importante, l'influence des capac{tépd, Cpg, Cgs, Cdst Cgd) devient
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négligeable. Les paramétres [S] du transistor deisént alors a des expressions dont les
parties réelles sont indépendantes de la fréqualoze que les parties imaginaires varient

linéairement. On obtient alors:

Om{Z11} = jwlfLs+Lg) (2.11)
Rc .

721= 212:[R5+7+ jLSC«)j (2.12)

Z22=Rd+Rs+Rc+ ja(Ls+Lg) (2.13)

Oe{z22} = Rd+Rs+Rc= Ron (2.14)

L’équation (2.14) vérifie la cohérence du modeleefes mesures I/V et paramétres S.

4.2.4. Application a la filiere technologiqgue PP15-20

Pour illustrer les méthodes d’extraction précédentnexposées, nous allons prendre

pour exemple un transistor 8x75um de la filiere 32PQ de la fonderie WIN.

Longueur Ids @Gm max Gm max

Filiere de grille (mA/mm) (mS/mm) Vp (V) VBDS (V) Fmax (GHz)
W.I.N PP15-20 0.15 pm 300 480 -1.2 12 85
Tableau 4 -  Principales caractéristiques de la fil  iere modélisée : WIN PP15-20

Le point de polarisation du composant (Vdso , Idsdgs excursions des impulsions de
tension Vgs et Vds, notée dVgo et dVdso, ont étésabs telle sorte que :

Vdso (V) Idso (mA) Ppc (mW) dVgomax (V) Pas de dVgo (V) dVdowmax (V) Pas de dVdo (V)
5 100 500 +/- 0.2 0.05 +/-2 0.2

Tableau 5 - Principales caractéristiques de la fil  iére modélisée : WIN PP15-20

La surface de points générée est alors suffisammemtde pour rendre compte des
allures globales des non-linéarités différentieligsde leurs dérivées respectives tout en
minimisant la sensibilité des mesures aux erreursdamiques. Dans cette configuration, la

zone de modélisation peut étre illustrée par lestoes I/V pulsées données figure 38 :

0.16

Wyzs-0.400
Sgss-0.450

“ys3-0.500
Syzg-0.550

4 / Wiygss-0.600
0.10 — Ygz$-0.650
- Ygs3-0.700
0.08 — Syes-0.750
B Was-0.600
0.06 — /
0.04

T I I I I I I
25 30 35 40 45 50 55 60 65 TO0 75

014

0.12 —

Ids (A)

Vds (V)

Figure. 38 - Résultats de mesures I/V pulsés
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Le banc de caractérisation en mode impulsionnemperd'obtenir un fichier de
parametres [S] pour chaque point de mesure I[(\§éWne extraction multi-polarisations est
pratiquée sur I'ensemble des points du réseauel(Ygrmet ainsi d'obtenir les variations non-
linéaires de chaque élément en fonction des tesslerpolarisations instantanées. Le modele
grand signal sera obtenu par intégration de I'etderdes modeles linéaires (petit signal)
obtenus a chaque point du réseau I(V). Les paramé&ir pulsées mesurés ont permis de

déterminer les éléments extrinséques du transistor

Rg (Q) Rd (Q) Rs (Q) Lg (pH) Ld (pH) Ls(pH) @ Cgp (fF) Cdp (fF)
0.46 1.3 0.28 30 19 2.2 14.9 10.5

Tableau 6 - Résultats d’extraction des éléments ex trinséques du transistor PP15-20

Les résultats présentés figure 39, représentextrdetion compléte des éléments non-
linéaires différentiel&sm, Gd, Cgset Cgddu transistor sur toute sa zone de caractérisation
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0.012 —
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g & 0.011 : m\ Wels$3.500
E s 0010 M&\N Vls4.000
@ ] m Yelsg4.500
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Vgs (V) Vgs (V)
Figure. 39 - Résultats d’extraction des éléments n  on-linéaires différentiels: Gm, Gd, Cgs, Cgd

Les résistances Ri et Rgd, la capacité Cds et thrdre seront considérés comme
constants en premiére approche, ceci étant dlitagufds varient faiblement en fonction des
tensions de polarisation. Les modeles « classigueslisés a UMS possedent déja des
équations éprouvées qui permettent de prendre mpted’évolution, méme minime, de ces
éléments en fonction de Vgs et Vds. Par la suttsealement pour les filieres UMS, nous

remplacerons les valeurs de ces éléments, prisesariies, par ces équations.
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4.2.5. Conclusion

Cet exemple montre que I'extraction précise deméidgs non-linéaires différentiels
d'un transistor, autour d'un point de polarisatigpeut tout a fait étre envisagée et peut
conduire a des résultats remarquables. En effetpeart constater que toutes les courbes
présentées sont tres peu bruitées, ce qui monadgas une grande stabilité et une grande

précision dans l'acquisition des mesures pulsées.

Il est a noter que les formes des non-linéarité&eniges figure 40 sont directement liées
a la génération de I'IN Cette étape nous aura donc permis de généreddemées
«sources » auxquelles nous allons appliguer desiatidgs phénoménologiques

d’ajustements.

4.3. Ajustement des ENLI par des équations phénoménologues

4.3.1. Méthodologie spécifique pour la modélisation préae distorsions

Dans le cadre de la modélisation des ENLI en vueal'simulation précise de I'lila
recherche d’équations phénomeénologiques capablesndiee compte précisément des ENLI

extraits sur une large plage de mesure est une tahpliquée.

Les modéles « locaux », comme ceux a base de skiidplterra classiques, ont une
zone de validité réduite mais peuvent se révédar prrécis dans la prédiction de distorsion a

trés bas niveau dans la mesure ou ils sont basés siéveloppement en série de Taylor.

Les modeéles « globaux », quant a eux, sont valglesune plus grande plage de
puissance et permettent une analyse fort signabchposant. Toutefois, pour qu’ils soient en
mesure de simuler précisément les distorsions bvaau, ils doivent ajuster précisément les
dérivées, au moins jusqu'a I'ordre (n+1) de lacdgon d’ordre la plus élevée.

Pour y parvenir, les équations développées doiveat d'abord étre continues et
dérivables a I'ordre n. En effet, une fonctiop @scontinue, ou continue mais présentant des
dérivées discontinues a l'ordre np&s est totalement inacceptable puisqu’elle génévera
coefficient Gnn+1)infini et, par conséquent, une prédiction errofrém - physique) de la non-

linéarité d’ordre (n+1).
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Par ailleurs, la fonction d’erreur générée poyubtement des équations et des mesures
doit étre optimisée avec les plus grandes préaaatien effet, il est tout a fait possible
d’avoir une fonction d’erreur quasi-nulle au prenvedre qui ne méne pas nécessairement a

la réalisation d’'un modéle précis pour la modéisatie I'IM3.

En résumé, si I'on veut un modele pour la prédicpoécise de I'IM3 valide sur toute
une zone de mesure, les équations devront préseneerfonction d’erreur minimale au
premier ordre tout en minimisant les fonctions @ars associées a I'ajustement des dérivées.
Par conséquent, la méthode la plus slre pour eéalis modele non-linéaire précis pour
'analyse des distorsions serait celle qui congtteen lintégration mathématique d’'une

fonction permettant I'ajustement de la dérivée drerle plus élevé possible.

4.3.2. Méthodologies de modélisation appliquée

Nous avons désormais acces aux quatre élémentbinéaires différentiels (Gm, Gd,
Cgs et Cgd), correspondant aux dérivées premigrdsidiet Qg par rapport a Vgs et Vds.
Notre méthodologie de modélisation va donc se faireleux étapes : La modélisation de la

source de courant intrinseque et la modélisatiencadpacités g et Cyq.

4.3.2.1. Modélisation « cohérente » de la source de courant
La modélisation de la source de courant intrinsdda@/gs,Vdskgst dite « cohérente »
a partir du moment ou la relation de base bas niveés(Vgd,Vds) = Gm(Vgs,Vds).vgs +
Gd(Vgs,Vds).vdsest aussi vérifiee. En outre, et compte tenu deE®mmandations du
paragraphe précédent, cette cohérence est printerd@ur la modélisation précise des
distorsions. La modélisation de Ids s’est faiteadaptant la méthode suivante :

Etape 1 : Une fonction phénoménologique Ids(Vgs,Vds) ggstée aux mesures IV
pulsées. Une fois cette condition remplie, cetteicfion est dérivée suivant Vgs,
respectivement Vds afin de déterminer respectivémes fonctions Gm(Vgs,Vds) et
Gd(Vgs,Vds).

Etape 2 : Une optimisation simultanée de I'ajustement de & de Ids par rapport aux
résultats d’extraction doit alors permettre de @vger vers une solution cohérente.

L’ajustement de Gd ne devant étre que la conségudmcette optimisation.

Etape 3 : Une seconde phase d'optimisation mettant eideuGm et Gd est mise en
ceuvre. Elle servira a affiner le résultat globalalenodélisation « cohérente » de la source de

courant.
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Une technique de modélisation originale proposéaNsi [94] peut aussi étre envisagée.

4.3.2.2. Modélisation « cohérente » de la charge Qg
Depuis longtemps, la modélisation des capacitéslinéaires pose le probléme de la

conservation de charge [95]. En effet, le meilllwoyen de modéliser ces capacités tout en
maintenant la conservation des charges est ded#esila charge totale comme concentrée
en un seul point et non plus distribuée le longcdnal [96]. La charge totale sous la grille

dépend alors des tensions Vgs et Vds :

Qg(VgsVds) (2.15)
Les capacités Cgs et Cgd sont alors dérivées dediéns :
CgqVgsVds) = EQJ (2.16)
avg Vgd=cste
Cgd(VgsVds) = 9Q9 (2.17)
avgd Vgs=cste

Cgs et Cgd sont dérivées de la méme expressiothalges et sont interdépendantes.
Dans ces conditions, la conservation de la chaggad&Xxera effective que si [97] :
0Cgd  0°Qg _ 0°Qg _ dCgs
oVgs o0Vgsldvgd ovgdidvgs avgd
Cette condition est tres difficile a remplir et dég uniqguement de I'expression de la

(2.18)

fonction Qg(Vgs,Vvds). De plus, lorsque la conseoratde charge n’est pas vérifiée, elle
donne lieu a un comportement non - physique deaaciis#s non-linéaires. Dés lors, il y aura
en simulation création d’'un courant continu trawatsles capacités Cgs et Cgd pour une

tension d’excitation suffisamment élevée.

Dans notre cas, nous avons modeélisé Cgs et Cgdiagiaquations indépendantes. On
rappelle gu’'une modélisation précise de la chamygs da grille devrait tenir compte du
phénomeéne distribué le long du canal qui peutrépeésenté a I'aide de capacités locales ne
dépendant que d’'une seule tension a leurs borré&mboins, le probléeme numérique (et non
physique) de conservation de charge a été contanree basant sur le travail de [98]. Un
circuit LC approprié permet alors de court-circuile courant continu généré par les

capacités. La conservation de charge est ditecééos dans le circuit extérieur.
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4.3.3. Equations de modélisation développées

Différentes équations connues telles que les énmtie Tajima, d’Angelov-Zirath ou
encore de Chen ont tout d'abord été envisagéeslpjustement des résultats de mesures sur
toute la zone de caractérisation. Cependant, cestiéqs ne nous ont pas permis d’obtenir
des résultats d’ajustement suffisamment précis teute notre zone de modélisation,

particulierement concernant la modélisation deolarse courant.

Finalement, en collaboration avec I'équipe « ma#tion » d’'UMS et grace au travail
de C. Chang en particulier, une équation phénorogitple particulierement souple et
efficace nous a permis de réaliser tous les ajumt&gndes ENLI avec des résultats

remarquables. Cette équation est donnée ci-dessous

lds(VgsVds = Ido [ FA(VgsVd9 [ FB(Vd9 [ FC(Vds) [ FD(VgsVds (2.19)
avec :
FA(VgsVds) =1+ tantAlphalfvds— FX (vVgs))] (2.20)
FB(Vds) =1+ AlVds (2.21)
FC(Vds = tant{B [Vdg (2.22)
FD(VgsVds) =1+tanHC [vgs— FY (vds))] (2.23)
et
FX(Vg9 = A, + A [[(1-expl(A, vgs+ A)))- A, Vo (2.24)
FY(Vd9 =Vm-D [Vds (2.25)

Ido, Alpha, A, B, C, D, VM, AA;, A, As étant des parametres du modéle. Cette

équation nous a permis de modéliser a la sourcewant 1ds(Vgs,Vds).
Les capacités non-linéaires ont-elles aussi étélisges en utilisant la méme équation
que Ids (Vgs,Vds) mais en optimisant d autres iiparametres tels que :
CgqVgsVds = Cgsol FA(VgsVds) [FB(Vds [FC(Vdg [FD(VgsVds (2.26)
Cgd(VgsVds = Cgdol FA(VgsVds9 [ FB(Vd9 [ FC(Vds) [FD(VgsVd9 (2.27)
Toutefois en fonction des différentes technologi@sctérisées, les variations et formes

des ENLD peuvent étre tres différentes. Quelquemnies de cette équation ont donc été
développées pour la modélisation de technologiésifigues.

A titre d’exemple, montrant la difficulté de modstion que l'on peut avoir a
surmonter, on montre ci-apres, figure 41, I'ajustahgue I'on peut obtenir finement sur trois

parameétres tout en obtenant un quatrieme parametrajuste.

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE

. @ United
- - - ik Monolithic
7 PR Semiconductors



PARTIE 2 — Modélisation de transistors HEMT poupl&diction précise de I'l\M
4.3.4. Résultats d’ajustement des ENLI du transistor 8xi3MIN PP15-20

En suivant la méthodologie exposée précédemmens, aoons ajusté les ENLI a partir
de I'’équation (2.19). Les résultats obtenus poacuah des 4 éléments sont donnés ci-apres :
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Figure. 40 - Résultats d'ajustement des ENLD : Gm,  Gd, Cgs, Cgd

Les résultats d’'ajustement pour Ids, Gm, Cgs et €gd tres bons. Seul les résultats
obtenus pour la modélisation de Gd sont moins benseffet, méme si la tendance générale
de la variation de Gd en fonction de Vgs est pr&sesa valeur moyenne est décalée par
rapport aux résultats des mesures. Ce décalagateisté aux effets de pieges présents dans
le composant a ce point de polarisation donnéldamite, un simple circuit RC en paralléle
avec la source de courant permettra de les modédisale corriger le résultat trouvé
précédemment pour Gd. Naturellement, la cohéremcéadsource de courant est vérifiee

comme le montre la figure 41:
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Figure. 41 - Résultats d’ajustement de la source d e courant

5. Integration du modele dans un logiciel de
simulation A.D.S.)

5.1. Intégration des différents éléments

Le modéle non-linéaire a été intégré au logiciebnheulation A.D.S (Advance Design
System) d’Agilent. Cet environnement permet l'imetgon des fonctions non-linéaires a deux
dimensions associées aux ENLD au moyen de blocs @&yhbollicaly Defined devices).
Les équations sont alors facilement mises en caiviess ENLD facilement modélisés. Pour
finaliser le modéle, quelques circuits annexesatéajoutés en accord avec les considérations

des paragraphes précédents :

A Un circuit RC, calculé de facon a ajuster la valmmyenne de Gd aux résultats de
mesures, placé en parallele avec la source derolgia || modélise le niveau de

pieges du composant pour le point de repos fixé.

A Un circuit placé sur chaque capacité non-linéagenet de forcer la conservation
de charge de Cgs et Cgd en simulation.

5.2. Intégration du modele non-linéaire complet

L’ensemble des différents processus d’extractioteetnodélisation décrits tout au long

de cette partie nous a permis d’obtenir un modele-lIméaire complet pour un point de
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polarisation donné. Le modeéle complet du transiptaur la prédiction précise de I'ivVest

présenté a la figure 42 :

EXTRINSIC (GATE)

tg E? EXTRINSIC (DRAIN)

o L=Lg pH R=Rg Ohm
o : - EZMH o

I e .

= Ic:cumvf =
Bloc de conservation ’

de charge W \ . .
| G Ajustement du niveau
R=330Dhm [t} de pléges

SDD7P VAR
SDD3R1 E gy
=Rs Ohm 1[1,0]=Cys_theo(V,VDdviG_dt V6=
12 0]=Cyd_theo(Vis VDY dvGD_ot VD=u!
13.0[F0

EXTRINSIG (SOURCE)

1[4 0j=ids_de(vG_tauvD) VG_tau=_v3
= VG _dt

F[6,1]=-Ca™vGD
o 17 010
Num=3 cl=
Cpor[1]=
M=

Figure. 42 - Modéle de transistor complet pour la prédiction précise de I'IM 3

Apres l'implémentation du modéele, il reste a valides performances réelles par une

série de comparaisons simulations - mesures.

6. Validation du modele de transistor :
filiere PP15-20

6.1. Meéthode de validation

La premiere étape de la modélisation étant remipliaut maintenant passer par I'étape
de validation du modéle qui va se faire a partiddex séries de mesures : une validation petit

signal et une validation en puissance et en IM

La validation petit signal sera établie a partis deesures en parametres [S] qui ont été
effectuées et qui ont servi dans les différenteped de la modélisation. La validation en
puissance et en IM quant a elle, sera établie par la confrontatintreela simulation du
transistor modélisé sous ADS par équilibrage haiquanet les résultats de mesures load-pull

2 tons de ce méme transistdfectuées sur le banc XLIM précédemment décrit.

Une bonne corrélation des résultats de simulatiates résultats de mesure, a la fois en
régime petit signal, en puissance et en,Ipermettra d’établir la qualité et les performance

du modeéle.
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Différents transistors, issus de différentes fd@itechnologiques, ont été caractérisés
lors de campagnes de mesures IV + S pulsées etpldhd? tons. Le but de ces
caractérisations « multi-filieres » est double :

A Effectuer une analyse de la génération d'ldt une comparaison en terme de

linéarité des différentes filieres modélisées

A Permettre I'optimisation du compromis puissancaédrité lors de la phase de

conception d’un circuit pour différentes technokxji

Dans cette partie, nous allons seulement traiteralaation du modéle de transistor
8x75um de la filiere PP15-20 développé dans le itleaprécédent. Les résultats obtenus
pour le transistor seul puis la rétrosimulationrdamplificateur de puissance complet issu de
cette technologie nous permettront finalement delewe sur les performances globales de la
méthode de modélisation proposée et sur la précigas simulations de I'ly]

6.2. Comparaison entre les résultats de simulations etedmesures

6.2.1. Paramétres S pulsés

Pour la validation des parameétres S pulsés, plisisamparaisons « mesure-modeéle »
pour le méme point de repo¥ds0= -0.6V, VdsO= 5V) et pour plusieurs polarisations
instantanéésdifférentes ont été effectués. La corrélation sume-modéle » est illustrée pour
trois points de la caractéristique IV : Vgsi =-0/6vdsi =5v ; Vgsi =-0.4v / Vdsi =3v et Vgsi
=-0.8v / Vdsi =7v. Ces points ont été choisis afm suivre une droite de charge réaliste,

proche des conditions de fonctionnement opératiaunéransistor.

1

ES
On appellera polarisation instantanée la valew t@@sions s et Vys correspondant a la somme des tensions du poineies
et de celle de I'excursion de I'impulsion IV.
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_ “gs$-0.400
0.14 _| Yogst-0.450
i M Vaet-0.900
0.12 — wiysE-0.550
z b “gs5-0.600
s 10— wyzt-0.650
= 4 ige-0.700
0.08 — “ggs-0.750
B “os+-0.800

0.06 — /

0.04
I I I

2.5 3]] 3.|5 4.|ll 4.|5 5.|l] 5.|5 60 65 7.0 715
vds (V)
Figure. 43 - Points de polarisation pour la valid ation des parameétres S pulsés

La bande de fréquence d’analyse pour chacun dpaiets de polarisation instantanée
serade 2.5 a 20 GHz.

6.2.1.1. Point de polarisation instantané : Vgsi=-0.6v / \&kv
C’est le point de repos du transistor modélisé.cEmoint, les paramétres S simulés

doivent étre les plus proches possibles des mesffextuées. La comparaison simulation —

mesures est donnée figure 44.

-0.06 -0.04 -0.02 0.00

$11 (red), S22 (black)
$12 [dB]

freq (2.500GHz to 20.00GHz)

freq (2.500GHz to 20.00GHz)

$21[dB]

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz

Figure. 44 - Comparaison « simulation — mesures »  des paramétres S
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Les résultats de simulation et les mesures sorgimeat confondus. Ceci montre la

qualité de I'extraction des parameétres extrinse@tiés cohérence de notre modéle. La figure

45, quand a elle, montre la comparaison « simulatimesure » des parametres Y11 et Y22.

Real(Y11) [S]

0.10

0.08—
0.06—
0.04—

0.02—

I

=]

H
[sl{LLA)Beun

4 6 8 10 12 14 16 18 20

freq, GHz

Real(Y22) [S]

0.010

0.007 —

0.005 —

0.003 —

0.000

[s] (zzA)Bew|

2

T — T T T T
8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz

des parameétres Y11 et Y22

Figure. 45 - Comparaison « simulation — mesures »

Ces parametres représentent les admittances degttide sortie du transistor. La partie
réelle du Y22, qui représente I'élément Gd du fistos en parallele avec son circuit R-C

associé (pieges), a été optimisée pour ce poipbtigisation.

6.2.1.2. Point de polarisation instantané : Vgsi=-0.4v / \&3v
Les résultats obtenus pour ce point de polarisat@m trés bons et du méme ordre que

ceux mis en avant pour le point de repos. lls donhés ci-dessous :

-0.04  -0.02 0.p0 0.02

$11 (red), $22 (black)

512 [dB]

-0.06

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz
Figure. 46 - Comparaison « simulation — mesures »

U.Dw 0.06

freq (2.500GHz to 20.00GHz)

des parameétres S
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En ce qui concerne la comparaison « simulation sume» des parameétres Y11 et Y22,
figure 47, seule la simulation de la partie rédlieY22 s’éloigne des résultats de mesures. Ce
phénomene pourrait étre attribué aux états de piddierents qui existent entre ce point de
polarisation et le point de repos du transistordEeeloppement et I'intégration d’'un modele

de piége spécifique remplacgant le circuit R-C dgboeirrait alors palier cette imprécision du

modele.

010

0.08-| _
Z o6 : Z :
= 0.06— e = a
S ou] ER R
= 0.04- 2 = =
& ] - 4

0.02— y i

0.00 | compupummgmere=e=r= L [ 0.00 0000\ —— ———————————-0.00

4 6 8 10 12 14 16 18 20 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz freq, GHz
Figure. 47 - Comparaison « simulation — mesures »  des parameétres Y11 et Y22
6.2.1.3. Point de polarisation instantané : Vgsi=-0.8v / \&l&v

Ce dernier point de validation ne fait que confirnes deux validations précédentes.

Les parametres S issus des résultats de simukttide mesures sont toujours tres proches les

uns des autres (figure 48).

=
Q
(]
= iy
Q S
w N -0.06 -0.04 -0.02 0.00 0.02 O.DV 0.06
g" 7]
4
g
o W
freq (2.500GHz to 20.00GHz)
freq (2.500GHz to 20.00GHz)
o
=
N
w
e | T T T | T T ‘ T T

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz

Figure. 48 - Parametres S au point de polarisation  instantané : Vgsi-0.55v / Vdsi=8v
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Les parametres 1Y et Y., sont donnés ci-dessous en figure 49. On peut rpter

comme on pouvait s'y attendre, I'écart entre lgs simulé et mesuré s’est réduit. L'effet des

pieges étant d’autant moins visible lorsque ledistor fonctionne pour une tension Vgs forte.

0.10 0.20 0.010

0.08+ 0.007 |

0.06—
0.005

0.003 —

[s](LLA)Bew)
Real(Y22) [S]
[s] (zzA)Bew|

0.04—

Real(Y11) [$]

= 0.000 | ; ‘ o . ‘ ‘
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz freq, GHz

Figure. 49 - Parametres Y11 et Y22 au point de pol arisation instantané : Vgsi-0.55v / Vdsi=8v

6.2.2. Load-pull 2 tons

La sensibilité du banc loadpull a été optimiséergmrmettre une détection de I'lM3 a
tres bas niveau de puissance incidente. Des megslge€} allant jusqu'a 80dBc de
dynamique ont ainsi pu étre réalisées.

Ces mesures ont été réalisées pour une fréequend®.8éGHz avec une fréquence
différence de 10 MHz entre les deux raies fondaailest Le banc de mesure présentait une

impédance de sortie en bande de base de 1+0.2j dlanz®ne d’'impédance caractérisée est

représentée ci-dessous :
T \
L]

2/14<\'.'...
BRI
\ o
Z;\}/‘

n

e

e

a
a
a
a
a
Figure. 50 - Zone d'impédances caractérisées par m  esures load-pull 2 tons
Le point de repos est toujours le méme pour leststor considéré Ygs0= -0.36V,

VdsO= 6V. La corrélation « mesure-modeéle » est illustec@dessous pour trois impédances
différentes : Z1 =21.8+ j 15.6 ohms; Z2 = 18- j @bms, Z3 =.41.8+ j 8 ohms; Ces

impédances sont localisées sur I'abaque de Snigilréf 50).
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Figure. 51 - Confrontation simulation - mesure pou  r I'impédance de charge Z1
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Figure. 52 - Confrontation simulation - mesure pou  r l'impédance de charge Z2
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Figure. 53 - Confrontation simulation - mesure pou  r l'impédance de charge Z3

Les résultats obtenus montrent une trés forte adaocge entre les mesures et les
simulations pour toutes les charges simulées qusoitgour les caractéristiques de gain en
puissance, de puissance de sortie ou ge ClI

Ceci permet d’affirmer que la méthode de modélisate transistor HEMT, exposée et
mise en oeuvre, est efficace et permet d’obtersr gerformances remarquables quand a la
prédiction de I'lMy a bas niveau pour des fréquences de travail angukurs d’ondes
millimétriques. Ce type de modéle est donc recontt@atans le cadre de la conception d’'un

amplificateur de puissance optimisé sous contralatiénéarite.
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7. Rétro-simulation d’'un amplificateur de
puissance en bande Ku

7.1. Présentation de I'amplificateur de puissance

Dans le cadre de la conception d’amplificateurgdires, UMS a choisi d’évaluer et
d'utiliser la filiere technologique PP15-20 de ikéfe WIN. Avant méme que le modéle qui
vient d’étre présenté ne soit disponible, plusieurgplificateurs issus de cette filiere ont été
concgus et caractérisés. Cependant, les modélesssiquies » de transistor donnés par le
fondeur W.I.N. et utilisés lors de la phase de eption n’étaient pas dédiés a la prédiction
précise de I'IM.

La rétro-simulation d’'un de ces amplificateurs déspance est donc idéale pour tester
les performances de notre modeéle dans des corglite simulations réalistes et
opérationnelles. Un modéele de transistor PP15-2taitle 8x75um, spécialement développé
par C. Chang (ingénieur UMS) sur les bases de moéthode de modélisation va étre utilisé
pour rétro-simuler un amplificateur de puissancegdabande « 7-16GHz » en version
« encapsulée ». Ce modele a été réalisé sur ladeasmsures [S] pulsées de transistors 8x75
issus de la méme plaque que les circuits mesumddraites sur une plage de fréquences de 2
a 20GHz.

Cet amplificateur, dédié aux applications de tééemnication, est constitué de 3
étages et 4 transistors. Ces transistors sontwetdales différentes 8x75um et 8x150um qui
sont polarisés respectivement a 5V/100mA et 5V/280ire modeéle 8x150um que nous
utiliserons pour la rétro-simulation étant simplemissu d’une mise a I'échelle d’'un modéle

8x75um. Le dessin du circuit se trouve en figure 54
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Figure. 54 - Dessin de 'amplificateur puissance 7  -16GHz

Les principales spécifications du cahier des cladgece HPA sont données ci-dessous

pour une température ambiante de 25°C et une tedsi@rain Vds de 5V appliquée a chaque

étage:

Symbole Parameétre

Fop Bande de fréquence opérationnelle

Gp Gain bas niveau - 21 - dB

Puissance de sortie a 1dB de compression - 29 - dBm

Courant DC de polarisation - 700 - mA

Point d’interception d’ordre 3 - 37 - dB

Tableau 7 -  Principales spécifications de I'amplif  icateur de puissance 7-16GHz

7.2. Reésultats de la rétro-simulation

L’amplificateur de puissance a été rétro-simulé sate sa plage de fréquences
opérationnelles (7-16GHz). Les résultats de la @aipon mesures - simulation sont donnés

ci-dessous:
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Figure. 55 - Caractéristiques Cl ;= f(Pout) rétro-simuleés (amplificateur de puissanc e 7-16GHz)

Les résultats obtenus sont trés bons dans |'enserphisque sur trois étages
d’amplification, I'erreur de Gl maximal observée est d’environ 6dB pour une puissale
sortie de 16dBm (2dB/étage). Pour de faibles nixedel puissance de sortie, on remarque
tout de méme une divergence entre les résultatmetire et les résultats de simulations.
Alors que la simulation prédit la pente théorique-a2dB/dB du CJ, celui-ci semble saturer
aux alentours de 40dB avec une pente plus faibl&dB/dB). En pratique, les mesures deg ClI
a tres bas niveau de puissance doivent présengepemte de -2dB/dB. Des problémes liés a
I'isolation des sources, utilisées pour généresimal 2-tons appliqgué a I'entrée du circuit

mesuré, explique I'imprécision de mesures poumpcessances de sortie faibles.

Si I'on compare les résultats de simulations issliilesiouveau modéle non-linéaire a
celles obtenus avec le modéle standard WIN (fichg I'intérét de notre méthode de

modélisation prennent alors tout son sens.

8. Conclusion

Nous venons de proposer une méthode de modélisddotmansistor précis pour la
prédiction de I'lM a faible niveau de puissance et aux hautes frégserCette méthode est

basée sur la modélisation fine de chacun des émen-linéaires intrinséques du transistor,
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extraits uniguement a partir de mesures de param&r+ |V pulsées, autour d’'un point de
polarisation donné. Le domaine de validité du medgant défini par les niveaux d’excursion

maximum des tensions Vgs et Vds autour de ce ple@mtolarisation.

La précision et l'efficacité des modeéles de transss développés a partir de cette
méthode, ont ensuite été démontrées par la comsparale résultats de simulation en
puissance, par équilibrage harmonique, et de aisulie mesures loadpull 2-tons pour

différentes impédances de charge et pour de faitiNesux de puissance.

La rétro-simulation d’'un amplificateur de puissaramanplet en bande Ku, avec un
modéle de transistor extrait sur une trés larggebie tensions Vgs et Vds autour du point de
polarisation, a permis de confirmer la capacitérhdéle a simuler précisément I'iNur une

plage de puissance allant du bas niveau jusqu’aded®mpression.

La principale limitation de cette technique de nisadion réside dans la difficulté de
créer des fonctions a deux dimensions capablesisiéaj correctement les éléments non-
linéaires pour de trés grandes excursions desomnsV/gs et Vds autour du point de
polarisation. La limitation en fréquence du modd&jaant a elle, est uniquement liée a la
bande fréquence pour laquelle sont mesurés lempées S pulsés.

Ce type de modele est donc recommandé dans le cddrela conception
d’amplificateurs de puissance optimisés sous conérade linéarité. C’'est pour l'instant la
seule méthode connue permettant une aussi graggesipn dans la prédiction de I'hva
faible niveau de puissance et pour des fréqueneedralail aux longueurs d’ondes

millimétriques.

by

Grace a ces résultats, une analyse précise déuéimde des éléments non linéaires
intrinseques du transistor sur la génération dd4'lpuis des différents ordres des ces non-
linéarités, est envisageable. Ceci est I'objetadedisieme partie de ce manuscrit.
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Partie 3.
Influence des éléments différentiels
Intrinseques sur la génération d’lM;

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE

-94 -



CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE

-05 -

United
Menelithic
Semiconductors



PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairegnséques sur la génération d’iV

1. Introduction

Un modéle non-linéaire de transistor précis dangrdaliction de I'lMy a bas niveau a
été développé. Il est donc maintenant intéressatudier en détail les mécanismes de
génération de I'IN dans ce transistor [99].

Pour y parvenir, le modéle phénoménologique préséans la partie 2 a été modifié et
transposé en un modeéle polynomial. Chaque ENLItétaaintenant modélisée par un
polyndme a deux dimensions, il devient alors pdssibactiver et de désactiver tous les
ordres de chaque non-linéarité du transistor, eel@guation phénoménologique ne permet

pas.

Dans cette troisieme partie, une étude de linfteenle chacun des éléments non-
linéaires intrinseéques du transistor sur la gém@rad’IM3 a bas niveau, suivie d’'une étude
approfondie de [linfluence des ordres des non-litgm de chaque ENLI, pris
individuellement, vont étre exposées et analysE@sfluence des impédances de charge,
présentées en bande de base et a la fréquenceriquen@, sur la génération d’dera aussi

discutée.

2. Methode d'analyse
de la génération d’'Ii

2.1. Modélisation polynomiale des équations phénoménolagies

La physique des composants montre que les élémmmslinéaires du modéle
équivalent électrique d’un transistor ne sont pa&pendants les uns des autres. Compte tenu
de cette corrélation, il est trés difficile de clume sur les éventuelles améliorations a apporter
a un élément non linéaire précis pour une optinusatles performances en linéarité d'un
composant. Cet aspect est intéressant dans la enesura discrimination possible de
'influence de ces éléments sur la linéarité petraigtd’'orienter des améliorations d’ordre
technologique sur les filieres de transistor étesli€Cependant, deux transistors issus de
filieres technologiques différentes, peuvent prémerdes caractéristiques de puissance

identiques et posséder des différences flagraatesecnant le niveau d’'Iyiqu’ils génerent. Il
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PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairesnaéques sur la génération d’iM

est donc trés intéressant d’étudier I'influence élésnents non linéaires des transistors sur la
génération d'IM,

Pour analyser les mécanismes de génération derhmdulation d'ordre 3, il est
nécessaire d’'avoir un modele complet de transigomettant un acces total aux différents
ordres des non-linéarités de chaque élément médé&lactivation ou la désactivation de tous
les ordres des non-linéarités modélisées danansistor permet alors d’établir une procédure

d’analyse spécifique de la génération cilpar un transistor.

Pour obtenir un tel modele, il est possible degpaser le modéle phénoménologique
existant du transistor en un modeéle polynomial. Egaations analytiques des ENLI sont
alors remplacées par des équations polynomialegiigalentes » d’ordre n pour un point de

polarisation prédéfini du transistor telles que :

théno = fphéno(xi y) < Ypoly = fpoly(X’ y) = a00 + a10X+ a11Xy+ a01y+ aZOX2 *.. (3'1)
La modélisation polynomiale des équations est bagéein développement en série de
Taylor. On donne, ci-dessous, le développement @ie sde Taylor d'une fonctiofh

indéfiniment dérivable d'une variable réelg §utour d’un point a :

f(x)= Zf —a) = t(a)+ D gx-a)+ D gx-a)
n! 1 2!
(3.2)
Dans notre cas, les éléments non-linéaires ingus® du transistor, Ids, Cgs et Cqgd,

dépendent de deux tensions de contrdle : Vgs et Vesrs développements en série de

Taylor s’expriment alors sous la forme :

oF oF oF

F Vds) =F , +——[gs+ —— [Wds+ ———— [Vgslvds
(VOsVA9 = F (Ves Vos) * 50095 avds 0" vgeovads Y
LAg0F g 9 += 150°F qyes EILWgsz wds (3.3)
2 0Vgs 2 0Vds 6 0Vgsavds
1[—I07FWQSWd52 E—Ia—F gs += E—Ia—FWd§+
6 0VgIVds 6 0Vgs’ 6 ovds’

ou F(VesVps) est le point de repos du transistor; vgs, vdst $es variations des
tensions Vgs et Vds autour du point de repos ;=v§gs-Vss, vds = Vds-\4s; et toutes les
dérivées sont calculées au point de repos pourVgso et Vds = \bso. L’équation 3.3 peut
étre réécrite sous la forme compacte :
F(VgsVvdg = A, + A, [vgs+ A, [vds+
A, Vgslvds+ A,, [Vgs + A, [Vds* + (3.4)
+ A, Vgs’ vds+ A, Vgsvds® + A, [Vgs’ + Ay, vds’ +...
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PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairegnséques sur la génération d’iV

Sous cette forme, les différents ordres des naeiités de Ids, Cgs et Cgd sont

totalement accessibles. L’activation et la désatitm des coefficients & permettent alors
l'analyse complete de la génération de EB|Melément par élément, puis coefficient par
coefficient, et I'étude des interactions entre diéferents éléments. Dans le cadre de I'analyse
de I'lM3, les équations polynomiales issues des ENLI serontuées a I'ordre 3. Les ordres

des non-linéarités seront donnés par les coeffEidrx tel que :
A Aggreprésente la valeur de la fonction au point gesgDC), ordre 0.
A Ajpet Ay sont les coefficients d'ordre 1, linéaires.
A Ay, Axet Ay sont les coefficients représentant les non-linésud’ordre 2.
A

Az, A1z, Asp et Agz sont les coefficients représentant les non-linésud’ordre 3.

2.2. Intégration du modele basé sur un développement es€rie de
Taylor des ENLI.

Les coefficients d’ordre n d’'un développement eniesée Taylor d’'une fonction
analytique sont donnés par le calcul des dérivéese de cette fonction au point considéré.
Les équations d’ajustement de Ids, Cgs et CgdPanttie 2) ont été dérivées jusqu’a l'ordre 3,
permettant ainsi de définir les coefficients Axiatids a la génération directe de I'iM

Le modele polynomial du transistor est obtenu sam@nt aprés la modélisation de
chacun des ENLI. Une comparaison des résultatsnad@aion d’un transistor en puissance
obtenus par le modéle polynomial complet et le rfeogdnénoménologique d'origine est
donnée figure 56. Les conditions de simulation grguilibrage harmonique correspondant a
cette figure sont : une impédance de charge aupidrices fondamentales égale a 30+ j 14

Q ; une fréquence centrale de 10.24GHz et une fraguée battement dF égale a 10MHz.

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE
-08 -

United
3 Monolithic
;IR Semiconductors



PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairesnaéques sur la génération d’iM

Ps modéle anal ytique (dBm) IM3 modeéle anal ytique (dBm)
Ps modéle Taylor (dBm) IM3 modéle Taylor (dBm)
20 0
10 ] Déviation du m odéle
1 -50 de Taylor
0 ]
-10] -100-
K -150]
-30- .
40 -200—:
1 it
-50IIII||I|||||IIIII|IIIII|IIIII|IIIII|DIIII -250_|||||||||||||||||||||III|IIII|II||
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© & © o =2 b 3 ° o o © © ©o © 8§ °
Pe (dBm) Pe (dBm)

Figure. 56 - Comparaison modele polynomial (Taylor )/ modéle phénoménologique

3. Analyse de la génération d’'iiMlans un
transistor HEMT

3.1. Méthodologie

Les équations analytiques de Ids, Cgs et Cgd samnhtemant ajustées par des
polynébmes d'ordre 3 a 2 dimensions autour d'untl@Erpolarisation prédéfini.

Dans un premier temps, nous allons étudier l'infeeedes éléments non-linéaires Ids,
Cgs et Cgd sur la génération de EIMbas niveau lorsque ces éléments seront a%ti\lés 1,
puis 2 a 2 ; pour une impédance de charge préddfifl]. L'IM; généré dans ces conditions
sera ensuite comparé au niveau d'lMsque le modele non-linéaire est complet.

Dans un second temps, une analyse plus pousséaegdadration de I'lysera faite par

désactivation / activation des coefficients polymum A de chaque élément non-linéaire.

Lorsque qu’un élément non linéaire est dit « déséc», seul son coefficient# dans le cas des capacités, ou ses coefficients
Aoo, A1o et Aoy (effet transistor), dans le cas de la source deamt, sont pris en compte. Lorsqu'il est dit «ia€t», tous ses
coefficients sont pris en compte.
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PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairegnséques sur la génération d’iV

Le niveau d'IM; générés pour chaque configuration sera compaiuh gque I'on obtient

lorsque tous les coefficients de I'élément congdsaront activés
Pour la suite de I'analyse, nous utiliserons lenteologie spécifique suivante:

A Lorsqu'un élément ou un coefficient de Taylor sacsivé (ou désactivé) seul, il

« engendrera » un niveau d’{Monné.

A Lorsque plusieurs éléments ou coefficients de Tayderont activés (ou
désactivés) simultanément, ils « engendreront »'Itles. Il y aura alors soit
« amélioration » de I'Ild (phénoménes de compensation) soit, au contraire,
« dégradation » de I'lM(phénomeénes d’accentuation). Rappelons par aligue
tous les éléments du modéle, qu’ils soient linéaing non-linéaires, participent au

résultat final de I'intermodulation obtenue.

3.2. Résultats de I'analyse obtenue pour un composant

Nous nous sommes attachés a étudier le composarbuBx W.I.LN PP15-20
précédemment modélisé. L'analyse que nous propoaopserté sur trois impédances de

charge différentes dans la bande de la fréquemzafoentale :

43,5+74,7] 64,7+34,7j 26,9+6,9j

Tableau 8 - Impédances de charge choisies pour I'a  nalyse de la génération d’'IM 5

Deux de ces impédances ont été choisies les ploignékes possibles tout en
correspondant a des niveaux de puissance de sbdiéM3 simulés identiques 41, Zp12).
Les conditions de simulation seront rigoureusenigentiques pour toutes les impédances

étudiées tel que :

Fc AF Zgp Zyo Ps OBO/P 148
10.24 GHz 10 MHz 010 50 Q -2a-3dBm 40 dB
Tableau 9 - Conditions de simulation pour I'analys e de la génération d'IM 3

Les niveaux de puissance d’{Mont relatifs a des courant et des tensions ¢'l®F, le courant s’exprime i=dQ/dt et les capa-
cités non-linéaires, Cgs et Cgd, sont modélisées $a forme de charge Qgs et Qgd avec Q=C*dV/dt.ddaséquent, les coef-
ficients polynomiaux (activés/désactivés) d'une aeipé, liés a des non-linéarités d'ordre n, coroespont a des courants
d’intermodulation d’ordre n-1.
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PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairesnaéques sur la génération d’iM

Fc étant la frequence centralif, la fréquence différence,gg 'impédance en bande de

base et 4, 'impédance autour de la fréquence a I'harmoniguBes est la puissance de sortie
individuelle aux fréquences &t f,. La localisation des trois impédances;£st donnée sur
I'abaque de Smith a la figure 57. On y trouve égalet les contours simulés a puissance de

sortie et a IM constants.

num_ang=3.245
IM3_contours_p[:,:,:]=0.627T / 56.301
level=-84.416120, number=2
impedance = 43.525 + jTAT88

Zpt2
num_ang=1.000
Pdel_contours_p=0.315 / 50.089
level=-2.124681, number=2
impedance = 64.796 + j34.T06

[Zpt3

num_ang=18.000
IM3_contours_p[:,:,:]=0.312 / 158,163
level=-79.446120, number=1
impedance = 26.907 + j6.925

Figure. 57 - Localisation des impédances de charge sur 'abaque de Smith

Avant toute analyse de I'IM une simulation du modéle polynomial réalisée en

désactivant toute les non-linéarités de Ids, C@ageltest illustrée sur la figure suivante :

4. 50

T il
2] Ps 0 - = =
4 50| P
0 100 S
E A E
g 2 g 150
o - o
o 2 00|
. 200
4 -250 |
56—
300 IM3
b
8 T | T | T | T | T -350 T | T | T | T | T
-20.0 8.0 -16.0 140 2.0 -10.0 -20.0 18.0 6.0 140 2.0 -10.0
Pe (dBm) Pe (dBm)

Figure. 58 - Niveau d’'IM ; simulé lorsque toutes les non-linéarités sont désa ctivées

Des lors, comme nous pouvions nous Yy attendre lasguce d’IM simulée est
extrémement faible et indique le niveau du bruitnétique dd au simulateur, tandis que la

réponse du signal (puissance de sortie) est lméaec un gain en puissance de 13dB.
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PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairegnséques sur la génération d’iV

3.2.1. Analyse de la génération d’ljpour I'impédance gy,

Dans le cas de I'impédance de chargeiZla contribution de chaque élément non-
linéaire & la génération d’IM activés un a un, puis deux a deux ; est dormuessous et
comparé au niveau total d’M

2 Q I
o
Q O Y 069

¢ & & ¢ ¢
-60 - ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
-65 | I]
_70 i

-75 -

9

-80

IM3 (dB)

-85

-90 4

951 @ IM3 simulé (Zpt1)
-100 - m réf. IM3 (modéle complet)

BHément NL activé 1al/2a2

Figure. 59 - Dégradation de I''M3 en fonction des  éléments NL activés1al/2a?2

Les résultats de la figure 59 montrent que les Ealltivés individuellement dégradent
de 5 a 10dB le niveau d’Ipsimulé avec le modéle complet. La capacité Cgd'd@sment
dont l'activation traduit la plus forte dégradatidractivation des ENLI deux a deux, montre
gue les phénomeénes d’interactions entre ces tiénseadts sont forts. Ici, la capacité Cgd joue
un réle central dans la compensation des non-liésate Ids et Cgs ainsi que son rdle dans la
génération de I'IN. En effet, la capacité Cgd est déterminante damsldtéralité des

phénomenes d’intermodulation et son réle augmerde ka fréquence.

En prenant pour référence le niveau dlIsimulé de chaque ENLI seul, il est alors
possible de visualiser I'influence de leur ordre mn-linéarité sur la génération d’gV

éléments par éléments par désactivation, un aauleuds coefficients de Taylor respectifs.

3.2.1.1. Influence de la source de courant IDS
En appliquant cette méthode d’analyse a la soueceadirant Ids, les résultats de la

figure 60 sont obtenus pour chaque coefficientctégaun a un :
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A10 AO01 A20 A02 All Al12 A21 A30 AO03
-60 -
65 -
-70 -
-75 -
-80
-85 -
.90 -

-95 o IM3 simulé (Zptl)
-100 4 | réf. IM3 (IDS compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients IDS désactivés 1a 1

Figure. 60 - Influence des coefficients de TAYLOR  de IDS sur la génération d'IM 5

Dans le cas de Ids, il s'avere que les coefficighis Agx ont peu d'impact sur la
génération d’IM. Les coefficients A, Aoz et Ay, par ordre d’importance, contribuent
significativement a la génération d’g\par un effet compensatoire sur le niveau de 4’1’ ;

et Agp, en revanche, sont des coefficients qui accentaégradent) I'IM.

3.2.1.2. Influence de la capacité Cgs
En appliqguant cette méme méthode d’analyse a €gsebultats suivant sont obtenus :

A10 AO01 A20 A02 All1 Al2 A21 A30 AO03
-60 -
-65 -
-70 -
-75 -
-80 -
-85 -
-90 -

-95 3 IM3 simulé (Zpt1)
-100 m réf. IM3 (CGS compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients CGS désactivés 1a 1l

Figure. 61 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGS sur la génération d'IM 3

Dans cette configuration, l'influence des coeffintge polynomiaux est plus équilibrée.
Le terme croisé A est le seul a avoir un effet compensatoire taqdes Ao et A sont les
seuls a accentuer significativement le niveau d'IMes coefficients d'ordre 3 et;fn’ont

pas une influence significative sur la génératioi d.

3.2.1.3. Influence de la capacité Cgd
Les résultats obtenus pour la capacité Cgd sosulieants :
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A10 AO01 A20 AO02 All Al12 A21 A30 AO03
-60 -
_65,
-70 4
-75 A
-80
-85 -
-90 -

-95 + @ IM3 simulé (Zpt1)
-100 m réf. IM3 (CGD compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients CGD désactivés 1a 1
Figure. 62 - Influence des coefficients de TAYLOR  de Cgp sur la génération d'IM 3
Ici, tres clairement, seuls les termes dordre 2ntrdouent a la génération

d’'intermodulation d’ordre 3 et tous par un effetqmensatoire. Tous les autres coefficients

n’'ont pas une influence significative sur la gétiérad’IM ;.

3.2.2. Analyse de la génération d’lipour 'impédance #r»

-60
-65
-70 4
-75 4

-80 4

IM3 (dB)

-85 -
-90 -

-95 1 @ IM3 simulé (Zpt2)
-100 - m réf. IM3 (modéle complet)

Elément NL activé 1a1/2a2
Figure. 63 - Dégradation de I''/M3 en fonction des  éléments NL actives1al/2a?2

Les tendances de la figure 63 sont identiques kescelbservées pourpé. Les
conclusions sur l'influence des ENLI sur la géniérad’IM; faite précédemment pour#4
peuvent donc étre étendues a I'impédange. Néanmoins, les résultats observés pour Zpt2,
donnés figure 63, montrent que I'{ésultant des éléments non-linéaires différentets/és
individuellement n’est maintenant dégradé que d& Bdximum par rapport a I'lylsimulé

avec le modéle complet.

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE

@ United
- - Monolithic
104 Semiconductors




PARTIE 3 — Influence des éléments non-linéairesnséques sur la génération d’iM
3.2.2.1. Influence de la source de courant Ids
L'influence des coefficients y& de la source de courant pour I'impédance de charge

Zp1z est donnée figure 64. Les coefficients At A1 affichent les mémes tendances que pour
le cas de #r et sont les deux seuls a jouer un rdle importantoepensatoire dans la
génération de I'IM. Le réle de Az est ici négligeable alors que ce coefficient avaie
influence significative pour I'impédance de chargfier;. Les termes d'ordre 2 ont peu
d’influence sur I'IM3.

A10 AO01 A20 AO02 All Al12 A21 A30 AO03
-60 -
-65 -
-70 -
-75 -
-80 -

IM3 (dBm)

-90 4

-95 O IM3 simulé (Zpt2)
-100 m réf. IM3 (IDS compléte)

Coefficients IDS désactives 1a l

Figure. 64 - Influence des coefficients de TAYLOR  de IDS sur la génération d'IM3

3.2.2.2. Influence de la capacité Cgs
L'influence des coefficients de Cgs est trés claia@s cette configuration (figure 65).

Seuls les coefficients d’ordre 2 ont un role dangénération de I'lMl Ay et Ay, accentuent
I'IM 3 alors que As a un effet compensatoire. Tous les autres terrioedg pas une influence
significative sur la génération d’IM

A10 AO01 A20 A02 All Al12 A21 A30 AO03

IM3 (dBm)
&b
o

-95 O IM3 simulé (Zpt2)
| réf. IM3 (CGS compléete)

Coefficients CGS désactivés 1a 1

Figure. 65 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGS sur la génération d'IM 3
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3.2.2.3. Influence de la capacité Cgd
L’'analyse de la capacité Cgd, quant a elle, petaitenir les résultats présentés en

figure 66. Ici, les coefficients d’ordre 3 epAn’ont pas une influence significative sur la
génération d’'IM. Les termes représentant les non-linéarités déo&dsont quant a eux les
seuls a avoir un effet significatif et compensaaur la génération d’'Iptandis que Ay est

le seul coefficient ayant une tendance a une dégoadde I'lMs, méme tres faible.

A10 AO01 A20 A02 All1 Al12 A21 A30 AO03
-60 -
65 -
-70 -
_75 -
-80 -
-85
.90 -

-95 @ IM3 simulé (Zpt2)
-100 m réf. IM3 (CGD compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients CGD désactivés 1a 1

Figure. 66 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGD sur la génération d'IM3

3.2.3. Analyse de la génération d’'Iipour I'impédance #r3

L’analyse de l'activation un a un, ou deux a ddinxfluence des éléments non-linéaires

Ids, Cgs et Cgd est donnée ci-dessous (Figuredi)liimpédance Zpt3.

-60

-65 -

-70 4

-75 4

-80 4

IM3 (dB)

-85 4
-90 -

951 B IM3 simulé (Zpt3)
-100 m réf. IM3 (modéle complet)

BHément NL activée 1a1/2a2
Figure. 67 - Dégradation de I''lM3 en fonction des  éléments NL activés1al/2a?2
Il existe une différence flagrante entre les nivealM; générés par les éléments

activés indépendamment les uns des autres. En Elfiét générée par Cgd seule est trés

faible et les phénoménes de compensation / acdemtugui lui ont été attribués pour les
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impédances précédentes sont donc beaucoup moigsiésatans le cas dew montrant tres

clairement que toute conclusion sur l'influenceatb@cun des ENLI doit étre précisée pour

des conditions de charge données.

3.2.3.1. Influence de la source de courant Ids
Les résultats de l'analyse des coefficients deolarce de courant Ids sont présentés

figure 72. Les coefficients d’ordre 3, sont leslseuavoir un impact sur le niveau d’4MOn
peut conclure de la figure 68 qugAAos et Ao, Az ont des effets antagonistes. Les autres

coefficients n’ont pas une influence significatsug la génération d’Ii

A10 AO01 A20 A02 All A12 A21 A30 AO03
-60 -
65 -
-70 -
-75 -
-80
-85 -
.90 -

-95 o IM3 simulé (Zpt3)
-100 4 | réf. IM3 (IDS compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients IDS désactivés 1a 1

Figure. 68 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGS sur la génération d'IM3

3.2.3.2. Influence de la capacité Cgs
La figure 69 donne les résultats obtenus pour Kaeade I'influence des coefficients de

Cgs seule. Les coefficients d’ordre 250AA0, et Aj1, sont les seuls a avoir un impact sur le
niveau d’IMs généré. Dans le cas de Cgs, ce sont les coetcign seul et Ag, Aoz qui ont
des effets antagonistes. Les autres coefficierdatrpas une influence significative sur la
génération d’IM.

A10 AO01 A20 A02 All Al12 A21 A30 AO03

IM3 (dBm)
&
o

-95 @ IM3 simulé (Zpt3)
-100 m réf. IM3 (CGS compléete)

Coefficients CGS désactivés 1a 1

Figure. 69 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGS sur la génération d'IM3
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3.2.3.3. Influence de la capacité Cgd
La figure suivante représente les résultats obtepmsr I'analyse de Cgd. Les

coefficients d’ordre Ay, Aoz et A;; ont un effet compensatoire significatif;gfest le seul a
accentuer la génération d’BMCes résultats sont a relativiser par rapportiagan d’IM; de

référence de Cgd seul qui est trés inférieur a oftdtenu avec le modéle complet.

A10 A01 A20 AO02 All Al12 A21 A30 AO03

@ IM3 simulé (Zpt3)
m réf. IM3 (CGD compléte)

IM3 (dBm)

Coefficients CGD désactivés 1a 1

Figure. 70 - Influence des coefficients de TAYLOR  de CGD sur la génération d'IM3

3.2.4. Influence de I'impédance de sortie présentée eddade base
et a I’harmonique 2

Plusieurs simulations complémentaires ont étés@edi en chargeant les fréquences en
bande de base et autour de I'harmonique 2 par mhep&dances différentes : 0.1 ohm ou 50
ohms. Cette analyse nous a permis d’'évaluer l'impacces impédances sur la génération

d’'IM 3. La figure 71, ci-dessous, illustre les résultditenus pour une impédance autour de la

bande utile fixée a Zpt1.

IDS CGS CGD IDS,CGS  IDS,CGD CGS,CGD

-60 _

-70 i
3
o -80
(a2}
= % @ Zptl (ZBB & H2 = 500hms) =

I | Zptl (ZBB & H2 = 0.10hms)

O Zptl (ZBB = 0.1ohm)
-100 O Zptl (H2 = 0.1ohm)

BHément(s) non-linéaire(s) activé(s) Lal/2a2
Figure. 71 - Effet de I'impédance présentée aux fr équences Z gg et H, sur la génération d'IM 3
Ces résultats montrent que dans notre cas d’anféigage fréquence) les impédances

présentées en bande de base et a 'lharmoniqugoRerd pas de fagon importante sur I3/&l

bas niveau, que ce soit pour Ids, Cgs ou Cgd.
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4. Conclusion

Nous venons de présenter les résultats obtenumpamnéthode spécifique d’analyse de
la génération d’'IM dans la cas particulier d’'une filiere technologi@HEMT AsGa. Cette
technique s’appuie sur la transposition du modélénpmeénologique du transistor en un

modeéle polynomial permettant de discriminer I'ifhce de chaque ENLI.

L’analyse de la génération d’'BMa été réalisée pour trois impédances de charge
différentes a la fréquence fondamentale. Suivasiiropédances, les influences et interactions
entre les éléments non-linéaires Ids, Cgs et Cgdnétudiées. Pour chaque élément non-
linéaire pris individuellement, I'étude de I'infloee des coefficients Axx de chaque élément a
ensuite permis une analyse plus fine de la géoératiMs pour le transistor considéré. La
synthése des résultats concernant l'influence déisl Bur la génération d’IM et pour les

trois impédances étudiées est donnée sur la figivante :

IDS CGS CGD IDS,CGS IDS,CGD  CGS,CGD

-60 -
-65 -
-70 4
-75
-80 -
-85
-90 -
95 A
-100

IM3 (dB)

O Zptl
BZpt2| |

Hément NL activé 1a1/2a2 0O Zpt3

Référence IM3 <«—
modele complet

Figure. 72 - Synthése des résultats sur I'influenc e des ENLI et de I'impédance de charge a fo
sur la génération de I'lM 3

Néanmoins, méme si cette méthode d’analyse estidonelle, il est tres difficile de
faire une conclusion claire et tranchée sur le ebléinfluence des ENLI entre eux. Comme
nous avons pu le constater, les influences dedgs,et Cgd sur la génération d’jidont trés
variables en fonction de l'impédance de charge BB&poau transistor. En effet, suivant
I'allure du cycle de charge du transistor, le signamplifier sera plus ou moins altéré par les
différentes non-linéarités auxquelles il sera s@uripartir de ce raisonnement, on peut dire
gue chague impédance de charge posséde, a prnariécanisme de génération de distorsion
qui lui est propre, et qui dépend des amplitudéstives des excursions Vgs et/ou Vds

associées aux différents coefficients.
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Notons que l'influence des impédances présentéefréguences en bande de base et a
I’harmonigue 2 n'a pas été mise en évidence de énamies significative sur le niveau d’{M

a bas niveau.

La partie suivante va étre dédiée a I'évaluatios gerformances en linéarité de
différentes filieres technologiques pHEMT AsGa.t€dvaluation, qui repose sur différentes
mesures loadpull 2-tons réalisées successivemags das niveau de puissance puis a fort
niveau de puissance (jusqu'a 1 dB de compresgiemettra de définir a priori la filiere
technologique la plus appropriée pour la conceptiencircuit a forte linéarité en vue

d’applications télécoms spécifiques en bande Ku.
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Partie 4.
Evaluation des performances en linearité
de filieres p-HEMT AsGa
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéatadilieres pHEMT AsGa

1. Introduction

Dans le cadre du développement et de la concepfamplificateurs de puissance
optimisés en linéarité pour un niveau d’'OBO donkeéchoix de la technologie la plus
appropriée devient d'une extréme importance. Eetgeilf est impératif de guider le choix de
la technologie présentant le meilleur compromisgamce, rendement et linéarité pour une

application donnée, dans le cadre économique img@@s€&oncepteurs.

C’est dans ce but qu’il a été décidé, en parakélde fagcon complémentaire avec les
travaux de modélisation déja présentés, d’entrejpeemine campagne de caractérisation
loadpull 2-tons, pour une fréquence centrale de4®BHz et une fréquence différenté

égale a 10Mhz, pour différentes filieres technaiogs p-HEMT AsGa.

Les résultats de caractérisation serviront alorsag® a une analyse et une comparaison
des performances en linéarité de ces différeniésels pour la conception d’amplificateurs de

puissance en bande Ku. Cette analyse comprendxaétizes :

A Une comparaison a faibles niveaux de puissanceodée squi permettra la
comparaison des filieres dans les zones de fonmaiment quasi-linéaire (OBO >

10dB / Rgg) ou I'[M 3 mesuré présente un pente théorique de 3dB/dB

A Une comparaison a forts niveaux de puissance dé smi les filieres seront
comparées dans des plages de puissance préserganipph#&noménes de

compensation d’IM

2. Conditions d’évaluation des filieres

2.1. Présentation des filieres caractérisées

Les filieres qui ont été sélectionnées et caras®#éd sont au nombre de 5, issues de
deux fonderies différentes : la fonderie UMS etdaderie WIN. Pour la fonderie UMS, ce
sont les filieres de puissance PPH15 et PPH25 qirssla filiere de forte puissance PPH25-X
qui ont été retenues. Pour la fonderie WIN, leerfiis de puissance PP15-20 et PP15-30,
concurrentes directes des filieres U.M.S, ont étéctionnées. Le tableau 78 récapitule les

performances électriques principales de ces fgiere
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéat#dilieres pHEMT AsGa

Filiere
Longueur de grille
Ids @Gm max (mA/mm)
Ids sat (mA/mm)
Gm max (mS/mm)
Vp (V)

VBDS (V)

Fmax (GHz)

PPH25

PPH25-X

PPH15

PP15-20

-0.9

-1.2

-1.2

12

19

8

12

16

50

45

75

85

80

Tableau 10 - Principales caractéristiques des fili  eres technologiques caractérisées.

2.2. Détermination des points de fonctionnement des tragistors

Pour des raisons pratiques de conditionnementimiédration, la demande de circuits
en version «encapsulée » est tres forte et unevelleugénération d’amplificateurs de

puissance de ce type a été recemment développ&eNas.

Dans le cadre de notre étude, le choix du poirmpalarisation de chaque transistor de
chaque filiere technologique a donc été conditiopan€le critére suivant, a savoir : la densité
de puissance maximum d’un transistor que peutpissin boitier de type QFN (Quad Flat
package No lead). Ce critere est une conditiontditivie impérative lors de la conception
d’amplificateurs de puissance en version « encapsul La densité de puissance dissipée

maximum a été fixée a 830mW/mm et les polarisatsuigantes ont été déterminées :

PPH25 PPH25-X PPH15 PP15-20 PP15-30

Filiere

Développement de grille

Pdiss max (mW/mm)

Vds (V)
Ids (mA)

Classe de fonctionnement

5

5

4

5

5

100

100

125

100

100

AB légére

AB légére

AB légére

AB légére

AB légére

Tableau 11 - Points de polarisations fixés pour to  utes les filieres caractérisées.

2.3. Zones d'impédances caractérisées

Pour chaque transistor de chaque filiere, les zatiespédances couvertes par les
mesures loadpull 2-tons ont toutes été centréemade I'impédance présentant la puissance
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de sortie a 1dB de compression la plus élevée. @fatide mettre en avant le compromis

puissance de sortie - e chaque transistor.

3. Exploitation des résultats de mesure
load-pull 2-tons

3.1. Définition d’'un standard de comparaison

de la performance en linéarité

Une comparaison efficace de filieres technologiqde# se faire a partir d’'une
représentation appropriée des parametres fondamergae I'on souhaite étudier. Le
compromis le plus critique pour les applications tdEcommunication est le compromis
puissance de sortie - linéarité.

Dans un premier temps, les tracés de caractérestiqg = f(Ps) seront donc les plus
appropriés pour représenter et comparer les peafoces en linéarité des différentes filieres

des transistors.

3.2. Comparaison a faible niveau de puissance

Cette étude concerne la linéarité des transistdesbée niveau de puissance, pour un
point de polarisation prédéfini, et pour differentenpédances de charge a la fréquence
fondamentale. Dans ces conditions, I'évolution degeaux de rejection de €lsuit
théoriguement une pente de -2dB/dB sur toute l& zbimpédances de charge, quelque soit
la puissance de sortie obtenue, comme le montxertiple en figure 73 pour la technologie
PPH15:

/13 [dBc]

oL e s S Ry s E A LA s e s
L L} L B @ M & 0

- - -

= r o

-

Output Pow er @F1L [dBm]
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéat#dilieres pHEMT AsGa

Figure. 73 - CIl 3 mesuré pour différentes impédances de charge (PPH1 5)

Par conséquent, I'évaluation des performancesnéaiiité a bas niveau des transistors
se fera pour une seule puissance de sortie, fix€éeremune a tous les composants. Deux

critéres principaux seront alors étudiés :
A Lavaleur absolue de ¢pour le nuage d'impédances de charge.
A Les gradients de gkn fonction de 'impédance de charge.
A Le gain en puissance pour le nuage d'impédancebarge.

Pour la suite, la puissance de sortie de référenca fixée a Pout = 2dBm pour une
seule raie a la frequence fondamentale qui correspain OBO d’environ 20dB.

3.2.1. Evaluation de la filiere PP15-20 (5V / 100mA)

Les principales caractéristiques extraites a pdetr résultats de mesures d’un transistor
8x75um de la filiere WIN PP15-20 sont données atigure 74.

CI3(dBc) - Ps = 2dBm Gp(dB) - Ps= 2dBm

27

24

21

18

15

Figure. 74 - Cl 3 (a2 gauche) et Gain (a droite) a puissance de sorti e constante (PP15-20)

La figure 74 permet de visualiser les zones d’ingpégs présentant respectivement un

gain et un niveau de ¢€tlonné pour une puissance de sortie constantelBen2

Sur la zone d’'impédance caractérisée, on consteteligpersion des niveaux de;Cl
mesurés d’environ 20dB. Pour une zone d'impédamemék, plus cet écart sera élevé,
plus les niveaux de gVarieront vite en fonction de I'impédance de cleatgoptimisation du
compromis puissance de sortie - CI3 deviendra al&ljda sensibilité étant un facteur critique
lors de la réalisation de MMIC. En combinant leimations des deux abaques ci-dessus, un

compromis puissance / gain / linéarité pour delégilpuissances sortie peut étre obtenu.
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Ce compromis peut s’étendre aux applications fonatant avec un fort niveau de recul
de la puissance de sortie, en repérant le pointp@dance pour lequel la puissance de sortie a

1dB de compression est maximale.

3.2.2. Evaluation de la filiere PP15-30 (5V / 100mA)

La figure 75 montre les résultats de mesure obt@ous le transistor 8x75um de la
filiere WIN PP15-30. On remarque que les gradielets courbes de gain et de; @Insi que
les lieux d’'impédance optimum mesurés pour ce igtrssont identiques a ceux obtenus
pour la caractérisation de la filiere PP15-20. kesles différences notables concernent la
dispersion des niveaux des;Ghesurés pour une zone d'impédance identiqM@l3-pp1530=
10dB contre 14 dB pour la filiere PP15-20.

Si I'on ne tient pas compte des points d'impédamoehes des zones d’instabilités, les

gains en puissance bas niveau des filieres PPE5R2B15-30 sont trés proches.

CI3(dBc) - Ps = 2dBm Gp(dB) - Ps = 2dBm

24

22

20

18

16

Figure. 75 - Cl 3 (a gauche) et Gain (a droite) a puissance de sorti e constante (PP15-30)

3.2.3. Evaluation de la filiere PPH15 (4V / 125mA)

La caractérisation d’un transistor 8x75um de i@l UMS PPH15 (plague ARKAQOS)

donne les résultats de mesure suivants :
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CI3(dBc) - Ps = 2dBm Gp(dB) - Ps = 2dBm

19

18

17

15

14

Figure. 76 - Cl 3 (a2 gauche) et Gain (a droite) a puissance de sorti e constante (PPH15)

La figure 76 montre, quant a elle, une dispersién faible des niveaux de {JACls-
ppH1s= 4 dB) sur toute la zone d'impédance caractériBaeutre, les valeurs absolues de ClI
sont quasi-identiques a celles relevées précédempoem les filieres WIN, ce qui devrait
permettre une optimisation de la linéarité a pri@gile pour la filiere PPH15. De plus,
I'optimum de Ciest trés proche de I'impédance de charge pour lledaguissance de sortie
a 1dB de compression est maximale. On notera gussies niveaux de gains offerts sont

inférieurs de 2 a 3 dB par rapport aux filieres W.l

3.2.4. Evaluation de la filiere PPH25 (5V / 100mA)

Le transistor 8x75um de la filiere PPH25, quantia mous a donné les résultats de

mesures présentés en figure 77 :

CI3(dBc) - Ps=2dBm Gp(dB) - Ps = 2dBm

21

15

Figure. 77 - Cl 3 (a gauche) et Gain (a droite) a puissance de sorti e constante (PPH25)

Dans le cas du transistor PPH25, I'optimum de & correspond pas a I'impédance
pour laquelle la puissance de sortie a 1dB de cessmn est maximale (€@ Zrigsmax™
58dB). Avec un maximum de €dle 62dBc, ces performances en linéarité, a basanjwsont
et en retrait de 2 a 5dB par rapport a celle deIlB?RP15-30 et PP15-20.
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En ce qui concerne les valeurs de gain en puissalies sont du méme ordre que celles

des filieres WIN autour dupfqemax & savoir environs 18dB.

3.2.5. Evaluation de la filiere PPH25-X (5V / 100 mA)

Les résultats de la caractérisation d’'un transi8taf5um de la filiere PPH25-X sont

donnés ci-dessous (figure 78).

CI3(dBc) - Ps= 2dBm Gp(dB) - Ps=2dBm

20

19

17

16

14

Figure. 78 - Cl 3 (a gauche) et Gain (a droite) a puissance de sorti e constante (PPH25-X)

La conclusion relative aux performances en linéaté cette filiere est évidente. Alors,
gue toutes les filieres précédentes permettenttebitbdes niveaux de €tompris dans la
majeure partie des cas entre 62 et 70 dBc, ladilRPH25-X permet au mieux d’obtenir un
Cl; de 55dBc. Dans ces conditions, elle ne peut pes rétenue pour la conception

d’applications a forte linéarité a faible niveauplessance.

3.2.6. Synthése des résultats

La synthese des performance en linéarité des é&ddi PP15-20, PP15-30, PPH15,
PPH25 et PPH25-X, suivant les critéres deetde gain, est présentée ci-dessous :

‘ @ MAXIMUM O ZP1dBMAX m MINIMUM ‘ﬂ MAXIMUM 0 ZP1dBMAX @ MINIMUM

[ T T [ T
PP15-20 _—I f f PP15-20 ——‘
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Filiere technologique
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Figure. 79 - Synthése des résultats de mesures ab  as niveau de puissance

L’analyse de ces résultats montre que trois filiése démarquent a premiere vue :
PP15-20, PPH15 et PP15-30. Leurs performancesme te linéarité pure a faibles niveaux
de puissances sont trés proches. En outre, ellenbfles niveaux de €Elevés et proche
pour une impédance de charge optimale en puissébegevax). Si I'on considere
maintenant le critere de gain en puissance, Erd@lPPH15, accusant un gain en retrait de 2dB
en moyenne, est alors devancée par PP15-20 et ®#P15-

Entre ces deux derniéres filieres, les performasoes quasi-identiques. On retiendra
tout de méme PP15-20 comme étant la plus linéafabée niveau de puissance de sortie

pour ses performances ens@Es légérement supérieures.

3.3.  Comparaison a fort niveau de puissance, 1gs

Nous venons de conclure sur les performances éarltgé des filieres caractérisées en
régime quasi-linéaire (OBO ~ 20dB). Cette étudeiseidans le cadre du développement de
d’applications a trés forte linéarité nécessitanfanctionnement a fort recul de puissance de

sortie.

Néanmoins, beaucoup d’applications actuelles reguoieaussi des performances en
linéarité tres élevées pour de faibles OBO (4 aB)O@ans ces conditions, les transistors
fonctionnent dans des zones dites de « compensatidimtermodulation ou I'on peut
observer des améliorations « locales » de J'ivh fonction de la puissance de sortie. Ces
phénomenes sont dus aux compensations de noni@seantre les différents ENLI du
transistor pour une puissance donnée. lls sont dortement dépendants du point de
polarisation du transistor et peuvent varier sigatfvement en fonction des dérives

technologiques de la filiere concernée [101]-[105].

Dans l'absolu, ces phénoménes permettent donc idager I'optimisation d un
compromis puissance de sortie, rendement, linémigdde la conception d’applications de

télécommunications.

Nous allons maintenant présenter les résultats elira de Glsur toute une plage de
puissance de sortie donnée. Ensuite, les niveauKlglgour les zones d’'impédances de

charge mesurées seront tracés a puissance demrsgnte, respectivement &ZZp1dsmax
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéatééilieres pHEMT AsGa
et Z.w=Zp1demax-2dB d’OBO. Ceci permettra de visualiser les penfances globales et les

allures des phénomeénes de compensation pour tiestékeres étudiées.

3.3.1. Evaluation de la filiere PP15-20 (5V / 100mA)

Le nuage des courbes de; @iesurées a forts niveaux de puissance de sortiel@o
filiere WIN PP15-20 est donné ci-dessous en fire

C/13 (dBc)

>

Impédance de charge a fo

10 L ‘ LI ‘ T 1T ‘ T T ‘ L ‘ LI
-5 0 5 10 15 20 25 =
ZPldBmax_ 17+6Q
Puissance de sortie (dBm)

Figure. 80 - ClI 3 en fonction de Ps pour toutes les impédances de ch  arge mesurées (PP15-20)

Dans le cas de PP15-20, et sur la zone d’'impédemctérisée, les phénomenes de
compensation sont peu marqués quelque soit lesdamgés de charge appliquées au
transistor. Sur cette technologie, et pour nos itimmd de test, 'impédance de charge pour
laguelle la puissance a 1dB de compression de ggtifla plus élevée et aussi celle qui
présente les meilleurs niveaux de; @bur un OBO< 3dB. Un C} de 19dBc est obtenu au
point d'impédance 17+5.T) pour une puissance de sortie de 21dBms(Ry).

Les niveaux de Glprésentés sur la figure ci-dessous ont été tim@ésssance de sortie
constante. Le premier abaque correspond a la puissde sortie maximum a 1dB de

compression, tandis que le second correspond B d@ 5dB par rapport au fEkhax
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéat#dilieres pHEMT AsGa

CI3(dBc) - Ps = 20dBm CI3(dBc) - Ps = 15dBm

54

49

Figure. 81 - Cl 3 a Ps constante, filiere PP15-20 : P1dBmax (gauche) /5dB d’OBO (droite)

On retrouve avec l'analyse des caractéristique€igdea 5dB d’OBO par rapport au
Pigemax 1€S mémes tendances que les résultats présept@Edpmment pour I'analyse a bas
niveau. A 5dB d'OBO, limpédance permettant dolitemn Ck optimal s’éloigne

progressivement depdismaxppour s’établir dans une zone proche de 16€20j

3.3.2. Evaluation de la filiere PP15-30 (5V / 100mA)

Le nuage des courbes de;@lesurées a forts niveaux de puissance de sansecie la

zone d’'impédances caractérisée est donné surmefgyivante :

7 L
60 — ]
R 5 dBiR
@ 50 = P1aBmgx,
) i S AA ﬁAAAAA
© 40 g M
O - ®
30 o
. @
el
20 8
i E
10 T 1T ‘ LI ‘ LI ‘ L ‘ T T ‘ LI ;
-5 0 5 10 15 20 25 Zp1gmax= 15.5+6]Q

Puissance de sortie (dBm)
Figure. 82 - Cl 3 en fonction de Ps pour toutes les impédances de ch  arge mesurées (PP15-30)

Dans le cas de PP15-30, des phénomenes de compensaivent apparaitre sur une
plage de puissance de sortie allant de 12 a 18 dBra.amélioration maximum de 6dB du
Cl3 par rapport a la pente théorique bas niveau dédBipeut étre observée. On constate
cependant que le maximum de puissance a 1dB deressign de gain et le maximum deg Cl
ne sont pas obtenus pour la méme impédance de.dogs niveaux de gprésentés sur la

figure ci-dessous ont été tracés pour deux puissathe sortie constantes. Le premier abaque
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéatééilieres pHEMT AsGa
correspondant a la puissance de sortie maximunBad&dcompression (Rdnay, tandis que

le second correspond a un recul dysRixde 5dB.

CI3(dBc) - Ps = 20dBm CI3(dBc) - Ps = 15dBm

43

42

40

38

36

Figure. 83 - Cl 3 a Ps constante, filiere PP15-30: P1dBmax (gauche) /5dB OBO (droite)

Pour une puissance de sortie a 5dB d’OBO par rappoRgsmax ON Se trouve au début
de la zone de compensation. Les résultats morditerg que les impédances pour lesquelles
les phénoménes de compensation sont les plus dortespondent a des impédances de

charge tendant vers 16+20;j

3.3.3. Evaluation de la filiere PPH15 (4V / 125mA)

Le nuage des courbes de;@lesurées a forts niveaux de puissance de sotttopsé

sur la figure suivante :

L
“Q
> S
m 1
s £
2 @
o °
Q
g
k=]
‘@
=8
E
ZPldBmax: 15+4'5J Q

Puissance de sortie (dBm)
Figure. 84 - ClI 3 en fonction de Ps pour toutes les impédances de ch  arge mesurées (PPH15)

Dans le cas de PPH15, nous n'‘observons pas de mle@ées de compensation. Une
nouvelle fois, sur cette technologie et pour nasddmns de test, 'impédance de charge pour
laguelle la puissance a 1dB de compression de ggtifla plus élevée et aussi celle qui
présente quasiment les meilleurs niveaux depBur un OBO< 6dB. La figure ci-dessous
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéatééilieres pHEMT AsGa
représente les niveaux dezQdour une puissance de sortie constante de respeent

20dBm (Pdgmay et 15dBm (5dB d’OBO / Rigmay-

CI3(dBc) - Ps = 20dBm CI3(dBc) - Ps = 15dBm

48

45

42

39

36

Figure. 85 - Cl 3 a Ps constante, filiere PPH15 : P1dBmax (gauche)/ 5dB OBO (droite)

Lorsque l'analyse des caractéristiques de €8 fait a 5dB d’OBO par rapport au
Pigemax €t compte tenu de la remarque précédente, ortatengue I'impédance pdysmax

permet toujours d’obtenir un niveau de; @laximal.

3.3.4. Evaluation de la filiere PPH25 (5V / 100mA)

Le nuage des courbes de;@Glesurées a forts niveaux de puissance de sottaoeaé
sur la figure suivante :

80

70
60|

50—

40—

Ap b

C/13 (dBc)

30—

20—+

Impédance de charge a fo

10-TTTT{TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT ZPldBmaX:l55+6JQ

Puissance de sortie (dBm)
Figure. 86 - ClI 3 en fonction de Ps pour toutes les impédances de ch ~ arge mesurées (PPH25)

Des phénoménes de compensation apparaissent peylage de puissance de sortie
allant de 12 a 18 dBm. Sur cette plage de puissdrest possible d’obtenir des améliorations
du Ck de l'ordre de 7dB par rapport a la pente théoriope niveau de 2dB/dB. L'impédance
présentant le maximum de puissance au P1dB comdspdimpédance pour laquelle lesCl
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéatééilieres pHEMT AsGa
est optimum (Gl = 19.5dBc). Les tracés des@& puissance de sortie constantesgR puis

pour un OBO de 5dB / Rdmax) sont donnés figure 87 :

CI3(dBc) - Ps = 20dBm CI3(dBc) - Ps = 15dBm

57

51

45

40

34

Figure. 87 - Cl 3 a Ps constante, filiere PPH25 : P1dBmax (gauche)/ 5dB OBO (droite)

Lorsque l'analyse des caractéristiques de €& fait a 5dB d’OBO par rapport au
Pigemax 1€S tendances s’inversent completement. L'impédahigsmaxCorrespond au niveau
de Ck le plus faible toute la zone d'impédance carasé&xi Les phénomenes de

compensation sont générés pour des impédancetiarpactive positive forte.

3.3.5. Evaluation de la filiere PPH25-X (5V / 100mA)

Le nuage des courbes de; @lesurées a forts niveaux de puissance de sottdoesaé

sur la figure suivante :

80

C/I3 (dBc)

Impédance de charge a fo

10\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ _ R
-5 0 5 10 15 20 25 Zp1demax= 30+15]Q

Puissance de sortie (dBm)
Figure. 88 - ClI 3 en fonction de Ps pour toutes les impédances de ch  arge mesurées (PPH25-X)

Dans ce cas, les phénomeénes de compensation agpatad partir d’'une puissance de
sortie de 5dBm avec des maximums dg. Glur cette plage de puissance, il est possible
d’obtenir des améliorations de CGdllant jusqu’a 20dB (Ps = 13dBm) par rapport pdate
théorique bas niveau de 2dB/dB. Comme précédempmnt PPH25, le maximum de £l
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéat#dilieres pHEMT AsGa

pour la filiere PPH25-X est obtenu pour I'impédamcocerespondant aufgmax La figure ci-
dessous représente les niveaux deg @bur une puissance de sortie constante de
respectivement 20dBm (fhay €t 15dBm (5dB d’OBO / Rgmay)-

CI3(dBc) - Ps = 18dBm CI3(dBc) - Ps = 13dBm

55

51

47

43

39

Figure. 89 - Cl 3 a Ps constante, filiere PPH25-X : P1dBmax (gauche) /5dB OBO (droite)

Pour une puissance de sortie a 5dB d’OBO par rapoR g smax €S résultats montrent
de I'impédance de chargedsmaxreste proche de I'impédance présentant ym@iimal.

3.3.6. Synthése des résultats

La figure 90 permet de synthétiser les performanepslinéarité des différents
transistors en prenant pour référence leur niveapuissance de sortie maximum a 1dB de

compression de puis en prenant 5 dB d’OBO par nagpce méme Remax

(8 MAXIMUM 0 ZP1dBMAX @ MINIMUM | [8MAXIMUM 0 ZP1dBMAX B MINIMUM
T
PP15-20 _ | PP15-20 _—I
PPH15 PPHI5

PP15-30 PP15-30

PPH25

. _—‘

10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60
CI3 @ P1dBmax (dBc) CI3 @ 5dB 0.B.O / P1dbMax (dBc)

Filiére technologique
Filiere technologique

PPH25 ]

PPH25-X

Figure. 90 - Synthése des résultats de mesures af ort niveau de puissance

Afin d’évaluer au mieux I'intérét de chaque filieea fonction du cahier des charges de
différentes applications, notamment dans le caspdeifications de Glpour une puissance de
sortie donnée, une représentation des caracté@estiCs = f(Ps) sur toute la plage de
puissance mesurée, et pour les charges optimalesmd de chaque composant, est

judicieuse (cf. figure 91).
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70
] PP1520
PPH15
60— PP1530

ARG

PPH25-X

CI3 (dBc)
N
T

Puissance de sortie (dBm)
Figure. 91 - Cl 3 en fonction de Ps (1 raie): synthése pourles 5fi  lieres caractérisées

Il est alors possible de faire un choix technolagigen fonction des contraintes de
puissance de sortie pour un OBO donné dans le dauticompromis de G- Ps optimal.

Toutefois, ces conclusions sont a interpréter avedence. En effet, les phénomenes de
compensation, a fort niveau de puissance, sonerfmmt dépendants des impédances de
charges vues aux fréquences en bande de basetiendsotransistor. Les résultats peuvent
aussi étre différents en fonction de la fréquentférdnceAf pour laquelle les mesures sont

effectuées (effets mémoires).

4. Conclusion

L’évaluation des performances en linéarité de rhfiées filieres technologiques
(PPH15, PPH25, PPH25-X, PP15-20, PP15-30) a éis&éa travers la mesures loadpulll 2-
tons de transistors de taille 8x75um pour une #éqa de 10.24GHz et une fréquence
différence deAf égale a 10MHz.

Le choix des points de polarisation de chacun detr@msistors a été déterminé pour
une classe de fonctionnement AB « |légére » et poer densité de puissance consommée

identique de 830 mW/mm imposée par la conceptiocirdait en version encapsulée.

Les résultats de mesure a bas niveau montrenegudiéres PPH15, PP15-20 et PP15-
30, ont des niveaux de £proches et maximums autour de I'impédance de ehpoyr

laquelle la puissance a 1dB de compression estrmemi Ces trois filieres sont donc les plus
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PARTIE 4 — Evaluation des performances en linéat#dilieres pHEMT AsGa

adaptées dans le cadre de la conception de cictorte linéarité et a faible niveau de

puissance.

En revanche, les conclusions concernant les résuita mesure a fort niveau de
puissance ne peuvent pas étre donnés de faconeal&maeffet, & fort niveau de puissance ;
des phénoménes de compensation ¢’'ldkistent et sont différents suivant les filiéres
technologiques caractérisées. Des lors, le chamelfiliere technologique permettant des
performances optimales en terme de linéarité do@ étudié au cas par cas dans le cadre
d’applications fonctionnant a fort niveau de pumssade sortie et nécessitant un compromis

puissance - rendement - linéarité optimum.
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Conclusion géneérale

Aujourd’hui, les performances requises par les égss de télécommunications
modernes en terme de linéarité sont de plus engolugales. L'optimisation du compromis
puissance — rendement — linéarité des amplificatei@ puissance (éléments clés de ces
systemes) est donc plus que jamais d’'un intérétuma;j

Malheureusement, les modéles non-linéaires deistans actuels ne sont pas adaptés a
la prédiction précise des niveaux d’intermodulatiofaible niveau de puissance d’entrée et,
plus particulierement, de lintermodulation d’ord® (IM3). Cet état de fait peut alors
conduire a des simulations d’BMerronées, éloignées parfois de plus de 20dB des IM

mesureées pour de faibles niveaux de puissancertie. so

Par ailleurs, la majorité des modeles non-linéairgédiés spécifiquement a la
simulation de I'intermodulation, s’appuient soitir sine analyse spectrale de distorsions soit,
sur une extraction de modele pour différents paietpolarisation statique et ce, aux basses
fréquences micro-ondes. L’optimisation précise dumpgromis puissance - rendement -
linéarité des amplificateurs de puissance fonctmmnaux micro-ondes et aux ondes
millimétriques est donc difficilement envisagealaleec des modeles extraits suivant cette

méthodologie.

Nous avons donc développé une méthode de modefisags transistors HEMT basée
sur I'extraction fine des éléments non-linéairefédentiels intrinseques du composant, a
partir de mesures fines de parameétres S + I/V pslaétour d’'un point de polarisation donné.
Cette méthode permet d’obtenir un modele de tramrstses précis pour la prédiction de
I'IM 3. Elle permet d’extraire des modéles valables paufaibles niveaux de puissance, sur
une plage de fréquence importante allant jusqulangueurs d’ondes millimétriques. Nous
avons appliqué avec succes cette méthode a dif(éramsistors de différentes filieres.

Par la suite, nous avons étendu cette méthode délisation a une plage de puissance
de sortie plus importante allant du bas niveau ylasqdB de compression de gain. Par
ailleurs, la rétro-simulation d’un amplificateur geissance 7-16GHz, comprenant 3 étages, a
'aide de modeles de transistors extraits suivanhéthode proposée, montre une excellente

corrélation avec les résultats de mesures obtenus.

Suite a ces validations, nous avons entrepris tyaeales mécanismes de génération de

'IM 3 en étudiant I'apport de chaque non-linéarité pese compte dans le modele de
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transistor. L’étude a porté sur les influencesidesractions entre éléments non linéaires puis
sur l'influence des ordres des non-linéarités dgcahe des non-linéarités. Les résultats ont
montré que les phénomenes d’interaction des él&meon-linéaires intrinséques entre eux
sont fonction de l'impédance de charge pour laquédnalyse est effectuée, comme un
raisonnement simple permettait de le prévoir. Nawsns aussi montré que les impédances
présentées aux fréquences en bande de base et detioufréquence a I'lharmonique 2 n’ont

pas un impact significatif sur les niveaux d3jMl faible niveau de puissance.

La derniere partie du manuscrit concerne I'évatuaties performances en linéarité de 5
filieres technologiques pHEMT AsGa issues de demxdéries différentes. Elles ont été
évaluées a partir de mesures load-pull 2tons poerfiéquence centrale de 10.24GHz et une
fréquence différence de 10MHz. En raison de camteaithermiques liées a la conception de
circuits en version «encapsulée », les points dhrigation choisis pour chacun des
transistors correspondent a une densité de puissaagimum dissipée de 830mW/mm. Les
technologies PP15-20, PP15-30 et PPH15 ont alérse#nues comme étant les technologies
les plus linéaires et conseillées pour la concaptle circuits fortement linéaires a faible
niveau de puissance. En régime fort signal, nousn@awemarqué que les allures des
phénomenes de compensation de non-linéarités « spe¢» sont spécifigues a chaque
filiere. Les données extraites servent désormaitsade pour le choix d’une filiere appropriée
en fonction de 'OBO (Output Back Off) retenu, pathraque application a forte linéarité
envisagée en bande Ku, dans cette plage de puéssanc

En conclusion, la méthode de modélisation que ramms développée est, a notre
connaissance, la seule méthode connue permettantaussi grande précision dans la
prédiction de I'lM; a faible niveau de puissance et pour des frégsedeetravail pouvant

aller jusqu’aux longueurs d’ondes millimétriqued @G Hz).

Les modéles de transistors non-linéaires, dévebopiépartir de notre méthode,
permettent désormais une simulation prédictive g#snomenes d’IM dans les
amplificateurs de puissance. Ces modéles permealtmamt d’optimiser de facon précise le
compromis puissance — rendement — linéarité et domt recommandés dans le cadre de la

conception d’amplificateurs de puissance optimssass contrainte de linéarité.

Par extension de cette méthode, la modélisatiortrdasistors pour des puissances de
sortie au-dela duigs est en cours de développement. Ceci permettrdasldoptimisation

du compromis puissance — rendement — linéarité gesrapplications fonctionnant a faibles
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OBO, mais également la comparaison et I'évaluatmmpléte de filieres technologiques sans
avoir recours a des mesures lourdes et complexesede sont les mesures load-pull 2-tons.

La principale limitation de cette technique de nisdéion réside dans la difficulté de
créer des fonctions capables d’ajuster correctedesneléments non-linéaires pour de tres
grandes excursions des tensions Vgs et Vds autopoit de polarisation. Actuellement, de
nouveaux modeles paramétrables sont en cours ddog@ement a UMS pour les filieres
PPH15, PP15-30, PPH25 et PPH25X.

CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE
, United
-134 - ‘ @ Menelithic

Semiconductors




CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE
) United
- 135 - @Monomme

Semiconductors



CONFIDENTIEL — DIFFUSION RESTREINTE
) United
-136 - @Monomme

Semiconductors



Réesumé

Aujourd’hui, la conception d’amplificateur de puasge intégrés hautes fréquences a forte linéarité,
fonctionnant avec un fort recul de puissance pppo# a la puissance de saturation, est devenuenjsau
majeur pour les applications de télécommunicationdernes. Malheureusement, aux hautes fréquenpesiet
de faibles puissances de sortie, la plupart deslesdie transistor HEMT actuels engendrent deslaiions
erronées. d’intermodulation car leurs non-linéargént issues, soit de mesures non pulsées de gtegars en
un point de polarisation DC donné, soit de mes&edasses fréquences. Dans ce manuscrit, NOUSMTPO
une méthode de modélisation de transistor HEMT doagé des mesures I/V pulsées et de paramétrels&pu

permettant la prédiction précise de I3Mux hautes fréquences et pour de faibles puissalesortie.

Une étude approfondie de la génération de 4'BMira aussi permis de mettre en avant les phénaméne
d’interactions complexes existants entre les dfié éléments non-linéaires intrinséques d'un istorsde type

HEMT et notamment le réle prépondérant de la ca@&jd sur les mécanismes de génération de.I''lM

Finalement, une étude comparative détaillée deli®&es de transistors pHEMT AsGa, issues de 3
fonderies différentes, basée sur des mesures ldb@-pgons a 10GHz aura permis de sélectionnedelex
filieres de transistors (PPH15 et PP15-20) poukdisation d’'applications de télécommunicationgefiment

linéaires en bande Ku.

Abstract

Today, confident design of highly linear high-fremey MMICs is of primary concern in modern
telecommunication systems. Unfortunately, at higdggdiencies and low output power, accurate prediadb
intermodulation distortions fails with most of thgailable HEMT models due to nonlinearity extractidoased
on CW S-parameter measurements at DC bias poittsvdRF frequency measurements. In this manusariet,
propose a suitable HEMT model, extracted from gllé¥¢ and pulsed S-parameter measurements oveda wi
frequency range, which allows accurate intermodhdatistortions prediction at both high frequencdiasge and

for low output power.

Careful IM; generation analysis has been undertaken. Compteraction phenomenon involving each
transistor’s intrinsic non-linear elements haverbdemonstrated and the role of the capacitanceh@gd been
shown to be of primary concern.

Finally, a comparison study of 6 different pHEMT Azafoundry process based on 10GHz 2-tons load

pull measurements is presented. This study hava pai 2 foundry process (PPH15 and PP15-20) daitaln
highly linear high frequency MMIC design.
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