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Introduction Générale

INTRODUCTION GENERALE

L’avenement d’antennes a balayage électronique constitue une avancée significative dans le
domaine radar. Ce concept est particulicrement adapté a la détection de cibles en mouvement par
un dépointage rapide de I'antenne. Cette maitrise du signal est réalisée au cceur des modules
hypetfréquences d’Emission-Réception (modules E/R) grace a un contrdle d’amplitude et de
phase du signal émis. Chaque module E/R est placé au plus proche possible des éléments
rayonnants constituant lantenne réseau. Ce concept permet une plus grande fiabilité car
Iamplification est uniformément répartie sur 'antenne contrairement aux anciens dispositifs qui
considéraient une génération de puissance centralisée. Toutefois, la conception de ce type
d’antenne impose des contraintes technologiques importantes notamment sur les modules E/R.
La simulation de ce systeme permet d’améliorer les cycles de conception par une prédiction fine
des performances. Cette analyse aide les concepteurs a évaluer les qualités et les contraintes du
systeme afin d’optimiser son intégration. Pour cela, la simulation de systémes ou de sous-
ensembles nécessite des modeles précis pour des temps de calculs moindres en adéquation avec
les ressources informatiques couramment disponibles. De plus, ces modé¢les doivent étre
intégrables dans des logiciels de CAO (Conception Assistée par Ordinateur) permettant une
analyse des phénomenes mis en jeu. De nombreuses méthodes d’analyse disponibles sont
efficaces ainsi la priorité des développements se porte donc sur les modéles « systemes » appelés
« modeles comportementaux ». L'influence de 'amplificateur de puissance est importante sur les
performances globales de la chaine d’émission. Son fonctionnement en régime non linéaire
permet d’émettre un signal de forte puissance mais crée des distorsions d’enveloppe en amplitude
et en phase par la génération de modulations lentes de type Basses Fréquences (BF). De plus, le
controle du signal étant effectué en amont de 'amplificateur, les dérives engendrées par celui-ci
se répercutent directement sur la précision de détection et sur la portée du radar. Ces
phénomenes sont complexes a identifier et a modéliser. Les effets thermiques induits par la
génération de forte densité de puissance au sein des transistors, contribuent fortement a la
création d’'une modulation BF sur le signal d’enveloppe. Ces phénomenes sont d’autant plus
préjudiciables pour des transistors de technologie TBH (Transistor Bipolaire a Hétérojonction).
C’est pourquoi, ce type d’amplificateur a été étudié. Les modeéles couramment utilisés ne
décrivent que partiellement les variations en température. D’autre part, ils sont sensibles aux
problemes de convergence et demandent des ressources de calculs importantes. Leur intégration
dans une simulation systeme est inadaptée. Le récent développement de modeles

comportementaux permet de résoudre ces probléemes mais aucun ne décrit précisément 'impact
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des effets thermiques sur enveloppe du signal. Ce constat justifie I'intérét de ces travaux de
these : développer un « modele électrothermique comportemental d’amplificateurs de puissance

microondes pour les applications radars ».

Le premier chapitre de ce mémoire permet de préciser le contexte lié a la modélisation systeme
d’amplificateurs de puissance dans le cadre d’applications radars bande étroite. Une mise en
¢évidence de l'influence des effets thermiques sur les performances de 'antenne active jusqu’aux
transistors composant I'amplificateur de puissance, permettra d’avoir une vision approfondie du

contexte de I’étude.

Dans le second chapitre, les méthodes d’analyses et d’interpolations non linéaires seront
) y

présentées ainsi qu’un état de 'art non exhaustif mais représentatif de I’évolution des modecles

comportementaux d’amplificateurs. Ce bilan permettra de comprendre le choix de la topologie du

modele développé a partir d’'une formulation a séries de Volterra dynamiques modifiées.

L’évolution de la température sera prise en compte par un modéle d’impédance thermique
d’amplificateur. La premicre partie du Chapitre 3 aborde les aspects théoriques de transfert de la
chaleur. La seconde partie permet de décrire la méthodologie mise en ceuvre pour créer un
modele thermique systeme d’amplificateurs de puissance intégrable sous un simulateur circuit.

Cect est réalisé par le biais d’une méthode de réduction d’ordre basée sur les vecteurs de Ritz.

Ce modele thermique est couplé a un nouveau modele électrique comportemental dynamique et
isotherme afin de restituer I'influence des variations de température sur les performances
électriques. Ce mode¢le électrothermique systeme final permet une analyse de I'influence des effets
thermiques sur I'enveloppe du signal de sortie ainsi que la prise en compte de la dispersion
fréquentielle sur la bande passante de 'amplificateur. Le développement de ce modele est détaillé,

discuté et validé par la mesure au cours du Chapitre 4.

Pour conclure, le bilan des performances de ce modele ainsi que les axes d’amélioration potentiels

seront présentés.
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Chapitre 1 - Modélisation systéme d’amplificateur de puissance RF pour des applications radars

1.1. Introduction

Ce chapitre a pour objectif de situer le contexte industriel de I’étude par une présentation des
applications de radars embarqués. Le développement de radars dans les avions de combat est une
des activités principales de Thales Systemes Aéroportés ainsi que la guerre électronique. Une
connaissance des contraintes liées a ce type de produit et aux différents sous-ensembles, de
I'antenne radar aux transistors constituants les composants actifs (ex : amplificateur de puissance),
permet de saisir les besoins en terme de modélisation. Le développement actuel d’antennes a
balayage électronique actif constitue une avancée technologique importante. Leur principe de
fonctionnement repose sur un controle d’amplitude et de phase des signaux pulsés émis et regus.
La localisation d’objet est d’autant plus efficace que leurs caractéristiques sont maitrisées. Ces
exigences imposent des contraintes technologiques séveres a prendre en compte dans le

développement de I'antenne, en particulier dans celui des modules d’Emission/Réception.

La seule maniere d’anticiper les difficultés de conception et d’intégration de chaine RF, est d’avoir
recours a la simulation des performances du systéme, ou la simulation dite «systeme». La
précision des modeles impose la finesse de prédiction des résultats. Les temps de calculs et les
espaces mémoires nécessaires a la simulation d’un mode¢le, imposent la capacité d’intégration du

modele au niveau d’une simulation systéme.

La spécification des composants d’un systeme sera d’autant plus précise que les résultats de la
modélisation systeme seront proches de la réalité. Idéalement, la création des modeles doit étre
rapide, réalisable avec des moyens de mesure ou de simulation accessibles au plus grand nombre

et impliquant peu de ressources de calculs et d’espaces mémoires.

Chaque phase de conception puis d’intégration des éléments de I'antenne est alors maitrisée, ce

qui permet de s’affranchir d'un nombre important de réglages du produit.

Le développement des mode¢les systemes est actuellement un axe d’études important, notamment
pour des composants aussi importants que 'amplificateur de puissance RF. En effet, celui-ci
engendre des phénomenes non linéaires a mémoires particulicrement complexes a modéliser. Un
certain nombre de mode¢les prennent en compte ces effets mais peu, voire aucun, ne permettent
d’évaluer I'impact des effets thermiques. C’est pourtant une donnée essentielle pour anticiper la
dissipation thermique et prédire les dérives en module et en phase du signal émis par le radar, des

a phase de conception de la chaine d’émission.
la phase d ption de la chaine d’émissi
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Ce chapitre insistera donc sur la répercussion des effets thermiques au sein des transistors

composant amplificateur de puissance sur les performances globales de 'antenne radar.
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1.2. Contextes industriel et technologique

1.2.1. Principes des applications radar

= Présentation
L’actuel nom commun « radar » provient de 'acronyme anglais RA.D.A.R. pour RAdio Detection
And Ranging, soit en frangcais, la détection et Pestimation de la distance par onde Radio
Fréquence (RF). Dans le domaine des applications radar, le développement d’antenne a balayage
électronique constitue une avancée significative notamment par le concept de « balayage actif ».
La conception d’antennes dites actives pour les avions de combat Rafale, est une activité

importante de Thalés Systemes Aéroportés.

LA

Radar poirte avant
Artenne Active

Fig 1.1 : Localisation de 'antenne active dans la pointe avant de 'avion de combat

Ce concept permet d’adapter l'antenne a différents types de fonctions: la détection, la
localisation, la classification et le suivi de cibles... Ces fonctions sont réalisées par 'envoi d’un
signal de grande énergie dans une direction et la réception d’un signal de faible énergie réfléchi
par un objet. Un train d’impulsion permet d’émettre sur une courte durée T et de laisser le reste

de la période (T'—7) ala détection des échos provenant d’autres objets, Figure 1.2.
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T

L
A 2

b |

R B fenveloppe —,

““-——-.porteusej

Fig 1.2 : Représentation du signal radar théorique, un train d’impulsion modulée par un signal de

porteuse

Le signal de porteuse véhicule le signal utile d'enveloppe a des fréquences élevées.

 Bandes de fréquence utilisées
Les fréquences porteuses sont imposées selon le type d’application. Le nom des plages de
fréquences utilisées dans le monde des radars provient de la Seconde Guerre mondiale. En effet,
pour garder secret le développement de ce systeme, les militaires ont décidé de donner a ces
plages des noms de code qui sont demeurés en usage depuis. Ils ont été adoptés aux Etats-Unis
par '« Institute of Electrical and Electronics Engineers » (IEEE) et internationalement, par
I'« Union internationale des télécommunications ». Ces fréquences correspondent aux fréquences

porteuses du signal émis, Tableau 1.1.
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Nom Bande de Fréq. | Long. d'onde Applications radar
HF High Frequency 3-30MHz 10-100m radar cotier
P Précédent <300MHz 1m radar primitif
VHF Very High Fréquency 50-330MHz 0,9-6m radar trés longue portée
UHF Ultra High Fréquency 300-1000MHz 0,3-1m détection de missile ballistique
L Long 1-2GHz 15-30cm contrble aérien et de surveillance (GPS)
s Short 2-4GHz 7 5-15cm traffic aérien local, radars météo et

naval

c Compromis 4-8GHz 3.75-7.5cm tra'n§porteurs satellitaires et radar
météo

radar aéroportés, autodirecteurs de

X 8-12,5GHz 2,5-3,75cm missiles, radar de navigation, radar de

cartographie

Ku "u" pour "under" K, sous la bande K 12-18GHz 1,67-2,5cm radar de cartographie & haute

résolution
K "K" pour "kurz", court en allemand 18-27GHz 1,11-1,67cm radar melteo (onde trés absorbée par la
vapeur d'eau)
Ka "a" pour "above" K, au dessus de K 27-40GHz 0,75-1,11cm || radars météo et routier
divisé en 4 bandes (Q,V,E et W) :
mm bande millimétrique 40-300GHz 1-7,5mm | communication militaire, radar

anticollision,observations météo a
haute résolution et de courte portée

Tab 1.1 : Tableaux récapitulatifs des bandes de fréquences attribuées et les applications radar

associées

= Localisation et estimation de la vitesse d'un objet
Le principe de détection est le suivant : le signal émis se déplace a la vitesse de la lumiere ¢

(3.10° m/s). Aprés une période T, le signal a parcouru une distance entre ¢T et ¢(T +7).

L’onde est réfléchie par un objet a l'instant 7 ,. et revient sur 'antenne radar. Elle a alors

obj

CTobj

parcouru une distance aller-retour D = . Afin de déduire cette distance, la mesure du temps

de trajet 7, est effectuée, Figure 1.3.
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!
g 1l
Tbj

I
VY

Fig 1.3 : Mesure du temps de trajet aller-retour radar-objet

La connaissance de la distance d’un objet ne suffit pas a le localiser. I’antenne active a donc un
faisceau directif, elle focalise son énergie sur un diagramme étroit et effectue un balayage de
I'espace, Figure 1.4. Pour une localisation précise, le principe de détection est réalisé par plusieurs
antennes (réseau d'antenne). Toute dérive en amplitude et en phase du signal émis entraine une

diminution du niveau des lobes principaux, soit de la puissance émise par 'antenne.

Antenne

Lobe Secondaire

Lobes Diffus

___________________________________________________ P 0 Ouverture

a mi-puissance

Lobe Secondaire

Fig 1.4 : Directivité de 'antenne

La vitesse des objets est déduite grace a ’effet Doppler [1] : Le signal d’enveloppe est émis a une
fréquence connue f. La réflexion de cette onde sur un objet en mouvement modifie la

fréquence du signal. Les variations de fréquence des signaux recus permettent de déterminer la

vitesse de l'objet.
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Soit un objet mobile repéré a l'instant #, a une distance D, s’avancant vers I'antenne a la vitesse

4

obj *

A chaque instant, le temps de trajet de 'onde s’écrit :

p 2D _ 2Dy Wyt -
e c c

Si le signal émis est de la forme S, = A-cos(27 - f - 1), le signal recu a la forme :

2V .
Sr=B-cos(Zﬂ-f-(t—Tobj))zB-cos 27 -(f + ."b])-t+(00 1.2)

f

@, : La phase du premier signal recu servant de référence.

2V,

La fréquence du signal recu a augmenté de f, = Y = Tnb/ C’est la fréquence Doppler de la

%,.

cible.
La vitesse de l'objet V. est calculée par déduction a partir de la variation de phase du signal

émis. Si le signal émis n'est pas controlé en phase, des erreurs de calcul peuvent aboutir a une

mauvaise déduction de la vitesse de I'objet.

Pour remédier aux problemes de dérive en amplitude et en phase, I'antenne est calibrée
régulicrement afin de connaitre l'erreur engendrée par ces phénomenes. Il est alors possible de

compenser ces dérives. Il faut donc des calibrations régulicres.

» Catégories d'instabilités du signal émis
La détection des objets est basée sur la réception d’un signal de I’écho d’un objet vis a vis d’'un
signal émis, décrit en train d’impulsions modulées. Le controle du signal émis, en amplitude et en
phase, est un point majeur dans la précision de la détection. Deux catégories d’instabilités
peuvent se distinguer : elles peuvent étre permanentes comme les instabilités inter et intra-pulse

ou temporaires comme linstabilité d’impulsion a impulsion [2].

- L’instabilité inter-pulse : des signaux parasites de faibles amplitudes, produits par les

alimentations de puissance et les fuites hyperfréquences, perturbent la stabilité de la

25



Chapitre 1 - Modélisation systéme d’amplificateur de puissance RF pour des applications radars

26

période de silence présente a la réception des échos. Cette instabilité a une faible
incidence sur les performances de détection et est rarement précisée dans les

caractéristiques des émetteurs radar.

Instabilité inter-pulse

Fig 1.5 : Représentation de I'instabilité inter-pulse

L’instabilité intra-pulse : cette instabilité est caractérisée par les variations d’amplitude
et de phase pendant la durée de chaque pulse principalement dues aux effets thermiques
au sein de Pamplificateur de puissance. L’élévation de la température de jonction des
amplificateurs pendant la phase d’émission (durée du pulse) génere une dérive
d’amplitude et de phase. Lla conséquence principale est la dégradation du niveau des lobes
principaux lorsque la fréquence d’émission du signal hyperfréquence varie. Cette
instabilité est peu prévue lors du développement du radar car elle reste faible. Toutefois,

la mise en jeu d’impulsion d’une longue durée favorise cette instabilité.

L’instabilité d’impulsion a impulsion : cet effet se manifeste par une variation de
I'amplitude et de la phase entre impulsions successives. Cette instabilité crée des erreurs
de détection d’échos de cible fixe. Un écho fixe se définit par la réception d’un signal
indésiré provenant d’éléments relatifs a ’environnement tels que les habitations, le relief,
etc. Leffet Doppler est perturbé et peut entrainer une erreur d’interprétation de la cible
fixe comme étant une cible en mouvement. Cette instabilité est due a plusieurs types de
phénomenes, tels que: Dlinstabilité des oscillateurs, la conversion AM/PM de
Iamplificateur, mais principalement, les variations thermiques et les fluctuations des
tensions/courants d’alimentation des amplificateurs. L’augmentation de la période de
répétition du signal d’enveloppe permet de diminuer I'impact des effets thermiques sur

Iinstabilité d’impulsion a impulsion.
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1.2.2. Antenne Active

« Intéréts et description de I'antenne active

Le balayage d’antenne traditionnel est mécanique, le faisceau rayonné tourne grice a une rotation

mécanique de Pantenne [3]. Le balayage électronique améliore significativement la vitesse du

balayage. Pour un changement de direction, ce balayage prend quelques microsecondes en

comparaison aux quelques millisecondes du balayage mécanique. L’antenne nécessite de multiples

¢léments rayonnants constituant un réseau d’antennes élémentaires. Le faisceau rayonné de

chaque élément est controlé en amplitude et en phase par un module d’Emission-Réception

(module E/R). La Figure 1.6 illustre la structure de 'antenne active.

Elements
rayonnants

Distributeur
de

>_
=
>_

puiszance

Y Y

"_\,-'_"
Modules E/IR

’ Signaux RF

Fig 1.6 : Structure d’une antenne active
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Cette antenne permet d’adapter la forme et Pamplitude des lobes et de changer le diagramme de
rayonnement selon la fonction souhaitée de I'antenne (le guidage, la poursuite, la détection de
cible...). Le déphasage entre source de rayonnement voisines détermine la direction du maximum

de rayonnement. Le faisceau pointe électriquement.

L’amplification peut s’effectuer a Dextérieure de lantenne, il s’agit alors d’un balayage
électronique passif. Les modules E/R des antennes actives permettent de tout controler. Outre
les modules d’E/R et les éléments rayonnants, I'antenne active est également constituée de
distributeur de signaux, d’un radome adapté servant de protection mécanique, thermique et

¢lectromagnétique, d’un pointeur, d’un systeme de calibrage et des alimentations.

Dans une antenne active, les fonctions d’amplifications sont placées le plus prés possible de
I'antenne réseau, ce qui minimise les pertes. Pour cette raison, et en considérant la grande vitesse
de changement de direction de 'antenne réseau, le rendement est amélioré significativement par

rapport aux antennes a balayage mécanique.
Ces antennes sont également plus fiables. Leur MTBF (Mean Time Before Failure) est plus

important car les pannes sont moins pénalisantes. La panne d'un faible nombre de modules

affecte peu les performances de I'antenne.

» Les contraintes de |I'antenne active
L'antenne active est une avancée certaine dans le domaine radar. Toutefois, la principale difficulté
réside dans la maitrise de sa conception. Différents problémes peuvent perturber le
fonctionnement de I'antenne :
- Une irrégularit¢é dans la périodicité du réseau d’antenne peut générer des lobes

indésirables appelés « lobes du réseau ».
- Le radome provoque un couplage entre éléments du réseau qui doit étre pris en compte.

- Pour certaines applications, la montée en fréquence des signaux impose de réduire la taille
des mailles du réseau d’antenne. Par conséquent, les dimensions des modules E/R sont

amenées a diminuer tout en préservant excellence des performances.

- Le rapprochement du module E/R de l'antenne augmente les problémes liés 2 la

dissipation thermique.
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Les lois de phase et d’amplitudes étant quantifiées, une erreur de quantification peut
p p q > q p
générer des lobes parasites dits « de quantification », des pertes de gain et des déviations

de phase.

La bande passante de 'antenne est limitée a celle des éléments rayonnants, des modules et

du distributeut.

Ces remarques montrent la complexité de la conception d’une telle antenne, en particulier, de son

réseau d’éléments rayonnants et 'importance des fonctions réalisées par les modules E/R.

1.2.3. Module d’Emission-Réception

= Composition du module E/R

Les modules d’Emission-Réception (modules E/R) sont des chaines hyperfréquences. Les

fonctions réalisées par le module sont les suivantes, Figure 1.7 :

La fonction de contrdle du signal RF en amplitude et en phase est maitrisée par un
systtme de commande. Un ASIC (Application Specified Integrated Circuit) ou un
FPGA (Field-Programmable Gate Away) gere 'adressage des commandes a une puce
multifonction, une MFC (Multi-Function Corechip), générant le déphasage, l'atténuation

et la commutation entre les voies.

La fonction émission assure 'amplification de puissance des signaux RF a émettre. Un
pré-amplificateur ou «driver » permet de founir une puissance suffisante a la saturation du
signal en sortie d'un amplificateur de puissance ou HPA (High Power Amplifier). Le
fonctionnement du HPA en régime saturé permet de générer un signal d’enveloppe RF

de forte amplitude modulé par une fréquence porteuse élevée.

La fonction réception recoit un signal de faible amplitude s’approchant du niveau de
bruit. Un amplificateur faible bruit ou LNA (Low Noise Amplifier) permet d’augmenter
le niveau du signal recu en minimisant la dégradation du signal utile par le bruit. Un
limiteur, placé en amont, protége le LNA d’éventuelles expositions a de fortes puissances

recues.
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- Des commutateurs commandés assurent le passage entre le mode «émission» et le mode

«réceptiony.

- Un circulateur permet de diriger le signal entre un élément rayonnant et les chaines

hyperfréquences émission - réception associées ainsi que d'isoler les voies.

Circulateur
. MEFC |
Signal RF > Driver
a émettre |
Déphaseur Modulateur
Commandes ——> ASICH—>
Atténuateur ..
| Limiteur
Signal RF LNA

regu ‘

Alimentations —+—

Fig 1.7 : Composition du module E/R

Comme décrit dans le paragraphe 1.2.1, la phase du signal émis doit étre connue afin de déduire
I'expression de la forme du signal recu, soit de la vitesse de la cible. La connaissance de cette
vitesse dépend de la maitrise du signal émis par le bloc de controle en amont de la voie
d’émission. Si Pamplificateur de puissance a une dérive trop importante en phase, le calcul de la

vitesse de I'objet pourrait étre faussée.

» Les nouvelles techniques d'intégration des puces
Les contraintes technologiques imposées par le développement de I'antenne active ont amené a
concevoir de nouvelles techniques d'intégration des puces. L'optimisation de 'encombrement et
du poids des circuits dans un systeme embarqué tel qu'un avion de combat est un perpétuel défi
technologique. Les difficultés techniques du développement des modules E/R augmentent avec

la miniaturisation.
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La technologie multi-puces ou MCM (Multi-Chip Module) integre les différentes fonctions sur
une seule carte mere. Les acces DC, BF et RF sont connectés dans un circuit multi-couches [4]-
[5]. Les différentes familles de composants sont implantées sur une seule couche de substrat, c’est

une méthode hybride. Cette technique permet une grande compacité du module.

Un bi-module d’Emission-Réception, monté sur céramique, est présenté sur la Figure 1.8, il est

composé des 2 modules.

Réception
Emission

N NIE SRR )

/N N\

Driver HPA Circulateur

Fig 1.8 : Photographie d’un bi-module E/R, substrat céramique multi-couche

I’évolution technologique actuelle tend vers de nouvelles techniques telles que P’intégration
tridimensionnelle (3D) des puces grace a des interconnections verticales. Les voies d’émission
et de réception peuvent étre superposées ce qui augmente la densité d’intégration du module,
Figure 1.9. Les longueurs d’interconnections sont minimisées ce qui limite la génération des effets
parasites liés aux temps de propagation de groupe. La consommation, le volume et le poids sont
réduits. L.a complexité de cette intégration reste la difficulté technologique majeure, d’autant plus
que cette haute densité d’intégration ne facilite pas la dissipation thermique et le dépannage des

puces.
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Fig 1.9 : Illustration du gain d'espace grace a l'architecture 3D des modules E/R

La technique de déshybridation des fonctions facilite le dépannage par la mise en place de
micro-boitiers indépendants. Les puces sont électriquement isolées ce qui limite les problemes

dus aux couplages électromagnétiques.

Les fonctions élémentaires hyperfréquences sont quasiment toutes réalisées en technologie
MMIC (Microwave Monolithic Integrated Circuit). Des éléments actifs et passifs, localisés ou
distribués, sont reportés sur le méme substrat semi-conducteur. Le poids et le volume des
composants MMIC sont faibles. Le cott est minimisé pour de grande quantité de production.
Toutefois, aucun réglage du circuit final n’est possible et le cout du produit final dépend du
nombre de lancement en fabrication (« run») nécessaire a la mise au point de la puce. La
conception des circuits doit étre optimale et doit faire appel a des outils de CAO (Conception
Assistée par Ordinateur) performants. En effet, la possibilit¢ d’analyser avec précision le
comportement électrique, thermique et électromagnétique du circuit, avant sa production, permet
de limiter les risques de dysfonctionnement. L’objectif est d’obtenir un circuit fonctionnel des le

premier lancement.

Au sein des modules E/R, les amplificateurs, LNA et HPA, les déphaseurs, les atténuateurs et les
commutateurs sont généralement des circuits MMIC. La maitrise de la conception du HPA est
primordiale car il peut générer de forte dégradation des performances du module E/R
notamment du point de vue de la dissipation thermique et de la dérive du signal RF émis en

amplitude et phase.
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1.3. L'amplification de puissance microonde

1.3.1. Présentation

= Topologie de I'amplificateur de puissance
Un amplificateur se caractérise par sa faculté a générer une puissance suffisante a ’émission, sans
détériorer les caractéristiques en amplitude et en phase du signal. Un amplificateur MMIC
comporte typiquement des circuits d’adaptation d’impédance en entrée et en sortie afin de limiter
les pertes par désadaptation et également un circuit d’adaptation inter-étage lorsque

I'amplificateur comprend plusieurs étages de transistors comme représenté sur la Figure 1.10.

Circuit Circuit , Clrcult‘
X(t) —> d>adaptation [ | d’adaptation || — d adaptaFlon — > Y()
d’entrée inter-étage de sortie
Eléments dispersifs — Eléments dispersifs Elémer'lts’ 41sper51fs
linéaires linéaires linéaires
Transistors — —

non linéaires

Transistors
non linéaires

Fig 1.10 : Topologie d’un amplificateur MMIC a 2 étages de transistors

La topologie et la technologie (taille, polarisation, nombre d’étages et nombre de transistors) sont

choisies en fonction des performances souhaitées de 'amplificateur.
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» Les facteurs de mérite
Le fonctionnement de 'amplificateur nécessite 'emploi de transistors polarisés par des sources
d’alimentation. I’amplificateur est un quadripole défini par des grandeurs électriques et un bilan

de puissance comme représenté sur la Figure 1.11.

P

DC
1, ﬂ I
> ¢
PeE:>nT II'> v, ) P,
Pdiss

Fig 1.11 : D’amplificateur représenté sous forme de quadripole et les puissances associées

Les puissances fournies a "amplificateur sont :
- La puissance d’entrée, P,. En régime harmonique, la puissance d’entrée RF a la

fréquence f, s’exprime :

P = Re(V, 1)) 13

- La puissance continue fournie par les alimentations extérieures, P, avec :

Ppe :Z(VDC'IDC) (1.4

Les puissances générées par 'amplificateur sont :
- La puissance de sortie, P.. En régime harmonique, la puissance de sortie RF a la

fréquence f, s’exprime :

1 x
P = Re(V, 1)) (15
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- La puissance dissipée, P, . Cette puissance est générée par échauffement au sein des

matériaux de 'amplificateur.

D’apreés la loi de conservation de I’énergie, le bilan des puissances s’exprime :

F,+ Pye = Py + Fy (1.6)

La puissance dissipée est une puissance perdue, elle doit étre efficacement évacuée afin de ne pas
perturber le comportement électrique de 'amplificateur. Un fonctionnement efficace se traduit
donc par la capacité a convertir la puissance fournie en puissance de sortie utile. Le critere du

rendement en puissance ajoutée permet d’évaluer cette performance.
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Le Rendement en Puissance Ajoutée, RPA :

RPA == e :l_Pdiss (17)

Le gain en puissance, G, : il est défini comme le rapport de la puissance de sortie et la
puissance d’entrée.

décibel

G, =P/, = G,(dB)=P,(dBm)~ P,(dBm) (18)

La bande de fréquence. Chacun des criteres ci-dessus doit étre évalué sur toute la bande

de fréquence de fonctionnement de 'amplificateur.

Le critere C/I (Catrier to Order Intermodulation) : Lors d’une caractérisation

biporteuse, le critere C/I est calculé par le rapport entre les niveaux des raies porteuses
aux fréquence f, et f, et les raies d’intermodulation générées pat le comportement non

linéaire de Pamplificateur. Ce critére permet de juger du niveau de distorsion du signal

émis. Le C/I d’ordre 3, C/I; est le plus significatif. En effet, les raies d’intermodulation
d’ordre 3 aux fréquences 2.f, — f, et 2.f, — f, sont les plus proches des raies porteuses

et sont d’amplitude assez élevée ce qui les rend plus facile d’acces a la mesure.

X(f) Y(f)
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Fig 1.12 : Caractérisation biporteuse d’un amplificateur de puissance

L’adaptation permet de maximiser les puissances d’entrée et de sortie du circuit afin de

générer le maximum de puissance pour une classe de fonctionnement fixée [6].
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L’impédance de charge doit étre optimisée dans les limites du fonctionnement des
transistors. L’adaptation fort signal permet d’obtenir un niveau de compression le plus
élevé possible par rapport a une adaptation bas niveau. A la saturation du signal, le gain
en courant et la puissance de sortie augmentent pour un gain associé¢ qui diminue, Figure
1.13. I’adaptation repose sur 'optimisation de la droite de charge du transistor pour une

classe de fonctionnement choisie, Figure 1.14.

| Gain
C I.=p.1
A y el C B A
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' > 1, ' > P,

-“+—> < > > «—>

Zone linéaire  Zone non linéaire Zone linéaire  Zone non linéaire
Saturation du signal Bas niveau Compression de gain

Fig 1.13 : Saturation du signal, fonctionnement non linéaire du transistor bipolaire a hétérojonction.

Fig 1.14 : Cycle de charge adapté en puissance (classe AB)
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Lorsqu’il s’agit de minimiser le fonctionnement par rapport a la consommation du transistor, le

cycle de charge est adapté en rendement ajouté, Figure 1.15.
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Fig 1.15 : Cycle de charge adaptée en rendement ajouté (classe AB)

Ces critéres sont principalement induits par les transistors de puissance composant
Pamplificateur. Les matériaux semi-conducteurs et le type de transistor imposent les

performances de Pamplificateur.

= Technologie des semi-conducteurs
Le choix des transistors dépend de TIapplication, c’est a dire, de la bande de fréquence de
fonctionnement et de la puissance a générer. I’étude des différentes technologies de transistor
n’est pas 'objet de ces travaux. Différents travaux ont permis de trouver dans la littérature un
panel complet des caractéristiques des semi-conducteurs [10]-[12]. Quelques caractéristiques
principales sont récapitulées dans le Tableau 1.2 afin de saisir les enjeux du choix de la

technologie de 'amplificateur de puissance.

Matériaux Si GaAs 4H-SiC GaN
Gap (eV) 1.1 1.43 3.2 34
Hn (cM?/V.s) 1350 8500 700 900
k (W/cm.K) a 300K 1.5 0.5 45 1.5
E. (V/Cm) 0.3 0.4 3 3.3

Tab 1.2 : Caractéristiques de matériau semi-conducteur
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- L’énergie de bande interdite ou Gap est la quantité d’énergie nécessaire a un électron

pour passer de la bande de conduction a la bande de valence.

- La mobilité des électrons p, est la vitesse de I’électron lorsqu’il parcourt le réseau
cristallin du semi-conducteur sans étre dévié. Le dopage du matériau ou 'augmentation
en température modifie la régularité du réseau cristallin. L.a mobilité des électrons dépend

du champ électrique présent au sein du matériau.

- La conductivité thermique k est la capacité du matériau a dissiper la chaleur.

- Le champ électrique d’avalanche caractérise la possibilit¢é d’obtenir des tensions

d’amplitude plus ou moins élevée.

Les matériaux a « grand gap » (gap supérieur ou égal a 3eV) comme le carbure de silicium (SiC) et
le nitrure de gallium (GaN) permettent la génération de forte puissance en autorisant des tensions
de polarisation élevées. Ces matériaux ont une meilleure résistance a la température et aux
radiations. Le phénomene d’ionisation par impact crée des courants d’avalanche et aboutit a la
destruction du composant lorsque le champ électrique est élevé. Ce phénomene est moins
pénalisant pour ces matériaux que pour I'arséniure de gallium (AsGa) et le silicium (Si). A ’heure
actuelle, I'exploitation de ces matériaux grand gap est un axe de développement majeur pour

diverses applications.

UMS Power RF Performances

|

1 kW

100 W -

1W -

01wl
| | | [
1 GHz 10 GHz 100 GHz ~

Fig 1.16 : Performances en fréquence et en puissances des amplificateurs ’UMS d’apres la

technologie des transistors
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Cette étude s’est focalisée sur un amplificateur de puissance MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuit) fonctionnant en bande X (entre 8 et 12GHz). Les Transistors composant
Pamplificateur sont de technologie Bipolaire a Hétérojonction GalnP/AsGa (TBH) issue de la
filiere HB20P d’UMS [12]. Les phénomenes décris pour le TBH peuvent étre retranscris pour les
transistors a effet de champ moyennant une bonne compréhension de leurs différences physiques

[13]-[14].

1.3.2. Les Transistors Bipolaires a

Hétérojonction

= Principe de I'effet transistor
Les transistors bipolaires ont été inventés en 1947 par le laboratoire Bell. Le terme « bipolaire »
vient du principe de fonctionnement de ces transistors qui met en jeu deux types de porteurs, les
porteurs minoritaires et les porteurs majoritaires. De ce fait, ces dispositifs sont sensibles aux
propriétés d’injection et de recombinaison des porteurs. Le principal avantage de ces transistors
repose sur une densité de puissance importante due a leur structure verticale. D’autre part,
I'isolement des jonctions par rapport a la surface du composant et des interfaces avec le substrat

le rende peu sensible au effets de pieges contrairement aux transistors a effets de champ [10][14].

Deux types de transistors bipolaires existent, les transistors bipolaires a homojonction et les
Transistors Bipolaires a Hétérojonction (TBH). L’intérét du TBH réside dans une bi-jonction
émetteur-base qui favorise l'injection des électrons de I'émetteur vers la base alors qu’elle
s’oppose a I'injection des trous de la base vers I’émetteur, accentuant ainsi 'efficacité d’injection.
La Figure 1.17 présente une structure NPN polarisée, sa représentation schématique et la

répartition des porteurs.
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Emetteur Base Collecteur
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Fig 1.17 : Principe de Peffet transistor, répartition des porteurs en exces et symbole du TBH

Leffet transistor est créé par la forte interaction entre la jonction émetteur-base et la jonction
base-collecteur, ce qui aboutit a la génération d’un courant dans la jonction base-collecteur
polarisée en inverse. Pour cela, des porteurs minoritaires sont injectés dans la base a partir de la
jonction base-émetteur polarisée en directe. Pour un fonctionnement optimal, peu de porteurs
doivent se recombiner, c’est pourquoi 'épaisseur de base doit étre trés inférieure a la longueur de

diffusion des porteurs.
Le gain en courant f caractérise un transistor :
Ic

B I, (1.9

Pour une structure a hétérojonction dont I’émetteur est un matériau a large bande interdite, la
différence de barricre favorise I'injection d’électron dans la base. La base n’a pas besoin d’étre
sous dopée par rapport a ’émetteur comme pour une structure 2 homojonction (résistance de

base Rjp faible). Le gain en courant est alors favorisé¢ par un faible courant de base car les

recombinaisons électron-trou dans ’émetteur sont moindres.
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= Structure du Transistor Bipolaire a Hétérojonction
Comme présenté dans le paragraphe précédent, une hétérojonction est constituée de deux semi-
conducteurs. Le choix des matériaux est tel qu’il doit favoriser la diffusion des électrons, pour
une jonction NPN, grace a des différences de bande interdite importantes. La structure en coupe

simplifiée d’un transistor bipolaire a hétérojonction GalnP/AsGa est présentée par la Figure

1.15.

Plot de I’ Emetteur

~
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Ballast : AsGa Jonction Emetteur : GalnP, dopée N

Plot de Base

Jonction Collecteur
AsGa, dopée N

Jonction Base : AsGa, dopée P

Plot de Collecteur Plot de Collecteur

1 C 1 C Sous-Collecteur

Substrat

Axe de I’effet transistor

Fig 1.18 : Structure simplifiée en coupe d’un doigt d’émetteur du Transistor Bipolaire a

Hétérojonction GalnP/AsGa

F_.. estla fréquence pour laquelle le gain unilatéral est égale a 1. Cette valeur permet d’apprécier

les possibilités hyperfréquences du transistor et dépend de la fréquence de transition F), de la

résistance Ry et de la capacité base-collecteur Cy. :

(1.10)

Je

2r-7,,

Avec F, = , la fréquence pour laquelle le gain en courant 3 est unitaire, ou 7,. est le

temps de transit des électrons et f,, la fréquence de coupure.

Afin d’améliorer la fréquence maximale d’oscillation F, du transistor, il est possible grace a

cette structure de diminuer la résistance de base R en surdopant la base par rapport a I'émetteur

tout en consetvant un gain en courant [ élevé.
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 Les types de Transistors Bipolaires a Hétérojonction

utilisés

Ces travaux n'approfondissent pas I’état de 'art des transistors de puissance existants. Divers

ouvrages permettent de s’informer sur leurs potentialités et leurs limitations [10]-[12]. Un bilan
ges p p

succinct des TBH utilisés est présenté afin de situer le contexte du cas test utilisé dans cette

étude.

Les Transistors Bipolaires a Hétérojonction (TBH ou HBT dans la littérature anglaise) utilisés

sont :

Le TBH Si et SiGe [15]-[160] : Ce type de transistor est couramment utilisé dans le
domaine de la téléphonie mobile. Le silicium ne permet pas une montée en fréquence au
dela de quelques GigaHertz contrairement au silicium germanium mais au dépend d’une
tension de claquage moins élevée. Les TBH SiGe sont de bons candidats pour des
applications radar bandes X et Ku. Les processus technologiques sont matures et le prix
du silicium étant inférieur a celui de l'arséniure de gallium, les TBH Si et SiGe sont des

filieres a faible cout de fabrication.

Le TBH InP [17]-[19] : Ce type de transistor se classe en deux catégories, les transistors
a simple hétérojonction (SHBT) et a double hétérojonction (DHBT). Le SHBT a un
matériau identique, par exemple 'InGaAs, pour la base et le collecteur. Le SHBT a une
faible tension de claquage (quelques volt) limitant le puissance de sortie, mais cette
contrainte peut ¢tre minimisée par I'augmentation de I’épaisseur du collecteur. Une autre
solution consiste a remplacer le collecteur par 'InP afin de constituer une seconde
hétérojonction qui autorise a atteindre des fréquences de transition jusqu’a 300GHz. Ce

transistor devient un DHBT.

Le TBH GaAs [13] [20] : La mobilité des électrons de I’AsGa est améliorée par I'ajout de
d’Indium (In) ce qui permet d’avoir des fréquences de travail jusqu’a 250GHz. En bande
X, le TBH GalnP/GaAs peut délivrer une puissance de 10W en CW (Continuous
Wave).

Le TBH «grand gap » [21]-[22] : Les matériaux grand gap (GaN, SiC) ont des

conductivités thermiques fortes ce qui favorise la dissipation de chaleur. L’alliance de
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matériau (TBH AlGaN/GaN) permet d’obtenir des puissances (forte tension de claquage

jusqu’a 330V) et des fréquences plus élevées.

1.3.3. L'échauffement des matériaux semi-

conducteurs

La capacité a dissiper la chaleur générée par le fonctionnement des transistors dépend
essentiellement de la conductivité thermique des matériaux. Celle-ci, au température qui nous
intéresse, diminue généralement en fonction de la température ce qui pose des problemes
d’évacuation de la chaleur. Ces phénomeénes d’échauffement se répercutent sur les performances

électriques du composant.

- Réduction de la mobilité des électrons
L'augmentation de la température modifie les propriétés physiques du réseau cristallin. Les

électrons se heurtent plus fréquemment aux atomes ce qui diminue leur vitesse de transit et, par

conséquent, la densité de courant de conduction Jc, Formule 1.11.

Je=q-n-p, -E (1.11)

g est la charge de I’électron égale 2 1.6.10"°C.
n estle nombre d’électron libres par unité de volume (rng)

4, est la mobilité des électrons (m’/V.s).

E estle champ électrique (V/m).

Ce phénomene entraine une diminution du gain statique en courant f3.
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 Diminution de la largeur de bande interdite
L’augmentation de la température diminue la largeur de bande interdite ce qui se traduit par une
diminution des tensions de polarisation d’entrée de la diode du transistor. L.e courant statique

I1,(T) peut s’exprimer selon le produit de deux termes indépendants, /(7)) et un terme

exponentiel, Formule 1.12.

1,(T)=1,(T)- {exp(z'—;] - 1} (112)

- Impact de [((T) : Lorsque la température augmente, ce terme représente la diminution

de la largeur de bande interdite soit, un décalage de la tension de seuil de conduction,

comme illustré par la Figure 1.19.

w2

T, T, T,

T3>T2>Tl

> V

Fig 1.19 : Influence de la température sur la tension de seuil de la diode d’entrée du transistor
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- Impact du terme exponentiel: Ce terme décroit lorsque la température augmente

comme représenté par la Figure 1.20 :

> V

Fig 1.20 : Influence de la température sur exponentiel du courant statique de la diode d’entrée du

transistor

Ces deux effets s’additionnent mais l'influence de la tension de seuil reste majoritaire. La
diminution de la bande interdite est d’autant plus sensible que la conductivité du matériau est
faible. Ce phénomene est donc plus pénalisant pour ’AsGa que pour le Si ou le GaN.

Pour un transistor multi-doigt, cet échauffement est accéléré par T« effet Crunch», c’est

I’emballement thermique.

» L’effet « Crunch »
Pour les transistors bipolaires a hétérojonction, I'effet « Crunch » ou « Current collapse » [23] se
traduit par une chute des caractéristiques Ic = f(Vce) pour une puissance dissipée donnée au
sein du transistor, Figure 1.21. Le gain en courant ainsi que le courant collecteur diminuent avec

I'augmentation de la température.
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Zone
d’emballement
thermique

Fig 1.21 : llustration de P'effet Crunch d’un TBH

Cet effet est généré par une répartition non uniforme du courant de base dans chaque doigt
lorsque la température intrinseque augmente. Lorsque la puissance dissipée est faible, ce courant
se répartit uniformément dans chaque doigt du transistor. Lorsque la puissance dissipée s’éleve,
un point chaud apparait au niveau du doigt central du transistor, le courant de base se concentre
vers ce doigt limitant le fonctionnement global a un doigt du transistor. C’est pourquoi cet effet

est prépondérant pour des transistors multi-doigts [24].

» Les solutions limitant les effets thermiques
Des solutions technologiques existent afin de faciliter I'évacuation de la chaleur et d’uniformiser

la température sur les structures multidoigts.

- Les Ponts thermiques: Pour limiter 'effet « Crunch», des ponts thermiques sont
souvent réalisés en or ou or/diamant afin de répartir ’évacuation de la chaleur en

favorisant le couplage entre les doigts d’émetteurs [25], Figure 1.22.
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48

Fig 1.22 : Ponts thermiques entre les doigts d’émetteur d’un TBH

L’espacement des doigts: L’¢largissement de l'espace entre les doigts d’émetteur

permet de limiter le couplage thermique entre les doigts au détriment de la puissance RF.

La technique de monture « Flip-Chip » améliore la dissipation [26]-[27]. La puce est
retournée afin de faciliter ’évacuation de la chaleur. Avec un montage a drain thermique,
la chaleur doit traverser le substrat pour atteindre les trous métallisés et se diffuser face
arriere de la puce. Avec le report Flip-Chip, la chaleur est évacuée sur un matériau a forte
conductivité thermique (ce qui facilite DIévacuation thermique). Pour un TBH
GalnP/AsGa, le matériau GalnP de I’émetteur a une mauvaise conductivité thermique,
ce qui limite la dissipation thermique méme avec un report Flip-Chip. Cette méthode
n’est toutefois pas une solution radicale. De plus, les vias et autres épargnes sur le plan de

report de la puce peuvent limiter évacuation de la chaleur.

<= -_—

Fig 1.23 : Monture Flip-Chip

La résistance de Ballast [28] : Pour les TBH, la puissance dissipée augmente avec V.

Ainsi, pour des classes de fonctionnement nécessitant un fort V., comme la classe A,
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une résistance de contre-réaction, dite « de Ballast », est placée en série avec 'émetteur ou
la base afin de minimiser le phénomene d’emballement thermique induit par
I'augmentation du courant de base. Le décalage du point de polarisation, da a la réduction
de la bande interdite, est compensé par une chute de potentiel au niveau de la résistance

de base R et/ou d’émetteur R..

1.4. Intéréts de la modélisation
comportementale d’amplificateurs de

puissance

1.4.1. Bilan des modeles usuels pour la

conception d’amplificateur de puissance

= Conception du circuit
La premiere étape de conception d’un circuit MMIC est de définir la composition du modéle
satisfaisant les spécifications établies, de la zone active aux composants élémentaires. Il s’agit du
mode¢le dit « de conception ». Celui-ci doit prendre en compte les problemes liés a la dissipation
thermique et aux effets électromagnétiques parasites en optimisant I'emplacement des

COl’IlpOSZlI’ltS.

Le dimensionnement des éléments et leur répartition spatiale sont évalués grace a des simulations
¢lectromagnétiques et thermiques par éléments finis en deux ou trois dimensions. Une fois
Iamplificateur réalisé, il est testé afin de confirmer les spécifications et de connaitre les

performances maximales. Ces résultats permettent de créer des modeles plus complets.

Deux types de modeles sont actuellement exploités :

- Le modele physique se base sur la définition des matériaux et repose sur I’étude du
comportement des porteurs dans les semi-conducteurs. Ce type de modele, appelé
mode¢le « boite blanche », décrit les phénomenes d’apres des lois physiques modélisées par
des équations analytiques. Les simulations thermiques permettent de prédire la

température de jonction et la répartition thermique du composant au sein des matériaux.
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es données sont difficilement accessibles a la mesure car le point chaud (température de
Ces d t difficil t bles a 1 le point chaud (température d
jonction) d’un HBT n’est pas en surface et les dimensions d’un composant MMIC sont
faibles [29] (environ 20mm? pour le TBH étudié). Les simulations électromagnétiques
permettent de prévoir les effets de couplages électromagnétiques et autres effets parasites

[30]. Ces méthodes sont basées sur la résolution des équations de Maxwell.

- Le mod¢le électrique ou modele circuit est le plus souvent employé dans les logiciels de
CAO (Conception Assistée par Ordinateur). Il s’agit de définir des modeles électriques
équivalents représentant le comportement physique du composant par des éléments actifs
ou passifs. Ce type de modele, appelé modele « boite grise » est couramment utilisé dans

la conception des circuits car il nécessite moins de ressources informatiques.

» Les modeéles couplés
La précision des modeles physiques est plus fine que celle des modeles électriques mais ces
derniers ont 'avantage de réduire les temps de calcul. Des modéles couplés sont mis en ceuvre

afin de prévoir 'impact des phénomenes électromagnétiques et thermiques sur les performances

du circuit [29]-[31].

Concernant les méthodes Electro-Magnétiques (EM), les couplages peuvent étre réalisés grace au
conformisme des matrices de parameétres [S] permettant la simulation circuit de systemes couplés

[31].

Les couplages thermiques sont difficilement pris en compte a partir d’un modele physique qui
impose des temps de calculs trés importants. Ces simulations physiques sont la base dun
développement aboutissant a Pexpression d’une impédance thermique définissant la température
en un point de la structure. Cette impédance thermique est définie d’apres une analogie des
grandeurs électriques et thermiques. La température est équivalente a une tension et le courant a

une puissance. L’intégration de 'impédance thermique dans un simulateur devient alors possible.

Un exemple de modéle circuit électrothermique de transistor est présenté sur la Figure 1.24. Ce
type de modele électrique est couramment utilisé pour simuler I'impact des effets thermiques
quasi-statiques sur les performances du composant. Chaque transistor dun amplificateur de

puissance est modélisé par ce type de modele.
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Fig 1.24 : Exemple de modele électrothermique non quasi-statique du TBH

La connaissance de la résistance thermique et de la puissance dissipée moyenne permet de

déduire la température en un point de la structure du transistor, Formule 1.13 :

= PJi 1.13
T,=T,, + Ry, Pdiss (1.13)
Tj : La température déduite référencée en un point de la structure de transistor, généralement la
température de jonction du doigt chaud.

T, - La température de référence comme la température ambiante ou la température de fond de
socle.

R, : La résistance thermique équivalente du transistor.

Pdiss : 1a puissance dissipée moyenne.

T
Pdiss = %J.Pdm (t)-dt avec P, (t)=Ic(t)-Vce(t) (1.14)
0

Un modele isothermique est établi d’apres une caractérisation en impulsion suffisamment courte
pour que la température soit considéré comme constante. La température n’a pas le temps de
s’établir pendant la durée de 'impulsion. Le transistor est tenu dans un état thermique fixé par le

point de polarisation [32].
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1.4.2. Modélisation systeme d’amplificateur de

puissance

» La modélisation systeme

Malgré les avantages du modele « boite grise », ce dernier reste trop cotteux en temps de calculs
pour permettre la simulation de chaine hyperfréquence mettant en jeu des signaux complexes. Ce
type de simulation est pourtant impératif afin d’améliorer les temps de conception en guidant les
choix de composants et lintégration finale du systeme. L’analyse des performances d’un
dispositif comportant des éléments aussi complexes a modéliser qu'un amplificateur de puissance
doit envisager 'exploitation de nouveaux mode¢les. Pour le moment, une solution est la co-
simulation qui se base sur le couplage de divers types de modecle sous un méme simulateur
comme Ptolemy sous ADS (Advanced Design System d’Agilent) [33]. Une partie systeme permet
de gérer les flux de données combinant le traitement numérique et le traitement analogique par
I'intermédiaire d’un contréleur de type «data flow». A chaque itération temporelle de la
simulation, l'interface systeme fournit un signal d’entrée au sous-circuit analogique qui évalue sa
sortie dans la partie circuit du logiciel. Les résultats sont ensuite retranscrit a la partie systeme a
chaque sortie des éléments circuits. La réponse globale du systéme est accessible sous I'interface
systeme.

Cette méthode reste trop cotteuse en terme de ressources car elle dépend toujours du nombre
d’équations définissant les modeles des sous-circuits analogiques de type « boite grise ». Cette
limitation est d’autant plus pénalisante pour les systémes incluant des modéles non linéaires tels
que les amplificateurs de puissance. De nouveaux modeles dits « comportementaux » émergent
permettant de réduire considérablement la complexité des modeles. La simulation « systeme »
devient possible. L’enjeu est de définir des modeles comportementaux précis et adaptés aux

phénomenes physiques réels du systeme.

Ces macro-modeles approximent les relations entrée-sortie d’un composant ou sous-systéme et
offrent de nouvelles possibilités : modéliser le comportement global d’un circuit par quelques
fonctions analytiques. Ce sont des modeles « comportementaux » aussi appelés, modeles « boites
noires ». Le modéle comportemental requiert moins de ressources de calculs et de mémoires ce
qui permet la simulation de systéme au sein des logiciels de CAO. Ces modeles sont génériques,
les équations ne font pas appel a des grandeurs issues de la technologie du composant. Ils sont

basés sur des compromis :
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La finesse de description des phénomeénes, sachant qu'un modele comportemental est
basé sur de nombreuse hypotheses simplificatrices liées aux performances a modéliser et

aux signaux mis en jeu.

La complexité de leurs procédures de caractérisation a partir de mesures, impliquant
des moyens de test spécifiques plus ou moins accessibles, des simulations, nécessitent
l'acces a des modeles physiques ou électriques et a un logiciel répondant au type de

performances a tester.

La procédure de création des modéles : l'extraction des fonctions analytiques
exprimant le comportement du modele d'apres les données issues de la caractérisation.
Cette procédure entraine le choix du type de fonctions d'interpolation (polynomial,

neurone, par fonctions splines...).

Leur complexité d'implémentation au cceur des logiciels de simulation, le choix du
logiciel afin qu'il exprime efficacement les performances du modele et du systeme
(chainage des modeles), avec une bonne convergence des calculs nécessitant peu de

ressources informatiques.

Ce sont les axes d'amélioration des modeles comportementaux actuels qui aboutiront 2 la

possibilité de réaliser des simulations de chaines hyperfréquences a un haut niveau de

considération. Les recombinaisons de phase ou de Taux d'Onde Stationnaire (TOS) entre chaque

¢lément peuvent favoriser ou non le transfert du signal et pourront étre pris en compte.

Ainsi l'analyse des performances de amplificateur de puissance jusqu'a l'antenne active incluant

le module d'Emission/Réception et l'antenne réseau, permettra une grande maitrise de chaque

étape de développement. Pour I’heure, il s'agit de modéliser les composants les plus pénalisants

dans l'analyse de chaine comme l'amplificateur de puissance. En effet, la nature de son

fonctionnement impose des effets non linéaires complexes a décrire, a caractériser et a modéliser.
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» Les effets mémoires non linéaires

Soit un systeme non linéaire caractérisé par sa réponse impulsionnelle A(%) :

Systeme

h(t)

x(t) — — (1)

Fig 1.25 : Représentation d’un systéme non linéaire

Le signal réel d’entrée du systeme x(f) peut étre approximé par une série d’impulsions

x, = x(k.At) avec At la durée de I'impulsion, Figure 1.26.

x(1)

x(k - At)

1= —> 1

At k- At m- At

Fig 1.26 : Approximation du signal réel X(Z) en une série d’impulsions

Dans un cas classique, le signal de sortie a I'instant t ne dépend que du signal d’entrée au méme
instant. Ainsi, la fonction de transfert est relativement simple du type y(¢) = f (x(t)) Au sein
d’un composant non linéaire 2 mémoire, les phénomenes observés a instant t ne dépendent pas
seulement des entrées au méme instant mais également des entrées aux instants précédents. Ce

sont les effets mémoires.

Les effets mémoires sont plus ou moins longs suivant leur nature et influent sur le systeme
d’apres des constantes de temps différentes. Idéalement, pour prendre en compte tous les effets
mémoires, il faut considérer les dépendances du signal d’entrée sur le signal de sortie pendant un

intervalle de temps infini. D’aprés notre représentation du signal d’entrée estimé x(k.Af) sur la

Figure 1.26, m.At est la durée de la mémoire maximale considérée par le modéle.
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Le signal de sortie du systeme s’écrit :

y(t) = £ (x(t), x(t = AD),..., x(t = kAY),..., x(t — mA¥)) (1.15)
Les effets mémoires sont classés selon deux types, les effets Hautes et Basses Fréquences (HF et

BF), [34].

M¢émoire de porteuse

w \‘® | ]
AN

| |
|

= Mémoire d’enveloppe

by (BF)

= Polarisation ____—

quffement, picges

Fig 1.27 : Localisation des origines des effets mémoires BF et HF d’un transistor

- Les effets de mémoires Hautes Fréquences (HF), ou mémoires de porteuse, sont
produits par des phénomeénes impliquant des constantes de temps courtes. Ces
phénomeénes sont générés au sein des transistors et des circuits d’adaptation de
Pamplificateur. Ils se manifestent principalement par une caractérisation faisant intervenir
des signaux a enveloppes quasi-constantes, c’est a dire en monoporteuse pure. Leur prise
en compte permet de modéliser la réponse fréquentielle non linéaire (caractéristiques

statiques AM/AM et AM/PM) de 'amplificateur sur toute la bande passante.

- Les effets mémoires Basses Fréquences (BF) sont dus a des phénomenes aux
constantes de temps longues. Ils sont générés par les effets d’autoéchauffement et de
pieges au sein des transistors et des phénomenes transitoires dans les circuits de

polarisation. Ils se manifestent majoritairement pour des sighaux a enveloppe variable.
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L’influence des effets thermiques sur le fonctionnement de 'amplificateur ont fait 'objet
de la partie 1.3.3 de ce chapitre. Il a été montré que les effets BF au sein des circuits de

polarisation sont étroitement liés aux effets thermiques. Pour des fréquences inférieures a

la fréquence de coupure thermique F_,, du dispositif, I'instabilité thermique s’installe et

la température de jonction augmente. La topologie de ce circuit thermique R, C,,

parallele confere a la réponse du circuit équivalent une nature passe bas, Figure 1.28. La

constante de temps liée aux effets d’autoéchauffement est 7, = ——=27-R,,C,, .
c-TH

Si les constantes de temps mises en jeu par le fonctionnement du transistor sont plus
longues que celles générées par I'impédance thermique équivalente 75, Clest
I'emballement thermique, le matériau a le temps de s’échauffer.

Au contraire, pour des fréquences supérieures a la fréquence de coupure, la température

reste stable.

Instabilité
thermique

F<Fcry

»F

FC-TH

Fig 1.28 : Représentation de l'instabilité thermique

Pour des signaux modulés a plusieurs fréquences, la modulation du point de polarisation apparait

comme représenté par la Figure 1.29. Dans ce cas, les phénomenes de mémoires BF se créent

lorsque les raies d’intermodulation, induites par le comportement non linéaire des transistors,

apparaissent. L’une de ces raies vient moduler la raie continue. Les raies du spectre BF (au niveau

des circuits de polarisation) ne sont pas présentes dans le spectre de sortie car elles sont filtrées

ar les circuits d’adaptation.
p p
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Spectre d’entrée Spectre de sortie

~— L,

f] f2 Spectre BF Spectre BF f] f_?
Modulation
du point
- de polarisation - -
DC f1'f2 — Dcfl'j_’

Fig 1.29 : Représentation de I'effet BF de modulation du point de polarisation du transistor

Les travaux de N. Le Gallou [35] et de C. Dominique [36] ont montré que ces phénomenes de
mémoires HF et BF sont indissociables car ils interagissent entre eux. Une modélisation fine de
ces effets doit considérer les caractéristiques statiques et dynamiques de Iamplificateur.
Toutefois, certains phénomeénes sont prépondérants selon le domaine d’application, le type de
transistor, la composition de Tamplificateur... Par exemple, les effets thermiques sont
incontournables au sein des TBH car leur structure verticale ne favorise pas I'évacuation de la
chaleur, mais les effets de picges sont négligeables. Le contréle de la polarisation par des circuits a
miroir de courant permet une certaine maitrise des variations d’amplitude au sein des circuits de
polarisation [37]. Il est essentiel de comprendre le fonctionnement de 'amplificateur de puissance
a modéliser et de poser certaines hypotheses simplificatrices afin d’optimiser le nombre

d’équations définissant le mode¢le comportemental.
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1.5. Conclusion

Ce chapitre a permis de comprendre I'importance de la modélisation des effets thermiques des
amplificateurs de puissance dans Pétude d’un module d’Emission/Réception pour des
applications radar. La maitrise du signal en amplitude et en phase est primordiale pour la
localisation des objets en mouvement. Les effets thermiques sont un des principaux facteurs de la

dérive des signaux impulsionnels émis.

Une bonne connaissance des phénomenes mis en jeu permettra de diminuer les temps consacrés
a chaque étape de la conception d’une antenne active et, par conséquent, d’optimiser les couts de
développement. Cela nécessite l'utilisation de modele de simulation précis afin d’évaluer
I'adéquation des performances du systeme aux spécifications données. Il s’agit d’une aide au
dimensionnement d’un systeme. La simulation « systéme » est un outil majeur dans la phase de
spécification des composants de la chaine d’émission mais également dans la phase finale
d’intégration. Les modeles électrothermiques actuels sont des modeles couplés a partir de
modeles électriques complexes et couteux en temps de calculs. Ces modéles sont de type quasi-
statiques et ne sont pas intégrables pour une simulation des performances d’une chaine
hyperfréquence. Il est manifeste que les modeles doivent évoluer afin de faciliter cette
implémentation sans diminuer la finesse de prédiction des phénomenes mis en jeu. Les modéles
comportementaux ou modeles « boites noires » permettent de faciliter I'intégration en utilisant
quelques fonctions analytiques pour modéliser le comportement global du systeme. Pour les
amplificateurs de puissance, ces modéles sont basés sur des compromis entre la capacité a
prendre en compte les effets non linéaires a mémoires et les difficultés de mise en ceuvre : acces
aux données d’exemple par la mesure ou la simulation, interpolation des fonctions,

implémentation sous un logiciel circuit.

Le contexte de ces travaux est maintenant bien défini. Les objectifs et les contraintes sont

évidents :

- Créer un modele «systeme » d’amplificateur de puissance précisant 'impact des effets
thermiques, notamment transitoires, sur les performances électriques pour des

applications radar impliquant des impulsions modulées.
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- Ce mod¢le doit étre implémenté sous un simulateur circuit couramment utilisé afin qu’il
soit facilement mis en ceuvre et employé par les ingénieurs de développement et

d’intégration des modules E/R.

- Les données nécessaires a I’établissement du modéle doivent étre aisément accessibles, a
moindre cott, sans nécessiter 'emploi de dispositifs de mesures trop complexes.
Idéalement la possibilit¢é d’utiliser seulement des données simulées permettra de

s’affranchir des couts relatifs a ’exploitation d’un banc de mesures.

- Ce modele ne doit pas étre sensible aux problemes de convergence de calcul.

Afin de définir le contexte du modeéle électrothermique comportemental et de comprendre les
principes liés a son développement, différents modcles systémes sont présentés dans le chapitre 2

ainsi que les moyens de modélisation disponibles actuellement.
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CHAPITRE 2

MODELES COMPORTEMENTAUX

D'AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE

MICROONDE
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2.1. Introduction

Le chapitre 1 a permis de préciser les motivations industrielles concernant la maitrise des effets
d’autoéchauffement des amplificateurs grace a la simulation et leurs implications sur les
petformances globales des modules E/R. La simulation de chaines hyperfréquences nécessite le
développement de modeles «systemes» ou dits « comportementaux » améliorant les
performances de calcul et la précision des phénomenes complexes tels que les effets non linéaires
et a mémoires des amplificateurs de puissance. Il est nécessaire de connaitre les principes des
méthodes d’analyse disponibles au sein de ses simulateurs afin de développer des modéles
exploitables au maximum de leur possibilité. I’objectif est de coupler les modeles systemes aux
logiciels de CAO courants. Des solutions ont été entreprises a partir de modeles « circuits » telles
que la co-simulation [1]. Cette méthode est basée sur le couplage des simulateurs de type
«circuit » et de type « systeme » comme par exemple, le logiciel Ptolemy sous ADS (Advanced
Design System d’Agilent). Elle dépend directement des performances des modeles circuits qui
restent colteux en temps de calculs et sensibles aux problémes de convergence. Une expertise
adaptée permet de réduire ces inconvénients [2] mais cette méthode reste une solution
intermédiaire en attente de modeles «systemes» performants. En premicre approche, des
modeéles systemes de type AM/AM et AM/PM sont utilisés. Mais ceux-ci sont approximatifs car
ils ne prennent pas en compte les effets dynamiques non linéaires des amplificateurs. Le
développement conjugué des méthodes d’analyses et des modeles comportementaux est un
facteur déterminant dans 'optique d’une simulation systeme. A I’heure actuelle, le développement
des modeles est prioritaire. L’enjeu est de définir des modéles comportementaux précis, adaptés a
la description des phénomeénes physiques réels de composants non linéaires et aux types

d’analyses disponibles au sein des simulateurs.

Ce chapitre fait le bilan de ces méthodes d’analyses disponibles en mettant I'accent sur leurs
avantages et leurs inconvénients. Puis, une présentation de quelques modeles comportementaux
d’amplificateur représentatifs de leur évolution permettra de situer les enjeux actuels. Enfin, la
rétrospective du modele comportemental a 'origine de ces travaux, basé sur un développement

en série de Volterra, sera présentée.
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2.2. Les méthodes d’analyse des circuits non

linéaires

La conception et I'analyse de circuits fortement non linéaires nécessitent la maitrise d’outil de
simulation en particulier pour les amplificateurs de puissances en technologie MMIC (Monolithic
Microwave Integrated Circuit) qui ne permettent pas de modification sur le circuit final. I.’analyse
linéaire est performante sur de multiples logiciels mais P'analyse non linéaire nécessite des

méthodes adaptées a la complexité des phénomenes mis en jeu.

Différentes méthodes sont couramment utilisées, elles sont rapidement décrites dans cette partie.
Il s’agit d’en définir les caractéristiques principales afin de délimiter les possibilités et les

limitations concernant la description des phénomenes non linéaires pour chaque méthode.

2.2.1. La méthode temporelle

Cette méthode est la plus ancienne mais également la plus naturelle, [3]. Par intégration des
équations différentielles régissant le circuit, la réponse temporelle est calculée. L'intérét majeur de
cette analyse réside dans la description des phénomeénes régis en régime transitoire. Cette
méthode a tout d’abord été appliquée a des circuits basses fréquences et s’est étendue aux
¢léments linéaires distribués. Dans le cas d’éléments localisés, application des lois de Kirchoff
associée aux expressions définissant le circuit conduit a la résolution d’équations différentielles

non linéaires de la forme :

ox .
f(x,a,t) =0
x(0) = x,

XeR" [N >R 2.1)

x(t) représente les tensions/courants aux acces et les tensions aux nceuds du circuit.

La mise en ceuvre de cette résolution analytique d’un systeme global est complexe. Une discrétisation
du temps, depuis son origine jusqu’a 'obtention du régime établi, est donc effectuée. Sous réserve que

les instants t, appliqués soient suffisamment proches pour rendre compte des variations rapides des
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signaux, Penveloppe x(?,) suffit a représenter précisément le comportement réel x(¢) du systéeme.
Toutefois, pour des circuits micro-ondes fortement non linéaires, cette méthode est inexploitable
compte tenu des temps de calcul trés prohibitifs. C’est le cas pour les circuits résonants en haute
fréquence ou présentant des phénomeénes transitoires lents ou ayant un spectre tres étendu comme les
circuits de type mélangeur. Concernant les amplificateurs de puissance, 'analyse compléte du régime

transitoire peut ¢tre longue et inadaptée. D’autres types d’analyses sont alors mis en ceuvre.

2.2.2. La méthode d’équilibrage harmonique

Cette méthode est largement utilisée pour I'analyse de dispositifs fortement non linéaires [4]-[7].
La méthode d’équilibrage harmonique permet de décrire la réponse grand signal du circuit excité
par un signal périodique en régime établi. En effet, les sighaux périodiques ou quasi-périodiques
ont la propriété de pouvoir se décomposer en une série de termes discrets de sinusoides ou

d’exponentielles complexes de la forme :

N
x()= Y X,e™ 2.2)
k=—N

k : Les coefficients de X, correspondant a la décomposition en série de Fourier de x(¢).

Le principe de cette analyse est de partitionner le comportement du systeme en deux sous-
circuits : un sous-circuit linéaire et un non linéaire. Le sous-circuit linéaire représente le
comportement des éléments linéaires dans le domaine fréquentiel (calcul des matrices [S], [Y] ou
[Z]) alimentés par les générateurs indépendants et le sous circuit non linéaire celui des éléments

non linéaires exprimés dans le domaine temporel, Figure 2.1.
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I(o) i,(t)

251 C\Z > A 2 ¢

. V(o) % V,(t)
C\/Z SOUS CIRCUIT C \ SOUS CIRCUIT
LINEAIRE 18 ! NON-LINEAIRE

12

ol o (B 0

i >—% 10 & ¢

g, @ V| [Z] [V

Fig 2.1 : Partition du circuit global en deux sous-circuit linéaire et non linéaire

g : Le vecteur des générateurs d’excitation indépendants

V(w), I(w) : Les vecteurs des tensions et des courants de liaison de la partie linéaire

V(t), I(t) : Le vecteur des tensions et les courants de liaison de la partie non linéaire

L’interconnexion entre les deux sous-circuits est réalisée par les Transformées de Fourier directes

et inverses.

2.2.3. La méthode du transitoire d’enveloppe

La méthode du transitoire d’enveloppe [8] permet le traitement séparé, mais complémentaire, des
effets Basses Fréquences (BF) et des effets Hautes Fréquences (HF). Cette possibilité permet

I'analyse du comportement du circuit en présence de signaux modulés.

La dynamique BF, qui impose des constantes de temps longues, est traitée par Iintégration

temporelle.

La dynamique HF, qui met en jeu des constantes de temps courtes, est traitée par équilibrage
harmonique. En effet, ces phénomenes ont un régime transitoire treés court n’imposant pas de
contraintes sur le comportement global du circuit. Par opposition, les effets BF ont un régime
transitoire qui ne peut pas ¢tre négligé. Cette distinction permet de minimiser les cotts de calcul

de la procédure d’analyse.
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Les signaux sont écrits en enveloppe complexe. Ce formalisme est applicable au dispositif passe-
bande. Le signal réel est exprimé en écriture exponentielle par la séparation du signal de porteuse,

ne comportant pas d’information majeure, et du signal de modulation :

x(1) = Re(X (1)) = Re( K (0] e 23

x(t) : Le signal réel

X(@t), | X(0)

» P + Le signal d’enveloppe complexe, son module et sa phase instantanés

@, : La pulsation porteuse du signal réel

Le signal X (t) est appelé « signal bande de base ». Pour chaque harmonique de la porteuse, un

signal d’enveloppe est défini, Figure 2.2.

Modulation (enveloppe)

Porteuse

Amplitude / Phase

| >

Calcul du spectre de sortie
X, (/)

77777 —p Freq
Y N
X, (1)

Tstop : Temps d’analyse 4~ > g
e o
3
O > £
X, () %

fffff —> J

Temps
N J

'
Domaine fréquentiel

Fig 2.2 : Méthode du transitoire d’enveloppe
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Cette méthode est efficace pour des sighaux modulés mais devient prohibitive en terme de temps
de calcul pour des systemes complexes au nombre d’équations associées trop important. Pour des
systémes tels que des modules d’Emission-Réception (module E/R), le nombre d’équations doit
étre considérablement minimisé. Dans ce cadre, de nouveaux modéles émergent. Ce sont des
macro-modeles ou modéles comportementaux développés dans le but de simuler les
performances de circuits complexes. Ainsi, les méthodes d’analyse présentées dans cette partie
pourront étre exploitées efficacement pour de ce type de systemes. Le développement des
modeles comportementaux nécessite des méthodes d’interpolation efficace afin de générer les

fonctions caractérisant les non linéarités de 'amplificateur.

2.3. Les méthodes d’interpolation appliquées
aux modeles comportementaux

d’amplificateur de puissance

La création d’'un modele comportemental nécessite l'utilisation d’une méthode d’interpolation
afin de définir, si nécessaire, les fonctions d’approximation du systétme non linéaire.
L’interpolation est une opération mathématique qui détermine la position d’un point sur une
courbe pour laquelle 'équation est inconnue. Ainsi, grace a une base de données paramétrées
représentative du comportement du composant, il est possible de créer un modéle dont la

précision dépend de la qualité d’interpolation de la fonction.

Différentes méthodes peuvent étre appliquées mais deux sont usuelles dans la modélisation non

linéaire, I'interpolation par fonctions splines et I'interpolation par réseaux de neurones.

Rappelons I’équation du systeme non linéaire a mémoire :

y(t) = f(x(), x(t = Ab),..., x(t — kAL),..., x(t — mAY)) 2.4)
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En appliquant la Formule 2.4 2 un systéme linéaire, y(¢) s’écrit sous la forme d’une somme de
fonction linéaire en fonction des signaux d’excitation d’entrée x(¢ —kAt) sur lintervalle de temps

[t —kAt,t].

y(t) = z a,.x, avec x, = x(t — kAt) 2.5)
k=0

Concernant les dispositifs non linéaires, d’une manicre générale, la réponse d’un systeme causal a
mémoire non finie est considérée comme une superposition linéaire de fonction de base dont les

variables sont les sighaux d’entrée a l'instant t et aux instants précédents. Le développement en

série de Taylor a n dimensions autour du vecteur de point X, s’écrit :

() = fNL (x(]’xl""’xm)

. m 3y (X) 5 107 f (X)
= S (X)) + — g
NERTO klz_() ox;, 7. ;;’ ,;) 2 Ox, .0x, 3 hee 2.6)

pr Y LSO |

Avec  x, =x(t—kAT)
)?:(xo,xl,xz,...,xk,...,xm)
= (x(0),x(0—A7),x(0 —2A7),...,x(0 — mAT))

Axy = xy (1) - Xk, 0)

10" fu(X) |

Chaque terme —
nlox, .0x, ..0x; |
n XO

est constant autour du vecteur X,
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2.3.1 Interpolation par fonctions splines

L’interpolation par fonctions splines [9]-[10] est une interpolation polynomiale qui estime
localement une équation. Les modeéles polynomiaux établissent un développement en série de

puissance d’apres les séries de Taylor de la fonction non linéaire du systeme, Formule 2.6.

Dans le cas d’une interpolation linéaire par fonctions splines, la courbe est considérée comme

une droite.
La fonction spline quadratique utilise 3 points, seule la dérivée premiere est continue.
La fonction spline cubique utilise 4 points, sa dérivée seconde est continue.

La fonction spline cubique naturelle est une fonction spline cubique qui impose le passage par

tous les points définis dans la base de données d’exemple.

F(x)

~—~ Spline linéaire
_____ Spline cubique

——— Spline cubique naturelle

> X

Fig 2.3 : Exemple d’une interpolation par fonctions splines linéaire, cubique et cubique naturelle

Prenons 'exemple de la fonction spline cubique a une dimension x. La valeur au point M, doit
étre évaluée en fonction des valeurs connues aux 4 points voisins M,, M,, M, et M, et des

fonctions polynomiales associées a ces points P, P,, P, et P,. Les fonctions P, sont de forme

polynomiales dont 'ordre peut étre différent. L.a combinaison des polynémes au 4 points connus

permet de calculer la valeur interpolée P(x;) au point M, de coordonnée x, telle que :
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P(x)=P +P,-x,+P,-x +P,-x; @.7)

L’interpolation par fonctions splines a plusieurs dimensions repose sur le méme principe.

L’intégration de ces mode¢les au sein de simulateur circuit comme ADS d’Agilent est réalisée par
la déclaration d’une table de données paramétrées stockée dans un fichier texte. L’interpolation
par fonctions splines, codée en C, est inclue dans le logiciel. Comme pour toute interpolation, le
domaine de définition du modele est imposé par la plage des données de la table. L’extrapolation,
calcul de valeur en un point exclu du domaine de définition, est impossible. L’interpolation aux
extremum de ce domaine est sujet aux effets de bord (mauvaise interpolation des données en

bordure du domaine de définition).

2.3.2. Interpolation par réseaux de neurones

= Principes
Les principes de l'interpolation par réseaux de neurones sont inspirés par le fonctionnement des
neurones biologiques. Les taches des réseaux se décomposent en taches élémentaires réalisées par
des neurones. Les neurones sont organisés en couches et sont interconnectés entre eux selon une

configuration choisie. Un neurone possede des entrées et une sortie comme représenté par la

Figure 2.4.

entrées
X Neurone
1 sortie
Xy y=fct(x1,x2,x3)
X3

Fig 2.4 : Schéma d’un neurone

Un neurone est une fonction algébrique non linéaire et bornée dont la valeur dépend de
parametres ajustables appelés « poids ». Les neurones sont donc des éléments simples dont
I'association sous forme de réseau permet de réaliser I'approximation de fonctions complexes,

Figure 2.5.
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Y
Entrées Sorties

DA

/

2¢me couche
1¢r couche

Fig 2.5 : Exemple d’un réseau de neurone

Le perceptron multicouche (PMC) ou Multi-Layer Perceptron (MLP) est une famille de réseaux
de neurones (ou ondelettes) couramment employée, [11]. Ces réseaux calculent une combinaison
linéaire des entrées. Une fonction de combinaison, associée a chaque neurone, renvoie le produit
scalaire entre le vecteur des entrées x et le vecteur des poids w. Un terme constant b, appelé

biais, est ajouté au calcul de y, Formule 2.8 :

y=f(x-w+b) 2.8)

Une fonction d’activation ou fonction de transfert permet d’introduire une non linéarité dans le
fonctionnement du neurone. Les fonctions d’activation doivent étre bornées. Les fonctions
classiquement utilisées sont la tangente hyperbolique (Formule 2.9) et la fonction sigmoide
(Formule 2.10).

X x
fi@) = tanh(x) = =
e +

- 2.9)
e

tanh(x) +1
2

2.10)

fr(x)=

Ce type de réseaux est définit comme « Feed-forward » car 'information se propage dans un sens

sans retour arriere en opposition aux réseaux « Feed-back ».
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Le réseau d’ondelette utilisé dans cette étude est un PMC a une couche cachée d’ondelettes [12].
Le développement de cet exemple d’application permet d’illustrer un des processus

d’approximation par réseaux de neurones.
Le type de réseaux PMC considéré ne possede une couche d’ondelettes linéaires de fonction

d’activation y/, Figure 2.6.

w est une ondelette radiale décrite comme étant « 'inverse du chapeau mexicain » et s’écrit de la

maniére suivante :

1

w(X) = (X[ +dim(x))-e ? (2.11)

= x

||X || : La norme euclidienne du vecteur X .

A chaque neurone, une ondelette est associée et se différencie par ses parameétres de dilatation d

et de translation 7 .

Vecteur d'entrée

du réseau [X |
¢ o
w Valeur de
N sortie
— ¢, (@ WNN(X)
Cp w,,

Fig 2.6 : Topologie d’'un réseau d’ondelettes PMC a une couche cachée
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La fonction analytique WNN(X) (Wavelet Neural Network) cotrespondante a la topologie du

réseau d’ondelettes de la Figure 2.6 s’écrit :

i=1

h )4
WNN(X)=> o, v, (X,d,T)+> c, x,+b 2.12)
Jj=1

v, (R? —> RN) i ondelette radiale choisie (par exemple, une sigmoide)

X (R") : Le vecteur d’entrée

h (eN”) : Le nombre de neurones cachés

o, (€R) : Le poids de la connexion entre le i*™ neurone caché et la sortie linéaire
d; (€R) : Le paramétre de dilatation du i"™ neurone caché

T, (eR) : Le vecteur de translation du i neurone caché

¢; : Les parametres de connexions linéaires reliant entrée 2 la sortie du réseau

b : Le seuil ou Poffset de sortie

p
La partie linéaire de WNN(X), Z ¢;-x; +b, permet de prédire le comportement linéaire de la
=

fonction a approximer. L’expression dépendante des ondelettes prend en compte le

comportement non linéaire de la fonction.

» Création du réseau
Chaque parameétre constituant 'expression de I’équation analytique finale doit étre calculé. Un
algorithme d’apprentissage les détermine a partir d’une base d’apprentissage [12]. La base
d’apprentissage est une table paramétrée de valeurs représentatives du comportement du
dispositif a modéliser. Ces données peuvent étre issues de simulation ou de mesure. Cette
technique est adaptée pour modéliser des systémes non linéaires.

La création d’un réseau d’ondelettes se réalise en deux étapes :

- Initialisation du réseau: Il s’agit de composer une librairie d’ondelettes de versions

translatées et dilatées d’une ondelette meére . La création de cette librairie se réalise a

partir des données de la base d’apprentissage composée de N valeurs.
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- Optimisation des parametres du réseau: La méthode de sélection des ondelettes est
combinée avec un algorithme de rétro-propagation du gradient (GBP) [12]. Cet
algorithme détermine les parameétres linéaires du réseau et optimise itérativement le
nombre et les parametres des ondelettes {i, w,d,T, c,b} par rapport au calcul de lerreur
quadratique moyenne (MSE).

1 ’
MSE = NZ (y<k> _ WNN(X("))) 2.13)

i=1

y"® : La valeur cible de la base d’apprentissage pour un paramétre d’entrée X *)

WNN(X™) : La valeur calculée par le réseau pour un paramétre d’entrée X *)

N : Le nombre de données d’exemple dans la base d’apprentissage.

2.4. L'émergence des modeles
comportementaux d’amplificateur de

puissance

La modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance a évolué par étape. L’objectif
premier était de prédire le comportement non linéaire en puissance d’amplificateurs a ondes
progressives (TOP) en se basant sur les courbes AM/AM, soit sur les variations d’amplitudes du
signal suivant un scénario de puissance d’entrée. Les progres dans le domaine des mesures,
notamment avec 'avenement de I'analyseur de réseau, ont permis de prendre en compte les
variations en phase (courbes AM/PM). La dépendance fréquentielle a ensuite été prise en compte
a partir de ces modeles. Les effets mémoires Hautes Fréquences ( Chapitrel) sont alors plus ou
moins bien considérés. I.’avenement des amplificateurs monolithiques contraint a développer de
nouveaux modeles afin de prendre en compte les effets mémoires Basses Fréquences qui
influencent significativement sur les performances du circuit. Dans cette partie, quelques modeles

d’amplificateurs de puissance représentatifs de évolution de ce type de modcle sont présentés.
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2.4.1. Le modeéele sans mémoire a gain complexe

Ce modele est valable pour la description des effets non linéaires d’un amplificateur de puissance
lorsque les constantes de temps caractérisant son comportement sont faibles par rapport a
I’évolution du signal d’entrée. Il représente les caractéristiques statiques AM/AM et AM/PM
pour un signal d’entrée a enveloppe constante [13]. Aucune dépendance fréquentielle n’est

exprimée.

o Jam o ]
x(t)=‘Re{‘X(t)‘-e’”[-eia’ot} — -, y(t):iRe{‘Y(t)‘-e””?t-e/C"O’J

fPM

Fig 2.7 : Représentation du modele a gain complexe

Ce modele définit deux fonctions analytiques f,,, et fp,, représentant respectivement le
comportement non linéaire en amplitude et en phase. La précision du modele dépend de la
procédure d’interpolation de ces fonctions. Ce modeéle n’est pas suffisamment complet pour
analyser le comportement d’un amplificateur a I’état solide (SSPA : Solid State Power Amplifier)

pour lesquels les effets de mémoires ont une influence non négligeable.

2.4.2. Les modeles a effet mémoire Haute

Fréquence

Les phénomenes de mémoires Hautes Fréquences (HF) se manifestent par des constantes de
temps courtes, du méme ordre de grandeur que I’évolution du signal d’entrée. Les variations des
caractéristiques AM/AM et AM/PM sont alors dépendantes de la fréquence. Des dérivées du
mode¢le a gain complexe ont été développées afin d’ajouter la prédiction des effets de mémoires
HF. Deux filtres linéaires en entrée et en sortie du modele a gain complexe permettent
d’optimiser les variations du signal selon la fréquence et la puissance d’entrée. C’est le modele

d’Hammerstein-Wiener présenté par la Figure 2.8.
p p g
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(/) Jam H(f)

X () — — Y ()

&
|
&

f PM

Fig 2.8 : Topologie du modele d’Hammerstein-Wiener

Le modele a gain complexe est défini a la fréquence centrale de la bande spectrale du modéle.
Le mode¢le d’Hammerstein est celui de la Figure 2.8 sans le filtre d’entrée [14]. Le filtre de
fonction de transfert [ (f) permet de corriger les variations du gain statique selon la fréquence

considérée dans la bande. Mais ce mode¢le ne permet pas de conjuguer la dispersion fréquentielle
en fonction du niveau de puissance d’entrée. Quelle que soit la puissance d’entrée, la correction

du gain pour une fréquence donnée est la méme.
Le modéle de Wiener considére un filtre linéaire de fonction de transfert H,(f) en entrée du

modele. Ce filtre permet de décrire les variations de courbures des courbes AM/AM et AM/PM

selon la fréquence et la puissance d’entrée.

L’association de ces deux modéles, aboutit au modele Hammerstein-Wiener. La difficulté réside
dans Poptimisation des deux filtres (entrée et sortie) de maniere a répartir leur influence sur le

modeéle.

Diftérents développements de modeles sont basés sur ce type de topologie [15]-[16]. Le nombre
de filtre peut étre augmenté en ajoutant des voies paralleles afin de limiter 'erreur de prédiction

du modele, par exemple, le modele d’Abuelma’atti [17] illustré par la Figure 2.9.

79



Chapitre 2 - Modéles comportementaux d’amplificateur de puissance microonde

g
IRIEIES

Fig 2.9 : Modele d’Abuelma’atti

D’autres modeles dérivés de la topologie d’Hammerstein-Wiener utilisent des filtres ARMA
(Auto-Regressive Moving Average) permettant d’optimiser les résultats par rapport a des données

mesurées en CW (Continuous Wave) [18]-[19].

Le principal inconvénient de ces modeles réside dans le fait qu’ils supposent que la représentation
des effets dispersifs fréquentiels est fixe. Ils sont préconisés pour des applications faiblement non
linéaires a enveloppe constante. Cependant, pour un amplificateur SSPA fortement non linéaire,
les phénomenes de mémoire Basse Fréquence influencent le comportement global. Il est
primordial de prendre en compte ces effets impliquant des constantes de temps longues pas
rapport a Pévolution des signaux d’entrée. Afin de répondre a ce besoin, divers mode¢les ont été

développés.

2.4.3. Les modeles a mémoire Basse Fréquence

Le développement de ces modeles se concentre sur la description des phénomenes a mémoires
lentes (BF). Différents mode¢les introduisent l'influence d’un type d’effet BF sur les performances

statiques du circuit.
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Le mod¢le de W. Bosch propose un modele a deux voies permettant d’induire la modulation du

point de polarisation sur le gain statique de "amplificateur [20].

v

X

10

Commande
- ; du point
FFT - De'tGCtIOH NFET de polarisation
Filtrage

Fig 2.10 : Représentation du modele de Bésch

Le modéle de V. Meghdadi [21] est réalisé a partir de mesures biporteuse. Il est également
composé de deux voies dont I'une impose les effets d’intermodulation d’ordre 3 a la voie

principale modélisant le gain statique, Figure 2.11.

X(f) Y(f)

. | fTTf;
f > fred f

Af

—>\X’(f)\2— FFT | H(f,P) | IFFT

P : puissance sur la raie
ala fréquence f

Fig 2.11 : Représentation du modele de Meghdadi

Ces deux modeles introduisent la modélisation d’un effet BF sur le gain statique mais ils ne
prédisent pas les effets a mémoires HF. Actuellement, les modeles comportementaux se
développent et offrent de nouvelles possibilités notamment sur la prise en compte des effets

mémoires HF et BF dans un seul modele ainsi que les désadaptations entrée/sortie.
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2.4.4. L'évolution des modeéles actuels

La tendance actuelle est de créer un modele représentant les effets mémoires HF et BF, les effets

non linéaires et les phénomenes de désadaptions entrée/sortie.

» Les modeéles temporels
Des modecles basés sur expression d’'un signal temporel sont développés. Le signal de sortie
s’exprime par rapport a 'amplitude et la phase instantanée du signal d’entrée mais également ses

dérivées :

y(t):fNL{ (), ax(t) d 6’;?) - ,a (;,Et)} (2.14)

Les travaux de J.Wood et D.E. Root [22] déterminent 'ordre maximal de considération des

termes en dérivées afin d’optimiser la précision des résultats.

Le modele établi par T. Reveyrand ne considere que les dérivées d’ordre 1 de I'expression du gain
complexe dynamique exprimé en enveloppe complexe ce qui facilite la procédure d’extraction du

mode¢le [23]-[24] contrairement au modele de J. Wood et D.E. Root.

Grace a la propriété d’invariance de la phase d’un amplificateur de puissance, le systeme
d’équation se restreint a trois variables, 'amplitude du signal d’entrée et ses dérivées temporelles
en amplitude et phase. Chaque fonction est identifiée a partir de simulation ou de mesure sur un

banc d’enveloppe temporelle.

()= GNL{A() aAEt) a(gl(t)} ) (2.15)
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X(t) = A(t)- /2 @% Y ()
A(t) >
(=0
oA | | X
ot
a¢(t) Cou‘ryant
7 de polarisation

Fig 2.12: Représentation du modele a gain dynamique complexe

» Le modeéle « Poly-Harmonic Distortion »
Ce modcle est développé par J. Versprecht et D.E. Root [25]-[26] a partir de expression des

parametres S large signal [27]. Les ondes de puissance sont calculées en additionnant les

contributions de chaque harmonique. Ainsi, 'onde de sortie b, au fondamental (harmonique 1),
nommée b, ,, se définit en partie par la somme de deux termes dépendants de I’harmonique 2 et

ceci, jusqu’au nombre total d’harmonique considéré par le modele, Formule 2.16 :
bz,l = S21,11qA11 ) 4, + Sz2,11qA11 )'az,l + Tzz,qull )'P2 'a;,1 tee (2.16)

P= ej(/J(An)
Sij,llunD o> Sy et Tij,llun ) o0
Chaque harmonique dispose de deux contributions. Pour exemple, S,,,, est Papport sur le signal

de sortie a ’harmonique 1 de 'onde de puissance de sortie réfléchie au fondamental a,,. T, ,
est Papport sur le signal de sortie a ’harmonique 1 de 'onde de puissance de sortie réfléchie

conjuguée au fondamental a; |, Figure 2.13.
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F, DC F, o F
All 0
bz,l
a2,1 612’1 t >
' >

Fig 2.13 : Contribution des composantes a ’harmonique 1 prédisant le niveau du signal de sortie

Ce modéle PHD (Poly-Harmonic Distortion) prends en compte les caractéristiques AM/AM-
AM/PM et les désadaptations entrée/sortie ce qui améliore la précision de I'analyse de modéles

cascadés [28].

Ce modele est intéressant pour des applications en large bande mais le modele PHD ne prend pas

encore en compte les effets de mémoire BF.

Des modéles particulierement adaptés aux applications en bande étroite sont a la base du modele
électrothermique comportemental faisant l'objet de ces travaux. Une rétrospective des
développements a partir des séries de Volterra est nécessaire afin de comprendre la composition

et les possibilités offertes par le modele réalisé.

2.5. Les séries de Volterra

L’objectif de cette partie est de présenter les concepts régissant le modéle comportemental pour
lequel ces travaux apporteront leurs contributions. Cette présentation est axée sur I'exemple d’un
amplificateur de puissance mais ce formalisme peut étre appliqué sur divers dispositifs non
linéaires complexes. Ces modeles nécessitent une description globale du comportement du circuit
tout en gardant un bon niveau de précision des phénomeénes. Il s’agit de définir une fonction qui
simplifie la définition de son comportement indépendamment de ses caractéristiques
technologiques et de sa topologie. Les séries de Volterra constituent la base de 'approche du

mode¢le comportemental considéré [29].
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2.5.1. Formalismes utilisés pour I'étude d'un

systeme non linéaire

Considérons un systéme caractérisé par sa réponse impulsionnelle A(¢), Formule 2.17 :

Systéme

:
e 3]

X —.

Fig 2.14 : Représentation du systeme par sa réponse impulsionnelle

y(t) = +jooh(r) x(t—7)-dr = h(t) ® x(t) 2.17)

Le signal réel d’entrée du systéme x(f) peut étre approximé par une série d’impulsions

x, = x(k.At) avec At la durée de I'impulsion.

x(1)

y

x(k - At) /

T >

At k- At m- At

Fig 2.15 : Approximation du signal réel x(¢) en une série d’impulsions

Dans un cas classique sans mémoire, le signal de sortie a l'instant t ne dépend que du signal
d’entrée au méme instant. Ainsi, la fonction de transfert est relativement simple du type
y)y=1 (x(l‘)) Dans un systéme réel, le signal de sortie dépend également des signaux d’entrée
aux instants précédents. Ce sont les effets mémoires.

Les effets mémoires sont plus ou moins longs suivant leur nature et influencent le systéme avec
des constantes de temps différentes. Idéalement, pour prendre en compte tous les effets
mémoires, il faudrait considérer les dépendances du signal d’entrée sur le signal de sortie pendant
un intervalle de temps infini. Cependant, pour des raisons pratiques, nous considérons que m.At

est la durée de la mémoire maximale considérée par le mod¢le.
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Le signal de sortie du systeme s’écrit alors :
y(t) = f(x(0),x(t = AD),..., x(t — kAL),..., x(t — mAL)) 2.18)

En appliquant la Formule 2.18 a un systeme linéaire, y(¢) s’écrit sous la forme d’une somme de
fonction linéaire en fonction des signaux d’excitation d’entrée x(¢f — kAt) sur lintervalle de temps

[t —kAt,t], Formule 2.19 :

y0)=>a,.x, avec x, =x(t—-kAt) 2.19)
k=0

k =1 = régime d'impulsion

Concernant les dispositifs non linéaires, d’'une manicre générale, la réponse d’un systéeme causal a
mémoire non finie est considérée comme une superposition linéaire de fonction de base dont les
variables sont les signaux d’entrée a linstant t et aux instants précédents. Les modcles
polynomiaux établissent un développement en série de puissance d’apres les séries de Taylor de la

fonction non linéaire du systeme.

Le développement en série de Taylor a n dimensions autour du vecteur de point X, s’écrit :
y(t) = fNL (xo ’xl 9y xm )

:fNL()?O)_i_ Zm: a.](‘NL()() Zm:i lafNL(X)

Axy Axy
oo Oxg %, o0 2 0x; .0X z, (2.20)

m m m l 6anL (Xv) |
+ot ;;;;)1;) n! 0X, .0x,, ..0x, | kP, k,

avec X, =x(t—kAT)
X = (X0, X)X 5000y Xp e X, )

= (x(0),x(0—A7),x(0 —2A7),...,x(0 — mAT))

Ax, = x; (1) - Xk, 0)
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10 fu(X) |

nl ox; .0x; ...0x,; :
"1

Chaque terme — est constant autour du vecteur X .

L’établissement des séries de Volterra se base sur des cas particuliers de ce développement en

séries de Taylor.

2.5.2. Les séries de Volterra classiques

« Expression des séries de Volterra classiques

Les séries de Volterra classiques considérent le développement des séries de Taylor avec la
condition particuliere sur le vecteur X o =(0,0,0....,0). Ainsi l'origine des phénomenes modéliser
est un point de fonctionnement invariant, considéré nul et sans mémoire.
Alors :

e ()? 0)=0

@2.21)
Axkl_ =X~ x(0) = Xp ~ 0= X,

Iéquation 2.20 devient :

(1) =0+ Zm: VACO Z Z 10 fu(X) X X+ 222

8ku ; o000 2 axk('ﬂxk ;

U (X L
est le terme linéaire.
ox, |
5 ~
107/ (X) P , .
~—= < | estladérivée partielle d’ordre 2, c’est le terme quadratique.
2 Ox; .Ox;

13 |

n! ox; .0x,_ ...0x;

correspond aux dérivées partielles par rapport au temps jusqu’a 'ordre n.

n 10
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Ces termes de dérivées partielles peuvent étre explicités plus simplement par la définition de

coefficients Ayky..k,

() = Zak Xy T+ Z Zakk Xy Xy e (2.23)

ky=0k,=0

Chaque terme @y, , représente une contribution a la réponse du systéme soumis a m
ik y
impulsions.

De méme, dans le domaine des temps continus, avec le passage a la limite Az =0, la forme

intégrale de I’équation 2.23 s’écrit :

xﬂrfT%anmraym+ffr7“nrhmn@ )] o),

(2.24)

W0=3 7,0

— n
avec Ay 4 = h (t,,7Ty,..., T, )AL

» Limitations des séries de Volterra classiques
Pour assurer la convergence des séries de Volterra classiques, le produit
n
h (7,757, )H x(t—7,) doit tendre vers O quand n tend vers linfini. Les noyaux
k=1
h (7,,7,,...,7,) ne dépendent que de la nature du composant et ses variations ne peuvent pas étre
maitrisées pour favoriser la convergence de la série. De plus, ces noyaux sont difficilement
accessibles a la mesure surtout pour les noyaux d’ordre supérieur. Dans la pratique, seuls les
noyaux jusqu’a 'ordre 3 sont conservés.
n
La convergence du modecle repose donc sur le produit des signaux d’entrée Hx(t—z’n). Ce
k=1

terme doit étre petit devant 1, autrement dit pour des signaux d’entrée de faibles amplitudes.
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Ces limitations sont pénalisantes pour la modélisation des circuits a grandes amplitudes d’entrée
et fortement non linéaires tels que les amplificateurs de puissance. Des modifications y sont
apportées a ces séries classiques afin de pallier a cette principale limitation, ce sont les séries de

Volterra dynamiques.

2.5.3. Les séries de Volterra dynamiques

» Expression des séries de Volterra dynamiques
Pour rendre exploitable les séries de Volterra pour les dispositifs fortement non linéaires, des

conditions sont imposées. Le développement en série de Taylor (2.20) n’est plus considéré a
lorigine mais en un point de fonctionnement du circuit Xo =(xo(tn),xo(tn),xo(tn),...,xo(l‘n)) avec
X,(t,) la valeur du signal a I'instant présent.

Ainsi, 'expression des séries de Volterra dynamiques [30] donne :

- 7 0f (X 0’
y(t)szL(X0)+ZfNL(X) Zzl S () A A e o)

kal : h0ko02 6xk ka %

Jau(X,) est le terme statique de la sétie avec comme seule variable x, non constant.

1 fu® |
n!oX, .0x, ...0x;

est la dérivée particlle selon y (¢ ) vatiable dans le temps, ces dérivées

n XO
sont donc variables.

Par identification, ’équation 2.25 peut étre exprimée plus simplement :

m m

V() = fra (x(2,))+ zak (x, —x(2,)+ z Zak i, (%, —x(@,))0g, —x(,))+... (2.26)

=0k, =0
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Cette relation peut étre formulée sous sa forme intégrale en passant par la limite : Az — 0

T max

y() = [ (x(t,)) + Jhl (x(1),7))(x(t = 7,) = x())d, +

2.27)

+oo T max T max

> j jhn(x(z),rl,rz,...,rn) - (x(t —7,) - x(t))dT,

n=2 0

Les séries de Volterra dynamiques favorisent la convergence pour des dispositifs non linéaires a

forte amplitude. En effet, contrairement aux séries classiques, les noyaux #h, (x(¢),7,,7,,...,7,)

sont fonctions du signal d’entrée x(f) et varient au cours du temps, la mise en jeu d’amplitude

forte est possible. Ces noyaux sont alors appelés noyaux de Volterra dynamiques d’ordre n d’ou
le nom de séries de Volterra dynamiques.

n
Le terme Hx(t —7,)—x(t) converge également plus facilement car le produit prend en compte
k=1

un écart d’amplitude et non une amplitude absolue. Lla convergence de ce terme est toutefois

favorisée par des hypothéses entrainant certaines limitations.

» Limitations des séries de Volterra dynamiques

Comme la Figure 2.16 lillustre, le signal d’excitation doit varier lentement dans Iintervalle de

temps considérant les effets mémoires [tn —nAT;tn] pour garantir un écart d’amplitude

AX, faible assurant la convergence de la série. Plus la durée mémoire n.AT =T, est courte,

plus le systeme converge rapidement. C’est ’hypothése de mémoire courte.
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n-At:.durée memoire courte

X (@) . .
A AT i
x(¢) [Tt e L
X, varie AX
: i k,
dans écart faible
le temps | x(t,) oy
: | AX
O R _—r
i E E > temps
L 4 T t

instant t, considéré

Fig 2.16 : HMlustration de ’hypothése de mémoire courte des séries de Volterra dynamiques

Considérons un signal sinusoidal du type : x(¢) = 4.cos(€21) .

n
D’apres hypothése de mémoire courte, le produit Hx(t—rk)—x(t) doit tendre vers O sur
k=1

I'intervalle de temps mémoire [t —T ..t ], cette condition impose :

ax 2

A.cos(QUt—T,,,,)) — A.cos(Qr) >0 (2.28)
En développant et divisant par cos(€2f) :

cos(Q.T,,. )—sin(QT  )-1—->0
(2.29)

tan(Q.7,,.)—>0

Soit, ’hypothese de mémoire courte impose :

QT <<1 (2.30)

max

Cette hypothese restreint 'étude au cas de signal de pulsation bande étroite Q par rapport a la
durée mémoire. Par conséquent, cette hypothese impose au modéle la considération dun signal a

enveloppe constante.

L’extraction des noyaux dynamiques d’ordre élevé est difficilement réalisable, la série est alors

tronquée au premier ordre pour rendre le procédé d’extraction plus abordable. Cette restriction a
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pour conséquence une modélisation partielle des effets a mémoire longue. Cette troncature

signifie que les termes Hx(t—rk)—x(t).drk deviennent négligeables pour k>1, ’équation
=1

régissant le systeme devient :

T max

(o) = f(x@,))+ _[ h(x(t),7).(x(t — 7) — x(t)).dt 2.31)

2.6. Modeles comportementaux
d’amplificateurs de puissance décrits en

séries de Volterra

Les mode¢les a topologie distribuée basés sur les séries de Volterra dynamiques ont fait I'objet de
divers travaux [31]-[37]. Cette partie présente I’évolution chronologique de ces modeles afin de

situer le contexte dans lequel le modéle thermique comportemental a été développé.

2.6.1. Modélisation dynamique a mémoire courte

Le modcle de Volterra dynamique tronqué modélise préférentiellement les effets de mémoires
courtes pour des dispositifs bande étroite avec des signaux d’entrée a amplitude constante. Il
possede l'avantage d’une intégration au niveau systeme grace au formalisme d’enveloppe

complexe de modulation.

= Formalisme d’enveloppe complexe
La description d’un quadripdle non linéaire se base sur la définition des relations entre les signaux

réels d’entrée/sortie, x(f) et y(t). Concernant les amplificateurs de puissance, ses relations
temporelles sont exprimées en tension/courant V,(¢)/I,(t) ou en ondes de puissance

a;(t)/b,(t) comme représenté sur la Figure 2.17.
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(¢ L,(t)
o) » 10 Y L b
0] 4G
ht) « 7 — — T e 4@
Accés d’entrée Acces de sortie
V1+Zo‘]1 b Vl_Zo'Il V2+Zo'12 b Vz_Zo'lz

Tz ez P ez C azez)

Fig 2.17 : Expression des grandeurs entrée/sortie d’un amplificateur de puissance

Le modeéle est dit « bilatéral » lorsque toutes les grandeurs entrée/sortie interviennent dans la
description du systéme. Les désadaptations entrée/sortie sont alors prises en compte par
variations des impédances d’acces. Le nombre de relations est alors trés important car, pour
chaque harmonique, cette impédance est différente. Idéalement, le modeéle étudié est considéré

adapté sur 'impédance de référence Z; =50C2. Dans ce cas, le modele est dit « unilatéral » et le

quadripole associé est représenté par le schéma suivant :

L@ ﬂt) > b,(®

(1) >
Zm« 700 O The

V() =a,t)/Z, V,(t)=b,(1)/Z,

Fig 2.18 : Représentation des grandeurs entrée/sortie du modéle comportemental unilatéral

Les relations du modele peuvent étre explicitées en ondes de puissance ou tension/courant par

remplacement des termes x(¢) et y(¢) dans la définition du modele comportemental.

Pour les modeles comportementaux de type passe-bande, le formalisme d’enveloppe complexe

est le mieux adapté pour la description les signaux réels d’entrée x(¢) et de sortie y(¢). Les
enveloppes des signaux sont ainsi sépatées du terme de la porteuse a la fréquence f, et cette

description met en jeu deux termes d’enveloppe de modulation I et O de modulation.
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.ej%;(,) .ejwot

x(t) = Re(X (£).e’™") = me(\)?(z)

(2.32)

X+ X () . X(@)- X" (1)

X (1) = Xre(t) + j.X.im(1) = : .

=1+ j0

x(t) : Le signal réel.

X@), |X

_ . , . ;
Pz, + L signal d’enveloppe complexe, son module et sa phase instantanés.

@, : La pulsation porteuse du signal réel.
X re(t), X im(f) ou 1,0 : Les parties réelles et imaginaires du signal d’enveloppe complexe.

X°(1) : Le signal d’enveloppe complexe conjugué.

» Modeéle de Volterra dynamique tronqué
En appliquant le formalisme d’enveloppe complexe, I'expression du développement en séries de

Volterra dynamique d’ordre 1 sous forme intégrale devient :

()= Y, (XO.X )+ [ME©.X 0,0.X(t~1) - X(0)dr
0 (2.33)

max

+ jh2 (X, X (t),0) (X (t—17)- X" ().dr

- Y, (X(1), X" (1)) estla composante statique valable a la fréquence porteuse f, C’est la
réponse du systeme a une enveloppe constante, autrement dit, a une excitation de type
Continuous Wave (CW) ou appelée monoporteuse.

- Les noyaux d’ordre 1, A, (/\N’(t),)?*(t),r) et h, ()?(t),)?*(t),r) modélisent les effets
mémoires du systeme. Ces noyaux peuvent ¢tre assimilés a des filtres non linéaires
paramétrés selon le niveau du signal d’enveloppe référencé en un point variable dans le

temps.

h, et h, peuvent s’exprimer dans un domaine tempo-fréquentiel par lapplication de la

Transformée de Fourier en fonction de 7 :
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[:Il ()?(l‘),)?*(l‘),ﬂ) = TF{hl ()?(f),)?*(f),f)}: Thl (‘XNv(t)si*(t),T).eijQT,dT

_ ~ _ _ +@ _ ~ . (2.34)
H (X (0.5 (0,9) = TF{h, (X0, X 0.0} = [ (X 0.5 (0).0)e " dr
En reprenant 'expression 2.33, les noyaux dynamiques peuvent s’écrire :
H\ (X (0, X" (0),Q) = H (X (1), X" (0, Q) = H,(X (1), X" (1),0)
(2.35)

H,(X(0), X" (1), Q) = H,(X (1), X" (1), Q) — H,(X (£), X" (£),0)

L’équation générale du modele de Volterra dynamique temporel faisant intervenir la Transformée

de Fourier inverse des noyaux est :

P = 1 (RO)F 0+ [, (R0, % 0,0 F@)e a0
" o 2.36)
+o IH LX), X7 (1),-Q).X " (Q).e ™ .dQ
2r =,

D’apres les propriétés d’un systeme invariant dans le temps, Iécriture de Y (¢) a partir du module

du signal d’entrée est possible :

Yo=1, (\)?(z)\).)?(z) + %THI (‘)?(t)‘,Q).)?(Q).e"m dQ
Ty

| ‘ 2.37)
+— [H, (\)?(z)\,—g).e-’z“% X' (Q).e ™ .dQ
2r *,
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Ainsi, la topologie du modele est représentée d’apres le schéma suivant :

i, (| %))

a(|¥o.o) s 7

A

X (1)

h 4

ﬁz(‘)?(t),ﬂ)

Fig 2.19 : Modele de Volterra a noyaux dynamiques

Le terme statique H, (|X (t)|) correspond a la réponse du systéme soumis 2 une excitation

monoporteuse pure x(¢) = Re(X,.e’). H (X (2)|) est extrait des caractéristiques AM/AM et
P P 0 0 q

AM/PM du systéme a la fréquence f,.

Q) et H,(1X(0)

L’extraction des noyaux H | (|X (t) ,Q) est réalisée a partir d’un signal de faible

modulation d’amplitude x(f) = Re(X,.e’”" +0X.e’ ") avec 0X << X, et une modulation
de phase de type sinusoidale [33].
Les noyaux sont extraits en déterminant les fonctions de transfert calculées, Figure 2.20:

oY~ OH,(X,.X,) L O OH (X, X,)
oX oX, oX oxX, '
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. oY~ OH,(X,,X;)
H,(x,, x;,0 )= - TR0t 0%
oX 0X,
Y

X, .

oX oY~ oY”
— — 1 f

@, ®,+Q w,—Q w, w,+Q

oY"  OH,(X,,X,)
oxX X,

H, (X0, X;.Q)=

Fig 2.20 : Principe d’identification des noyaux du modéle

Ces données sont aisément accessibles a la simulation du modele de conception par une méthode
d’analyse en équilibrage harmonique contrairement a la mesure. En effet, la contribution des
effets sur chaque raie spectrale doit étre connue afin de déduire les données nécessaires a
I’élaboration du mode¢le. Cela nécessite une calibration en amplitude et en phase absolue. Seuls un
analyseur LSNA (Large Signal Network Analyser) ou des bancs de mesures temporelles
d’enveloppe en bande de base le permettent, [38]-[39]. Ce matériel n’est pas assez commun pour

envisager une procédure d’extraction simple et accessible a un grand nombre d’utilisateur.

De plus, lors du test monoporteuse, le modele d’amplificateur de puissance n’est pas exploitable
en zone de forte compression dés que la fréquence considérée s’éloigne de la porteuse f,. Le
modele diverge tres rapidement.

Toutefois, en restant en bande étroite, la restitution des effets HF et BF est efficace.

Afin de modéliser la saturation du signal sur une plage de fréquence plus large et de faciliter
I'extraction a partir de données mesurées, deux modeles sont développés, le modele de Volterra
aux noyaux glissants [32] et un modeéle simplifié appliqué aux sighaux a enveloppe quasi-

constante développé par N. Le Gallou, [33] [39]-[40].

» Modeéle de Volterra dynamique simplifié
La limitation majeure du modele dynamique tronquée en enveloppe complexe est la définition de

la saturation dans une dynamique de puissance d’entrée restreinte lorsque la fréquence de
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fonctionnement de I'amplificateur considérée s’éloigne de la fréquence porteuse f;,. Une solution

consiste a juxtaposer des modeles de Volterra dynamiques classiques extraits a différentes
fréquences dans la bande de 'amplificateur, c’est le modéle de Volterra a noyaux glissants. Ce
mode¢le n’a pas été étudié dans le cadre de ces travaux. Le modele considéré est issu du modele
dynamique tronqué. Il a été développé par N. Le Gallou et plus spécifiquement par C.

Dominique dans le cadre d’application radar [34] [41].

Ce modele suppose une faible réaction des effets BF sur les performances des amplificateurs de
puissance. Ces effets dispersifs sont clairement mis en évidence avec un signal biporteuse bande
étroite (Figure 2.21) par I’étude de la contribution de la raie perturbatrice a la fréquence basse
résultant du produit d’intermodulation des raies porteuses d’entrée. La raie BF contribue sur
chacune des raies du spectre de sortie par lintermédiaire de la réponse fréquentielle, du
comportement non linéaire du systeme mais également par des opérations de mélange avec les
autres contributions spectrales. En effet, les effets mémoires sont d’autant plus complexes a

identifier qu’ils sont indissociables entre eux.

Raies du spectre
d'entrée biporteuse Contribution "mélangées" des raies
d'entrée et BF sur le spectre de sortie

A

w, ®,+Q

Non Linéaire T 4

Bande étroite ‘

w,—Q  w, w,+Q w,+2Q

Raies BF générée

/ teme NL
par ‘e Jysteme ——  Réponse statique
— Réponse dynamique
Y T —_— Opération de mélange
0 Q , avec la raie BF

Origine des contributions

Fig 2.21 : Influence de la raie BF sur le spectre de sortie en excitation biporteuse
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En conséquence, il est extréemement difficile de découpler chaque type d’effet. Toutefois, chaque
terme des séries de Volterra joue un réle prépondérant dans la prédiction des effets mémoires.

Les travaux de thése de N. Le Gallou puis de C. Dominique mettent en évidence le réle des
noyaux H, et H, dans la modélisation des effets mémoires. H, retranscris majoritaitement les
effets HF et H, les effets BF malgré leur caractere indissociable. Cette analyse permet de

simplifier la série dans le cadre de signaux a enveloppe quasi-constante dont les variations n’ont
pas d’impact sur le systeme et suppose aucune résonance aigué¢ dans la bande passante de

Iamplificateur. Les effets de mémoire a court terme sont alors négligeables. Ainsi, les retards du

signal de sortie liés a la dérive du temps de propagation de groupe 7, induits par les effets BF

sont négligés.

7. == 5 50 = S Oheos{(@, +0,). -7, )+ 0(0)] 239)

L’hypothese de faible réaction des effets BF permet d’éliminer le noyau H, des séries de

Volterra dynamiques tronquées.

En appliquant les séries de Volterra dynamiques tronquées (Formule 2.33) et en éliminant H,, la

relation décrivant le systeme s’écrit :

Y(6)=Y, (‘)N((t)‘) + L. .[Hl (‘)N((t) ,0).X(Q).e™™.dQ (2.39)
27 5

~

C. Dominique a exprimé cette équation utilisant la notion de gain équivalent au parameétre S, S,

généralisé en large signal. Cette représentation permet d’obtenir de meilleures performances

d’interpolation :

a,(Q)
CAG!

.ej(Qt_(pal(t)) .dQ (2.40>

~a ~ ~ 1 S I~

8, (@ ) =S, _stat(@ 0))+=— [HD_S,, (& 1)}, Q).
27 5

a,(t) : L’onde incidente d’entrée.

S o _Stat(|51 (t)|) : Le gain statique a la fréquence centrale de fonctionnement f; .

HD_S,,(a,(t)

,Q) : Le gain différentiel a la pulsation Q en bande de base.
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Le modele est représenté par une série de Volterra tronquée a l'ordre 1 et simplifiée mettant en
jeu un seul noyau dynamique HD _ S ,; équivalent a un gain différentiel en bande de base d’ou la
définition de mod¢le a Bande Latérale Unique (BLU).

Ce modele est caractérisé a l'aide d’un simple signal monoporteuse balayant ’ensemble de la

caractéristique non linéaire en puissance sur toute la bande passante du dispositif. Chaque terme

de la série est déterminé par un rapport des ondes de puissance (Figure 2.22).

~

b, (a)o + Q)

El(a)o +/?f)

Q Q
2 —> —> =

— | - |
~BW, v, BIW, _B'V% o B'V%
v

\/

~ - b
S21_statqal (wo)‘): ;EZO;
1@
~ (i~ b. Q) = -
HD_SZlqal(wOJQ) ’Q): CNIZEZO iQi _S217statqal (a)o)‘)
1@

Fig 2.22 : Principe de caractérisation monoporteuse pour la construction du modele BLU

Par définition, le noyau dynamique différentiel s’évalue d’apres le rapport des ondes de
puissances b, et a, fonction de la fréquence. Ce terme peut s’exprimer dans le domaine

b

temporel en définissant 'amplitude de 'onde de puissance d’entrée a, telle que |c71 (Q)| = |c71 (t)

relation valable pour une caractérisation monoporteuse :

( _b(@,+Q) by(@,)

HD S, (a ), Q)=HD S, (a,(Q),Q)=5,,(Q)-S5,,(0)== -
210 1 ) 21(‘ 1 ) 21( ) 21 al(a)0+Q) al(wo)

(2.41)
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Le principal avantage de ce modele réside dans la facilité d’extraction et la modélisation de la
saturation du signal pour une bande de fréquence plus large autour de la fréquence porteuse ou
fréquence centrale f,. Toutefois, I’hypothése de faible réaction des effets BF signifie la mise en
jeu de modulation a translation de fréquence et de phase a enveloppe quasi-constante. L’objectif

de ces travaux est la modélisation des effets mémoires thermiques a partir du modéle BLU tres

efficace en terme de facilité d’extraction et de convergence du mode¢le sur une plus large bande de
fréquence autour de f;. Le Chapitre 1 a permis de faire un point sur les phénomeénes thermiques

au sein des amplificateurs de puissance. La mise en ceuvre d’'un modele comportemental

thermique sera présenté au cours du Chapitre 4.

De nouveaux modeles de Volterra émergent dans le but de restituer les effets de mémoires a long

terme. Deux modéles sont présentés dans la partie suivante.

2.6.2. Modélisation dynamique a mémoire

longue

= Modéles a réponse impulsionnelle
Les effets de mémoire BF (mémoires longues) détériorent les performances de Pamplificateur et
dépendent des impédances présentées par le circuit de polarisation, de la gestion des effets
thermiques et de pieges.
Le modele a réponse impulsionnelle développé par A. Soury se base sur un développement des

séries de Volterra [42]-[43]. Les séries sont remplacées par des fonctions arbitraires.

Fi Gt =k AT =x)+ 0D o ety — ke AT) Xy — Ky AT)]

M

Y(t)) = f(Xgees Xo) +

k=0 ky=0k,=0
+ 33D fonn X =k AT x(ty — K, AT)] (2.42)
k=0k,=0 K,

Par opposition aux séries de Volterra dynamiques, les fonctions f kik,..k, n€ sont pas forcément

non linéaires par rapport aux déplacements du signal. Ainsi, cette formulation est mieux adaptée a
la prise en compte de phénomenes a mémoire longue. En tronquant la série au premier ordre,

Pexpression de la réponse impulsionnelle non linéaire a mémoires longues devient :
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(o) = f(xgses Xg) + ifkl (x(t — kA7) = x;) (2.43)

En posant x, =0, f(xy,....x,) =0. En normalisant par le pas d’échantillonnage A7 et en

passant dans le domaine des temps continus (A7 — 0), ’équation régissant le systeme devient :

m

Y(t,) = ZA%. £ (x(t, -k, AT)).AT = ]O v, (x(t—7),7)dr (2.4)

k=0
Ainsi, la réponse impulsionnelle non linéaire en temps discret s’écrit :
m
y(ty) =D h(x,,kAT).x, AT (2.45)
k=0

avec x, = x(t, —k.A7)

Ce mode¢le n’a pas besoin d’opérations de linéarisation.

Appliqué au formalisme d’enveloppe complexe, I'expression 2.44 s’exprime :

- T max - d _ (t)
Y(1)= J Y5[|X(I—T), P T dr (2.46)
0 dr | _.
j ®y+ %?(T)Jdr
J- T ar
~ o do.(t
avec x(t) = Re| ‘X (t)‘.e et @, + ¢z () , 1a pulsation instantanée.

L’extraction du modele se fait en excitant le circuit par un échelon Heaviside a la pulsation

y , . dog (1)
@, + €2 avec 2, Pécart spectral avec la fréquence centrale, égale a .
dt

102



Chapitre 2 - Modéles comportementaux d’amplificateur de puissance microonde

La réponse impulsionnelle est calculée en considérant la dérivée par rapport au temps de

I'enveloppe complexe de sortie :

1, ene ]

(X, Q)=
(X,,Q,1) X >

(2.47)

L’identification de la réponse impulsionnelle non linéaire appliquée aux signaux réels d’enveloppe

complexe peut étre représentée par la Figure 2.23.

X, Y,
¢ t
1 dy(
X(t)=X,-U(t) h(Xo,t)ZY- df)
0
h(X,,1)
t

Fig 2.23 : Principe d’identification de la réponse impulsionnelle

Ces données sont accessibles en simulation de type transitoire d’enveloppe et en mesures

temporelles.

Ce mode¢le integre simultanément les effets a long et a court termes. Les effets a court terme sont
caractérisés par la variation de la réponse impulsionnelle par rapport a la fréquence instantanée.
L’extraction de cette dépendance est prohibitive car elle implique le relevé des réponses
impulsionnelles avec un glissement de I’échelon Heaviside sur toute la bande passante du
dispositif. Une nouvelle topologie de modele utilise cette capacité a capturer les effets de
mémoires a long terme en appliquant un signal d’extraction a amplitude variable. Les effets a

court terme sont modélisés par le modele de Volterra dynamique tronqué et simplifié.
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= Modéle a séries de Volterra modulées
Ce modele développé par C. Maziere [24] [36] se base sur une modélisation indépendante des
effets HF et BF par la création d’un modele de Volterra dynamique tronqué puis simplifié et d’un
mode¢le a réponse impulsionnelle permettant de prendre en compte 'impact des effets BF. La

topologie proposée est un rebouclage sur 'entrée de la non linéarité supposée statique, Figure

2.24.

Fonction de transfert
Non Linéaire HF

Fyy ()

X () X'(1)

v

Y(t)

FNLz('”) N

Contre —réaction
Non Linéaire BF
Fig 2.24 : Topologie bouclée générale

Les fonctions non linéaires F,;, et F,, représentent respectivement les dynamiques HF et BF.
En appliquant le développement en séries de Taylor a ces 2 fonctions non linéaires a q variables

tronquées au premier ordre en notant X, =x(f —kAT) et X =(xy,X ;00 X; 5.0, X, ) le vecteur

> o . _
d’entrée associé, F,, et F,,, deviennent:

il il ' q '
Y(1)=Fy,(Xy, X, s X, ) =D a, X,
ky (2.48)

q

Z(t) = FNLz(YO’Yla"" Yq) = Zbkl'Ykl

ky

a, + Le coefficient li¢ aux dérivées partielles de Fy;, par rapport aux variables

'

Xg s Xp 55Xy 5o, X, Ptisent au point de fonctionnement X, .
bkl : Le coefficient lié aux dérivées partielles de F,;, par rapport aux variables ¥, V,,...,Vysee0sV

q

prisent au point de fonctionnement ¥ .
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La sortie du systeme s’écrit :

q
Y()=)a, | X, +D.b. Y, (2.49)

Cette équation peut étre simplifiée en négligeant 'effet de contre-réaction dans le terme Y, :
q q q
Y(t)zZakl.Xkl I+Zak1 'Zbkz (2.50)
ky ky ky

q
Cette expression montre un produit de deux termes distincts Zakl X, qui représente la
kl

q9 q

fonction de transfert de mémoire courte et | 1 + z a, z bk2 la mémoire longue. Cette nouvelle
X &

topologie s’exprime comme une fonction a mémoire longue venant moduler la sortie d’une

fonction a mémoire courte d’ou le terme de modele a séries de Volterra « modulées », Figure

2.25.

X(t) Meémoire a court Yl (t) Y(t)

terme

Mémoire a long Y, ()
terme

Fig 2.25 : Topologie du modele a séries de Volterra « modulées »
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Mémoire a court terme
Le modéle 2 mémoire courte est le modéle de Volterra dynamique BLU.

L’équation du modele de Volterra dynamique BLU s’exprime :

,Q).X(Q).e’™.dO (2.51)

Ye(t) = H,y (X (0))-X (1) + ZLTHD(\)M)
7 —0

L’extraction de ce modele s’effectue par une simulation en CW.

Mémoire a long terme

Le modcle a réponse impulsionnelle non linéaire adapté a la capture des effets de mémoire

longue (dépendance par rapport au module du signal d’excitation) s’exprime par :

Y, (6)= jh{)?(t -7, r}‘)N((t - z‘)‘.dr (2.52)

Ce modele impulsionnel simplifié permet une modélisation précise pour des applications a bande

étroite. Lextraction du mode¢le dit « statique » s’en trouve facilitée par 'application d’un échelon
Heaviside d’amplitude variable modulant la porteuse fixe a la fréquence centrale f,. Cette

méthode est accessible a la simulation ou par mesures temporelles.

X (1) Y, (¢)
% Y5, 0y

\

Porteuse fixea w,

Fig 2.26 : Extraction de la réponse impulsionnelle non linéaire « statique »
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La réponse impulsionnelle non linéaire statique s’exprime a partir de la dérivée du signal de

sortie :

(X0 1.5(Y(Xo»f)) (2.53)
X, o

Mode¢le complet

L’expression analytique du modele complet est :

Y) = ich (\)?(t),Q).)?(Q).e-’m .dQ}x[jﬁL {)?(t—r),r}‘)?(t—f)‘.dr} (2.5

Selon le type de signaux d’entrée appliqué au modele, chaque partie de I’équation 2.54
correspondante a la modélisation des mémoires courtes ou longues est sollicitée. L.e modele a
séries de Volterra « modulées » profite des avantages des mod¢les de Volterra dynamique BLU et
du modele a réponse impulsionnelle non linéaire « statique » en terme de simplicité des méthodes
d’extraction et d’exploitation tout en améliorant le domaine de validité en considérant tous les

effets de mémoires.
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2.7. Conclusion

Ce chapitre a présenté différentes méthodes d’analyses disponibles au sein des simulateurs actuels
ainsi que les principales méthodes d’interpolation adaptées a 'approximation de phénomeénes non
linéaires. L’interpolation par réseaux de neurones sera notamment utilisée dans la création du
modele comportemental. La rétrospective des développements des modeles comportementaux
d’amplificateur de puissance nous a permis d’avoir une vue d’ensemble sur les enjeux des
développements actuels. Chaque modele développé apporte une contribution significative et
autorise la description de divers phénomenes a un niveau systeme. Le modele a séries de Volterra
modulées est un bon exemple de capitalisation de modeles comportementaux et apporte une

solution en vue d’une modélisation efficace des effets de mémoires a court et long termes.

L’objectif de ces travaux de these est de réaliser un modele comportemental évaluant I'influence
des variations de température apportées par lautoéchauffement des transistors au sein de
Iamplificateur. Le mode¢le a séries de Volterra modulées ne permet pas de dissocier les effets
thermiques des effets mémoires longues dans leur globalité. Afin de prédire le comportement
thermique des amplificateurs de puissance, un nouveau modecle sera développé basé sur une
topologie au principe similaire par une modélisation séparée des effets thermiques (effet BF). Le
modele de Volterra dynamique BLU permettra d’associer cet effet Basse Fréquence aux effets
non linéaires statiques et a mémoire Haute Fréquence. Ce modele a été choisi pour ses facilités
d’extraction a partir des données monoporteuses et sa précision de modélisation des effets de
mémoires HF. Il s’agiera donc de coupler ce modé¢le comportemental a un modéle thermique
évaluant les variations de températures au sein de I'amplificateur. Le modele de Volterra BLU
devra étre modifié afin de s’adapter aux grandeurs thermiques a associer au mod¢le thermique

présenté au Chapitre 3.

Le travail d’intégration du couplage de ces deux entités sera présenté dans le Chapitre 4.
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CHAPITRE 3
MODELISATION THERMIQUE ET REDUCTION
DE MODELE PAR LA METHODE DES VECTEURS

DE RITZ
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3.1. Introduction

L ‘architecture des transistors de puissance microondes fait qu’il existe au sein de ces structures
des zones de fortes densités de puissances ou une grande quantité de chaleur est dissipée. Les
températures mises en jeu peuvent ctre élevées selon le type de signaux appliqués. Cela peut
détériorer les performances électriques du composant et accélerer son vieillissement.
L’augmentation de la température implique une décroissance de la conductivité thermique qui
limite la capacité d’évacuation de la chaleur. De plus, les transistors multi-doigts, généralement
utilisés dans le domaine des microondes, sont sensibles a ’emballement thermique a lorigine
d’une chute brutale du gain en courant statique (Chapitre 1, paragraphe 1.3.3). La répartition
thermique au sein du transistor doit donc étre évaluée et maitrisée dés les phases de conception
grace a des modeles de simulation couplant I'impact des effets d’autoéchauffement sur les
performances électriques. Pour réaliser un modele électrothermique il est nécessaire de définir la
notion d'impédance thermique du circuit. Cette impédance, soumise a une puissance dissipée
moyenne, représente les variations de température en un point du circuit. Pour un transistor de
puissance, la résistance thermique est liée a la taille de la zone de dissipation (zone de chauffe). La
surface de cette zone est dautant plus petite que la fréquence est élevée. Ceci devient
problématique pour les applications submicroniques. Ainsi, pour un transistor bande X, cette

surface est de 'ordre de quelques microns.

Différentes méthodes peuvent étre utilisées pour accéder aux températures du systeme : les
mesures optiques, les mesures électriques et les modeles physiques. Les mesures thermiques
optiques (photoréflectance [1], microscopie infrarouge [2], etc...) ont une résolution insuffisante
car du méme ordre de grandeur que les dimensions de la zone de dissipation, la température
déduite de ces mesures est peu précise. De plus, pour un Transistor Bipolaire a Hétérojonction,
ces difficultés sont accrues car le point de chauffe n'est pas en surface. Les mesures électriques
sont beaucoup plus employées de par leur simplicité d’exécution. En effet ces méthodes ne
nécessitent que des mesures CW (Continuous Wave) [3] et pulsées [4] afin de recueillir les
courbes isothermes 1/V et de déduire la résistance thermique. Cependant, ces mesures ne
fournissent pas de cartographie de température et ne permettent pas d’accéder a une température
globale du composant qui relie les notions thermiques et électriques. Aucune méthode de mesure

n’est assez précise pour réaliser un modele électrothermique décrivant finement les effets
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thermiques transitoires. L'utilisation d'un modele physique du composant permet de résoudre ce

probleme de précision.

Des méthodes de résolution permettent d’accéder a la température en tout point du composant.
La résolution de l'équation de la chaleur par la méthode des éléments finis est intégrée dans de
nombreux logiciels exploitant un mode¢le tridimensionnel. Cette méthode est efficace en terme de
précision a condition que le probléeme soit correctement décrit par 'utilisateur (conditions aux

limites, caractéristiques des matériaux, spécification du maillage etc...).

En revanche, ces modeles physiques n'offrent pas la possibilité d'une intégration directe sous un
simulateur de maniere a réaliser le couplage avec des modeles électriques. Cependant, une
méthode de réduction du modeéle peut alors étre employée. L’ensemble de ces aspects sont
détaillés dans ce chapitre avec pour exemple d'application le cas d’un Transistor Bipolaire a
Hétérojonction. Un modele thermique d’amplificateur de puissance sera également présenté.
Nous introduirons une méthodologie adaptée a I’étude. En effet, I'ordre du modé¢le EF de
I'amplificateur est beaucoup plus élevé que celui du transistor, si la méme finesse de précision est
conservée, ce qui n'autorise pas la procédure de réduction avec des moyens informatiques
couramment disponibles. Ceci nous contraint a établir une méthodologie de simplification du
modele EF d’amplificateur. Cette méthode est générique et sera illustrée par un amplificateur

particulier qui s’intégrera au modele comportemental électrique dans le Chapitre 4.

3.2. Lois fondamentales de transfert

d’énergie thermique

Dans un systeme physique, divers mode de transfert de température existent. Cette partie
présente les lois fondamentales de I’échange thermique et le systéme d’équations a résoudre afin

de déduire la répartition de température au sein du composant.

» Mode de transfert d’énergie thermique
Lorsque deux matériaux ou systemes a des températures différentes entrent en contact, un
échange d’énergie thermique se crée. Un des principes de la thermodynamique stipule que le sens

du flux d’énergie entre deux points part de la température la plus haute vers la température la plus
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basse. Ces transferts sont de trois sortes : par conduction, par convection ou par rayonnement

[3]-

Le transfert d’énergie thermique par conduction dépend de Iactivité atomique ou moléculaire au
sein d’un milieu a I’état gazeux, liquide ou solide. Ce phénomeéne n’existe pas dans le vide. Ce
transfert respecte le principe de la thermodynamique qui se définit par un flux d’énergie des

particules les plus énergétiques aux particules les moins énergétiques.

Cet aspect est formulé macroscopiquement par la loi de Fourier :

q= _ka_T (31)
on
q : le flux de chaleur.
oT . , . N
8_ : le gradient de température par rapport a la normale a la surface.
n

k :la conductivité thermique du matériau en WK '.m".

La conductivité thermique dépend également de la température au point considéré.

La convection est un processus liant conduction, mouvement de masse et stockage d’énergie.

Le rayonnement est lié au rayonnement magnétique entre deux points séparés dans I'espace.

Concernant les composants électroniques, le transfert de chaleur s’effectue par conduction vers la

face arriere, par convection et rayonnement sur les parties supérieure et latérale.
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= Equation de diffusion de la chaleur

Considérons un volume infiniment petit de cotés dx, dy et dz dont le bilan énergétique peut se

représenter par la Figure 3.1.

414

qx > -t qx+dx

qy qz

Fig 3.1 : Bilan d’énergie au sein d’un volume élémentaire infiniment petit
E g est la variation d’énergie calorifique générée a I'intérieur du volume telle que :
E, =g(x,y,z,t)dx.dy.dz 32
avec g(x,y,z,t), la densité volumique de puissance générée, en W.m".

@ est le bilan des flux sur les surfaces du volume en relation avec le flux de chaleur ¢ et la

surface traversée du volume S tel que :
®=gq.5 (3.3)
La variation d’énergie totale interne au volume £ s’exprime par la relation suivante :
oT
= - 3.4
E =pC,. 5 dx.dy.dz -4
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C, : La chaleur spécifique du matériau interne au volume, en J.kg K.

. L. 3
p : La masse volumique du matériau, en kg.m™.

Le principe de conservation de I’énergie s’applique :

E =Y ®+E, (3.5)

Par application du développement limité de Taylor au premier ordre dans chaque direction, le

systeme d’équation suivant est établi :

qx+dx qx + 8_ dx

Ox
0q (3-0)
qy+dy qy + a dy
oq
=q, +—.dz
q.ia q. 82
En combinant les formules 3.3 et 3.0, le bilan de flux d’énergie vaut :
Z O = (qx - qx+dx )'dy'dz + (qy - qy+dy )'dx'dz + (qz - QZ+dz )'dx'dy (37)
= (a_q a—q+a—q)dxalydz
ox Oy

La loi de conservation de I’énergie (3.5) devient :

0
IOC A - A A _+g(x7yaz) 3.8)
y Oz
L’équation de la chaleur est obtenue en appliquant la loi de Fourier (3.1) a ’équation 3.8 :

or @ oT. o oT. o oT
C,o—=——(K().=) - —(K(T).——) - — (K (T).=— .Y
pC,— == (K(I). ) ay( ( )8y) o (K(TD)-—)+g(x.7.2)
(3.9
p.C .% =V (K(T)VT)+g

p

119



Chapitre 3 - Modélisation thermique et Réduction de modéle par la méthode des vecteurs de Ritz

Pour résoudre cette équation, les conditions aux limites doivent étre imposées :
- La condition de Dirichlet impose une température constante sur une surface.

- La condition de Neumann impose un flux de puissance sur une surface (paroi

adiabatique ou non).

- La condition de Cauchy exprime un échange par convection ou par rayonnement entre

la température de paroi et la température de référence.

L’équation de la chaleur est la base de toute analyse de transfert d’énergie thermique. Sa
résolution est effectuée a partir d’un modele éléments finis [6]-[7]. Dans notre cas, cette tache est
effectuer par le logiciel ANSYS ce qui permet de passer de I’équation de la chaleur (3.9) a un
systeme numérique discrétisé [8] de grand taille. Ce dernier peut alors étre résolu par une

méthode de résolution directe [10] ou indirecte [11]-[12].

3.3. Méthode de réduction de modeéle

thermique

3.3.1. Introduction

L’analyse numérique des problemes physiques par la méthode des éléments finis ( Annexe A) est
intégrée dans de nombreux logiciels de Conception Assistée par Ordinateur (CAO). Concernant
les problemes thermiques, ’architecture et les phénomenes mis en jeu au sein des composants
MMIC (Microwave Monolithique Integrated Circuit) nécessitent un maillage relativement dense
ce qui engendre des systemes matriciels d’ordre élevé difficilement implantables directement sous
des simulateurs électriques circuits. Des techniques de réduction sont mises en ceuvre afin de
diminuer 'ordre de modeles par éléments finis dans divers domaines d’application en conservant
une bonne précision des résultats [13]-[14] comme les méthodes de superposition des modes

[15]-[16].
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3.3.2. Technique de réduction des Vecteurs de
Ritz

Les méthodes de réduction se basent sur Pexpression d’un systéme de dimension réduite m (sous-
espace) par rapport au systeme originel de dimension n en conservant la précision des
phénomeénes décrit au sein du composant [17]-[18]. L’équation de la chaleur discrétisée d’un

systeme s’exprime sous la forme matricielle suivante :

M-T+K-T=F (3.10)

M est la matrice de masse.
K est la matrice de rigidité ou de raideur.
F estle vecteur de flux d’injection de puissance et de flux sur les surfaces.

T est le vecteur des températures.

Les matrices M et K sont supposées indépendantes de la température. I’équation de la chaleur

discrétisée (3.10) est alors considérée linéaire comme un systéme du premier ordre.

Une matrice de passage ou de projection @, de dimension (nxm) constituée de m vecteurs de

Ritz @, permet le passage des variables de I'espace originel vers le sous-espace réduit (m<<n).

o, =4 ¢ ¢ 0. (3.11)

Les vecteurs de Ritz sont des vecteurs orthogonaux mais non orthogonaux aux vecteurs
d’excitation de maniere a ne pas perdre de modes importants faisant partis de la réponse du

systeme [19]-[20].

Le vecteur T de dimension (nx1) exprime les températures dans la base originelle. Le vecteur p
de dimension (mx1) exprime les températures dans la nouvelle base réduite grace a la matrice de
passage @ :

T=®d_ -p (3.12)
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» Génération des vecteurs de Ritz

Les vecteurs de Ritz sont déterminés en plusieurs étapes :

- Calcul du premier vecteur de Ritz :

Le premier vecteur de Ritz ¢, est calculé a pattir de la résolution de I’équation de la chaleur

discrétisée en régime stationnaire. La matrice de rigidité K étant symétrique et positive, la

factorisation de Choleski [10] peut étre appliquée. K est alors d’exprimée grace a la matrice

. . y o 7rT
triangulaire supérieure U et sa transposée U " :

T
K=U"-U (3.13)
La résolution du systéme stationnaire permet de déduire ¢, .

K- ¢ =F (3.14)

Puis, par l'application d’une normalisation par rapport a la matrice de masse M (M -

normalisation), le vecteur @, est déduit :

&
(¢1*T M .¢1*)% (315)

¢ M- ¢ =1 = ¢ =

Cette solution permet d’atteindre le régime stationnaire du systéme réduit. La réponse transitoire

nécessite le calcul de vecteurs de Ritz supplémentaires.

- Calcul de la base compléte des vecteurs de Ritz :
Le calcul des i vecteurs de Ritz @, avec i=2,---,m se base sur la minimisation de 'erreur de la

réponse transitoire et la connaissance du premier vecteur ¢, . La méthode de calcul est itérative :

K'¢i* =M -9,

cj:¢jT.M.¢[* j=1,-i—-1 (3.16)
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L’orthogonalisation d’aprés la méthode de Gramm-Schmidt est réalisée suivie dune M-

normalisation telles que :

i—1
=@ - ZC ; 9, orthogonalisation
j=1
¢iT.M~¢i:1:>¢i: 7 ¢i =T
(¢i -M '¢i )"

M —normalisation (3.17)

LLa matrice de projection constituée des m vecteurs de Ritz calculés est une base M-orthogonale

qui vérifie I’équation :

o' M-® =1Id (3.18)

avec Id , la matrice identité.

La précision de calcul du régime transitoire dépend du nombre de vecteurs de Ritz. En effet,
chaque vecteur correspond a une constante de temps. La superposition des effets engendrés par
ces constantes modélise le comportement transitoire. Le régime transitoire est d’autant plus
précis que le nombre de vecteurs de Ritz est important. En outre, le régime stationnaire est

toujours atteint grace a la méthode de construction de cette base de Ritz.

» Réduction d'un systéme global a éléments finis
Soit ’équation de la chaleur discrétisée d’un systeme global a éléments finis de dimensions (nxn)

défini par n neeuds :

M-T+K-T=F (3.19)

Le passage vers le sous-espace s’effectue par une projection du vecteur des températures 7 de

dimensions (nx1) de I’espace originel sur le vecteur des températures p de dimensions (mx1)
dans l'espace réduit. Cette projection s’effectue grace une base de vecteurs de Ritz @, de

dimension (nxm) telle que m<<n.
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T=0 -p (3.20)

En multipliant a gauche par @, , ’équation de la chaleur devient :

M-® -p+K-® -p=F (3.21)

En multipliant a gauche par la transposée CD; et en considérant la relation CDVTW M-® =1d,le

systeme réduit de dimension m s’exprime :

p+K p=@T.F

K= -K-O, (3.22)

Afin de découpler le systeme différentiel, la matrice symétrique des vecteurs propres de K~ de

dimension (mxm) doit étre diagonalisée :

p=¥Y-z

Y. ¥ =1 (3.23)

avec z la matrice des température de dimension (mx1) exprimée dans I'espace des vecteurs

propres de K~ et W, la matrice de passage vers I’espace des vecteurs propres.

En remplacant p par W.z a gauche, I’équation 3.22 devient :

V24K Wz=0! .F (3.24)

En multipliant par W, I’équation de la chaleur discrétisée découplée (3.24) définie dans I’espace

réduit s’écrit :

4N, z=Y" D! .F (3.25)
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A
L0

avec A, =

A e 0
0 . .

A, est la matrice diagonale des valeurs propres de K * exprimée dans la base des vecteurs

propres.

La transformée de Fourier permet d’exprimer I’équation 3.25 dans le domaine fréquentiel et de

définir 'impédance thermique associée (3.27) :

jo-z(@)+ A, -z(0)=¥" - . F(w) (3.20)
soit :
1 0 0
jo+ 2,
_1
z2(w) = jo+ 2, vl .ol . F(w) (3.27)
. . 0
0 0 — 1
jo+1,
— _
—~
ZTH

La connaissance de la température dans le systeme originel en un nceud i se déduit de la

température dans le systeme réduit d’ordre m par la relation suivante :

m
T,=Y (D, ¥), z (3.28)
=
L’impédance thermique réduite normalisée Z,,, du systeme considéré se définit telle que :
(3.29)

T'(w)=Zy (0) F(o)
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» Sélection des nceuds du systeme réduit
Dans le but d’intégrer le systeme réduit sous forme d’impédance thermique couplée a un modele
électrique de composant, seuls les nceuds situés au niveau des sources de dissipation de chaleur
sont conservés. Une matrice de sélection § des r nceuds retenus de dimension (rxm) permet

alors de déterminer le systeme réduit associé par les relations :

F=S"-F
T =8-T
d'aprés (3.29): T(w)=S-Z,,-S"  F.(w) (3.30)

L’impédance thermique réduite de dimensions (rxr) et d’ordre m considérant les nceuds

sélectionnés s’écrit :

bt 0
jo+4
o 1 :
Zy(@)=(S-¥-D,)- jo+ 4, S W N L (3.31)
: .. 0
0 0 — !
L jo+4, |

L’expression 3.31 définit 'impédance thermique réduite Z,,, sous forme de matrice diagonale.
Par identification, les termes de la diagonale peuvent étre représentés par une capacité normalisée

de 1F et une résistance thermique associée A4;, Figure 3.2.

1 1
F. > 57 97 .07 > 7§ - 1“'/1_ § — 1t sy, »T,

Fig 3.2 : Schéma équivalent de 'impédance thermique réduite
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» Procédure de génération de I'impédance thermique
réduite équivalente
L’implantation de I'impédance thermique réduit Z,, peut s’effectuer par 'intermédiaire d’un

fichier netlist de type SPICE généré par un algorithme créé par le laboratoire Xlim [21]-[22]. Cet
algorithme a été écrit en langage Scilab [23] et C-ANSI.

En premier lieu, les matrices M, K et F' sont extraites sous forme de deux fichiers binaires a

partir du logiciel ANSYS [24] (propriété disponible a partir de la version 8) :

Un fichier « model.full »: ce fichier binaire stocke les informations de charge (densité de
puissance dissipée), les conditions de Dirichlet (température de fond de socle), toutes les

¢équations de contraintes et la matrice de rigidité K.

Un fichier « model.emat » : ce fichier binaire stocke toutes les composantes du systéme matriciel

non considérées par le fichier « model.full ».

La taille de ces fichiers nécessite une capacité de stockage importante surtout pour le fichier
«model.emat » qui considére tous les degrés de libertés du systeme a tous les nceuds. De plus, un
assemblage des matrices est nécessaire afin d’appliquer la procédure de réduction des vecteurs de
Ritz sur le systtme d’équations différentielles. Ces fichiers sont assemblés autour de nceuds
sélectionnés grace a Papplication Mor4ansys [25] qui extrait les matrices M , K et F'du systeme

linéaire de I’équation de la chaleur (3.19).

Le programme de réduction (développé par Xlim) génere ensuite un fichier « netlist » incluant
Iimpédance thermique réduite normalisée par rapport au vecteur d’excitation F et le produit

(S-¥-D ).
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3.4. Création d'un modele thermique réduit

de Transistor Bipolaire a Hétérojonction

La méthode de réduction des vecteurs de Ritz est appliquée a un mode¢le de Transistor Bipolaire a
Hétérojonction (TBH) avec drain thermique en or, délivrant une puissance de 1Watt et composé
de 10 doigts d’émetteur GalnP de 2x40um espacés de 30um sur un substrat en AsGa. Le logiciel

a éléments finis utilisé est ANSYS. Les dimensions de la structure sont des données fournies par

le fondeur UMS (fili¢re hb20p).

La création du modele Eléments Finis (EF) du TBH est Iétape majeure de la modélisation
thermique. La précision des résultats dépend enticrement de la structure 3D (modé¢le le plus
proche possible du composant réel), de la définition des matériaux et du maillage. La structure du
modele EF sera présentée dans une premicre partie. I’étude des performances transitoires en
température est ensuite réalisée pour trois configurations d’attribution des conductivités
thermiques. Celles-ci sont tout d’abord définies comme dépendantes de la température ce qui
permet une analyse fine des effets thermiques au plus proche de la réalité. Puis, les conductivités
thermiques seront considérées constantes dans le but d’appliquer la méthode de réduction des

vecteurs de Ritz.

ry ry

3.4.1. Création du modele thermique a éléments

finis

Un modele «éléments finis» du TBH est réalisé en trois dimensions. Afin de diminuer
significativement les redondances de calculs numériques, les propriétés de symétrie du composant

sont prises en compte (Figure 3.3) et permettent de simplifier le mode¢le.
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Lavoutd’un TBEH Model 3D d'un TBH
(ANSY S)

Brasure (AufSn)

Fig 3.3 : Description du model 3D du TBH (avec drain thermique) a partir du layout (sans drain

thermique) avec prise en compte des propriétés de symétrie

Le logiciel utilisé impose une bibliotheque d’éléments prédéfinis associés a des fonctions
d’interpolation. Les types d’éléments sont attribués de maniere adéquate selon la forme et les
dimensions du volume a «mailler». La disparit¢ des dimensions volumiques considérées,
notamment des fines couches épitaxiales au niveau des hétérojonctions (Figure 3.4) comparées au
volume du substrat en AsGa, rend la résolution globale du systeme difficile avec les types

d’éléments proposés par le logiciel.

}nsGa

GalnP
BECB BCB Au

AsGaP+

B 00 0 NBO

Contacts métalligques
-4— Passivation (5il¥)

L]

Fig 3.4 : Description de la zone active du TBH GalnP / AsGa étudié

De plus, si tous les détails de la structure sont modélisés, 'ordre du modele ne permettrait pas
I'application de la méthode des vecteurs de Ritz avec une puissance de calcul classique (512 Mo

de RAM pour ces travaux) et 'espace nécessaire au stockage des fichiers serait excessif (des
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centaines de mégaoctets). Au niveau des doigts d’émetteur du TBH (zone active), ces problemes

sont contournés en simplifiant la géométrie des couches (Figure 3.5) selon différents criteres

physiques comme la valeur des conductivités thermiques des matériaux (Tableau 3.1) :
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Matériaux K [W/(m.K)] | Cp [Wi(kg.K)] | p [kg.m’]

Isolant BCB 0,2 1200 1050
GalnP 54 465 4470

SisN, 10 900 2900

AsGa 453 350 5307

AUaosnzo 57 150 14500

Conducteur | Au 310 130 19300

Tab 3.1 : Caractéristiques thermiques des matériaux utilisés a température ambiante

Les matériaux au contact du substrat dont la conductivité thermique est du méme
ordre de grandeur que ’AsGa peuvent étre partiellement remplacés par 'AsGa ce qui

permet de simplifier certaines géométries trop complexes a traiter par éléments finis.

Les variations de la conductivité thermique selon le niveau de dopage de ’AsGa

sont négligeables ce qui permet de ne définir quun seul matériau AsGa.

Les contacts métalliques peuvent étre négligés car ce sont des conducteurs thermiques
de faibles épaisseurs et le plot d’émetteur est au contact du drain thermique en or (utilisé

pour sa caractéristique d’excellent conducteur).

La résistance de ballast (AsGa) située entre un matériau tenant un role d’isolant
thermique (GalnP) et le drain thermique, ne tient pas un réle majeur dans la diffusion de

la chaleur.
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Fig 3.5 : Mod¢le simplifié de la zone active du TBH GalnP / AsGa étudié

Les matériaux jouant un role prépondérant dans la répartition de la chaleur au sein du TBH sont :
- L’AsGa, le matériau ou siege l'origine de la dissipation thermique

- Le GalnP car sa conductivité thermique est dix fois inférieure a celle de ’AsGa et joue

un role d’isolant au contact de la zone de dissipation.

- L’or (Au) car sa conductivité thermique est dix fois supérieure a celle de ’AsGa et joue un

role de conducteur au voisinage de la zone de dissipation, c’est le role du drain thermique.

Toutes ces hypotheses sont déduites de la connaissance de l'origine de la dissipation de la chaleur.

Pour un TBH, cette zone se situe dans la zone de charge d’espace (fort champ électrique), c’est a
dire le lieu traversé par la densité de courant collecteur Je en dessous des doigts d’émetteur, dans
le collecteur. Le courant est supposé uniforme sur la totalité des doigts ce qui permet d’attribuer

une puissance volumique uniforme dans la zone de dissipation.
Dans notre exemple, cette zone se définit par un volume de 48 gm’
- 0,6um d’épaisseur
- 2um de largeur égale a celle d’un doigt d’émetteur

- 40um de longueur égale a celle d’un doigt d’émetteur
Une fois le modéle maillé (Figure 3.6), des conditions aux limites sont imposées :

- Faces adiabatiques

- Température de fond de socle fixée a la température ambiante (27°C)
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Zone active

Surfaces -
adiab atigues "
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Temp érature de fond de puce
Tsocle

Fig 3.6 : Maillage du TBH avec le détail d’'une zone active (un doigt)

= Résultats selon le mode d'attribution des
conductivités thermiques
La réduction n’est possible qua partir d’'un modéle considérant des conductivités thermiques
constantes pour chaque matériau ce qui n’est pas conforme au fonctionnement réel du transistor.
En effet, la conductivité dépend plus ou moins de la température selon le matériau considéré
(Figure 3.7). La conductivit¢ de PAsGa diminue fortement pour de fortes températures. Cette
dépendance sera d’autant plus importante que la température sera élevée, notamment au niveau

de la zone de dissipation.
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Fig 3.7 : Dépendance en température des conductivités thermiques k des matériaux AsGa et GalnP

» Conductivités thermiques non linéaires

Lorsque les conductivités thermiques sont considérées dépendantes de la température, les
résultats obtenus sont proches du comportement réel, quelle que soit la température de socle
fixée.

Les conductivités thermiques non linéaires sont attribuées aux matériaux prépondérants dans la
distribution thermique, ’'AsGa et le GalnP. La non linéarité de la conductivité de I'or n’a pas
d’influence majeure. Les valeurs des conductivités non linéaires définies au sein du mode¢le sont
référencées dans le Tableau 3.2, les autres matériaux gardent leurs conductivités linéaires d’apres

les valeurs du Tableau 3.1.

K(W/(m.K))
Température (°C) ¢ 50 | 100 | 150 | 200 | 300
Matériaux
AsGa 453 | 40,1 | 335 | 286 | 24,9 | 19,6
GalnP 54 | 47 | 385 | 32 | 275 | 2.1

Tab 3.2 : Conductivités thermiques en W /(m.K) dépendantes de la température de I’AsGa et du
GalnP

La répartition de la chaleur sur un quart de la structure du transistor est présentée par la Figure
3.8. Notons I'emplacement et le nom des zones de dissipation aux voisinages des doigts, d; pour

le doigt le plus centré jusqu'a d; pour le doigt le plus externe.
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¥4 Transistor

Deétail sur les zones actives

9. 003

Fig 3.8 : Dégradé de la répartition de la température pour une température de socle de 27°C et des

conductivités thermiques non linéaires

La résistance thermique se définit par le rapport de l'écart de température entre la jonction et le

socle (' Tsocle) par la densité de puissance, Pdiss. La résistance thermique maximale s'écrit :

R _ 7) max—Tsocle (3.32)
" Pdiss

La puissance a dissiper au sein du transistor est de 1Watt. La température maximale de jonction,
Tjmax, est de 102,5 °C au niveau du doigt d,. Pour une température de socle égale a I'ambiante, la

résistance thermique Ry est de 76 °C/W.
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Pour une température de socle plus élevée, par exemple de 80°C, les conductivités thermiques
diminuent, ce qui a pour effet de limiter la diffusion de la chaleur. Ce phénomene se traduit par

l'augmentation de la température de jonction maximale a 167 °C, la résistance thermique est alors

de 87 °C/W.

L'augmentation de la température de socle, soit de la température de jonction, a également

comme répercussion d'allonger le temps du régime transitoire Ty, comme l'illustre la Figure 3.9.

187
167
— QN°
- }Ts 80°C
127
& o7
= Ts = 27°C
Y }
—d1
. —
47 | Y
d5
27
0,0 0,5 1,0 1,5 20

Temps (ms)
Fig 3.9 : Evolution temporelle de la température maximale pour chaque « doigt » di du transistor

soumis a4 une puissance continue pour une température de socle de 27 °C et de 80 °C

La Figure 3.9 montre également que plus le doigt considéré est éloigné du centre du transistor,
moins les couplages thermiques sont importants. En effet, le doigt d5 n’étant couplé qu’un seul

coté, sa température est moins élevée.

Apres I'analyse des résultats du modéle fin aux conductivités thermiques non linéaires, le modele
doit s’adapter a la contrainte majeure de la réduction du modecle : I'attribution des conductivités
thermiques constantes en fonction de la température. La pratique courante est de référencer les
conductivités a température ambiante. Le paragraphe suivant s'intéresse aux erreurs de prédiction

faites en appliquant cette méthode.
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= Conductivités thermiques constantes
Pour un modele aux conductivités thermiques constantes référencées a une température donnée,
l'erreur de prédiction de la température de jonction doit étre évaluée par rapport aux résultats du
mod¢le avec des conductivités dépendantes de la température. Comme indiquée dans les
Tableaux 3.3 et 3.4, l'erreur est d'environ 9% pour une température de socle de 27°C et de 12%
pour 80°C sur les doigts les plus chauds. Il est donc impératif de modifier les valeurs des

conductivités constantes attribuées aux matériaux par une méthode simple.

Tmax (°C) pour Ts =27°C
d1 d2 d3 d4 d5

Tmax | erreur | Tmax || erreur | Tmax | erreur | Tmax | erreur || Tmax || erreur
i (CC) | (%) | (°C) | (%) | (°C) | (%) | CC) | (%) | (°C) | (%)

non linéaires 102,6 101 98,2 92,5 82,5
linéaires
Tref = 27°C 936 88 (91,7| 88 ||[89,8| 86 (852 7,9 | 76,7 | 7,0
Tab 3.3 : Tjmax au niveau des doigts du transistor, pour une Tsocle de 27°C, aux conductivités

thermiques constantes et référencées a 27°C, et évaluation de l'etreur

Tmax (°C) pour Ts = 80°C

d1 d2 d3 d4 d5
Tmax | erreur | Tmax || erreur | Tmax | erreur | Tmax | erreur || Tmax | erreur
K (°C) | (%) | (C) | (%) | (°C) | (%) | (°C) | (%) | (°C) | (%)
non linéaires 168 165 162 155 144
linéaires
Tref = 27°C 147 | 12,2 | 145 | 12,1 | 143 | 11,8 | 138 | 11,0 | 130 9,6

Tab 3.4 : Tjmax évaluées au niveau des doigts du transistot, pour une Tsocle de 80°C, aux

conductivités thermiques constantes et référencées a 27°C, et évaluation de l'erreur

Notre méthode consiste a évaluer les températures moyennes des volumes au voisinage de la
zone de dissipation 2 l'issue de l'analyse thermique non linéaire, pour les matériaux participants
majoritairement a la diffusion de la chaleur, soit 'AsGa et le GalnP. Les valeurs des conductivités
dans ces zones sont alors prises a ces températures de référence présentées dans le Tableau 3.5.
Une simulation linéaire peut ensuite étre effectuée. L'amélioration des résultats est évaluée par les
nouvelles etreurs calculées pour des températures de socle de 27°C et de 80°C, respectivement de

0,4% et de 1,5%, Tableaux 3.6 et 3.7.
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Ts =27°C Ts =80°C
Matériaux Tref(’C)  xMWi(m.K)]  Tref(°C)  « [WI(m.K)]
GalnP 100 3,4 150 3,2
AsGa
(zone de dissipation) 100 335 160 28
AsGa (substrat) 70 39 120 30

Tab 3.5 : Attributions des conductivités linéaires estimées pour une température de référence

adaptée aux effets décris pour des Tsocle de 27°C et 80°C

Tmax (°C) pour Ts =27°C
d1 d2 d3 d4 d5
L{ Tmax || erreur | Tmax | erreur || Tmax | erreur | Tmax | erreur | Tmax | erreur
(°C) | (%) | (°C) | (%) || (°C) | (%) | (°C) | (%) | (°C) | (%)
non linéaires 102,6 101 98,2 92,5 82,5
ineaires. 103 | 0,4 | 101 | 05 | 987 05 |935| 1,1 | 838 16

Tab 3.6 : Tjmax évaluées au niveau des doigts du transistor, pour une Tsocle de 27°C, aux

conductivités thermiques constantes et estimées, et évaluation de l'erreur

Tmax (°C) pour Ts =80°C
d1 d2 d3 d4 d5
L{ Tmax || erreur | Tmax | erreur || Tmax | erreur | Tmax | erreur | Tmax | erreur
(C) | (%) | (°C) | (%) || (°C) | (%) | (°C) | (%) | (°C) | (%)
non linéaires 168 165 162 155 144
ineaires. 170 | 1,5 | 168 | 1,8 | 165 | 1,9 | 159 | 2,1 | 147 | 2,6

Tab 3.7 : Tjmax au niveau des doigts du transistot, pour une Tsocle de 80°C, aux conductivités

thermiques constantes et référencées a 80°C, et évaluation de l'erreur

Cette méthode exposée précédemment ne permet pas de générer un modéle réduit valable pour
plusieurs températures de socle. Des méthodes d'interpolation de la conductivité thermique
existent cependant. Elle repose sur la génération de deux modeles réduits. L'association de ces
modeles par une fonction d'interpolation et faisant appel a la transformée de Kirchoff inverse
permet de rendre compte de ces phénomenes [26]-[28]. Notre approche n'a pas utilisé ces travaux
car d'un point de vue systeme, le modele réduit proposé suffit a prédire les effets thermiques

prépondérants a température ambiante.
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3.4.2. Modele réduit du TBH

La méthode de réduction d’ordre des vecteurs de Ritz, présentée dans ce chapitre, est alors

appliquée au modele précédent.

= Ordre de réduction du modéle
Une premiere étape consiste a définir le nombre de vecteurs de Ritz permettant une modélisation
suffisamment fine des performances en régimes établi et transitoire. Les résultats du modéle
réduit, prenant en compte le nceud le plus chaud du modele (nceud a Tjmax du doigt d;), sont

présentés par la Figure 3.10.

107
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97 ’|y :
87 | 105
G 77 e
< 100 -
- 67
S, ——1VR
i | —5VR 95 —-=1VR |
37 | 30 VR 90 - 10VR |
Ansys 30 VR
27 ; —o— Ansys
0,0 0,5 1,0 8 S ‘ ‘
' ' ' 0,0 0,1 0,1 0,2 0,2 0,3

Temps (ms)

Fig 3.10 : Simulation transitoire du comportement thermique du mode¢le fin EF d'ANSYS et pour

différents modeéles réduits a 1, 5, 10 et 30 vecteurs de Ritz pour Tsocle=27°C

Un modé¢le a un vecteur de Ritz suffit a prendre en compte le régime établi.

Le modéle réduit choisi est celui 2 5 Vecteurs de Ritz. En effet, la considération de vecteurs
supplémentaires n'améliore pas la précision du régime transitoire. L'erreur de prédiction de la
température est de moins de 1°C en régime transitoire, soit une erreur maximale trés localisée de
1% a 100us. Ainsi, le modele initial a Eléments Finis composé de pres de 9000 nceuds, est réduit

d'un facteur 1800.
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= Intégration du modele sous ADS
Grace au principe d’analogie des grandeurs thermiques et des grandeurs électriques, 1'impédance
est représentée sous forme d’un circuit RC parallele excitée par une source de courant équivalente
a une source de puissance dissipée (Tableaux 3.8 et 3.9). Chaque constante de temps, soit chaque

vecteur de Ritz, est modélisée par un circuit RC parallele.

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
T Température [°C] \% Tension V]
J Flux de chaleur [W/n?] J Densité de courant [A/n?]
P Chaleur [W] | Courant [A]
Q Quantité de chaleur [JI=[W.s] Q Charge [CI=[A 8]
k Conductivité [W/(°C.m)] G Conductivité [1/(Q.m)]
Rry Résistance [*C/w] R Résistance Q]
Cry Capacité [W.s/C] Cc Capacité [A.s/VI=[F]
P(t) P(t)
TA(t V.
\ d \ d
S p k — S € o %
Tyt V()

Tab 3.8 : Définition de I’équivalence des grandeurs thermiques et électriques
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Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
dQ do
Cry=— C=—=
™ ar av
S
CTH :c.p.d.S C:gg
d d
Ry, =—— R=——
ks oS
t t
o) = [ P(t)-dr o= 1()-dr
0 0
T, Ry v, R
M —NMWA—
P(?) I(t
— Cry ® — C
TB VB

P(l) — TA (tl)e_TB(t)

VA(t)_VB(t) 4
TH R

+ oy (T O=Ty0) | 10)= Crug & (V4 (0=V50)

Tab 3.9 : Relations entre les grandeurs physiques et représentation du circuit d’impédance thermique

équivalente

La procédure de réduction permet de créer un fichier « netlist » définissant I'impédance thermique

réduite Z.y, normalisée. L'importation de ce fichier sous ADS génére automatiquement une

schématique circuit (Figure 3.11).

Le niveau de puissance d'entrée est normalisé par rapport a la puissance injectée au sein du

modele EF d'ANSYS, soit 1Watt (due a la M-normalisation comprise dans la procédure de

réduction, paragraphe 2.6.2). La température de socle est définie sous forme d'une tension

continue Tsocle et la température de jonction est donnée par la tension de sortie de l'impédance

ZTHr‘
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Fig 3.11 : Schématique circuit ADS de l'impédance thermique réduit d’un transistor

Afin de valider l'intégration des mode¢les, les températures de jonction pour chaque doigt du

transistor sont comparées a celles du modele Eléments Finis sous ANSYS comme présenté par la

Figure 3.12.
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Fig 3.12 : Comparaison du comportement en régimes transitoire et établi du modéle réduit a 5

Vecteurs de Ritz et du modéle EF Ansys a Tsocle = 27°C

L’intégration sous ADS n’altere aucunement la précision du modele. L’erreur maximale par

rapport au mode¢le fin EF est toujours de 1% en fin de régime transitoire. Cette méthode

d’intégration est extrémement rapide.
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3.5. Création d'un modele thermique réduit

d’amplificateur de puissance

L’exemple du transistor MMIC étudié a illustré la procédure permettant de générer un modele
d’impédance thermique Z,, intégrable sous ADS. L’ordre élevé du modele EF contraint a

appliquer une méthode de réduction comme la méthode des vecteurs de Ritz. I’ordre d’un
modele EF d’amplificateur de puissance est bien plus important qu’un transistor. I’accés a
I'impédance thermique réduit est alors plus délicat et requiert de nombreuses simplifications. En
effet, manipuler les matrices d’'un modele EF composées de dizaine de milliers de nceud n’est pas
possible avec des moyens de calculs couramment disponibles. Une question se pose alors ;
comment créer un modele EF d’amplificateur de puissance MMIC qui autorise la méthode de

réduction des vecteurs de Ritz sans altérer de fagon significative la précision des résultats ?

La réponse a cette interrogation est faite en identifiant les phénomenes thermiques liés a la

composition et a la technologie propre de chaque amplificateur.

3.5.1. Génération du modeéle éléments finis de

I'amplificateur étudié

» Technologie et composition de I'amplificateur étudié
L’amplificateur de puissance considéré possede deux étages d’amplifications composés de
Transistors Bipolaires a Hétérojonction AsGa/GalnP  identiques au transistor étudié
précédemment, Figure 3.13. L’amplificateur génére une puissance de 8Watt répartie sur les 8
transistors du second étage. La puissance injectée au sein de ces transistors est donc de 1 Watt.
Les transistors du second étage ont une longueur de doigt d’émetteur de 40pum. Le premier étage
d’amplification est composé de 4 transistors d’une longueur de doigt d’émetteur de 30um. Le
premier étage a une fonction de pré-amplification afin d’amener la puissance nécessaire a la
compression du signal en sortie du second étage. Leurs volumes de dissipation sont inférieurs et

la puissance a évacuer est plus faible que ceux des transistors du dernier étage d’amplification.
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Fig 3.13 : Représentation d’un amplificateur MMIC a 2 étages d’amplification

» Création du modeéle d’amplificateur
Un raisonnement portant sur la localisation, I’épaisseur et les conductivités thermiques des
matériaux a permis d’aboutir a un modele simplifié de transistor (paragraphe 3.4.1). Pour décrire
I'amplificateur de puissance d’un point de vue systeme, le modele de transistor doit une nouvelle
fois étre simplifié. Rappelons les matériaux du transistor ayant un impact prépondérant sur la

dissipation thermique sont : ’AsGa, le GalnP et 'or (Au).

La zone de dissipation du modele simplifié est décrite par une barre de puissance comme illustré

par la Figure 3.14.

Volume de dissipation
sous les doigts d’émetteur

3

. .ivD ) puissance
o > <t < > /W

Barre de

Fig 3.14 : Représentation de la « batre de puissance » au sein du modele simplifié d’un TBH
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a: La largeur d’un doigt d’émetteur correspondant a la largeur de la zone de dissipation du

modeéle de transistor initial.
b : La hauteur du volume de dissipation initial et la hauteur de la « barre de puissance ».

W : La longueur des doigts d’émetteur et des zones de dissipation du transistor. C’est la largeur de

la « barre de puissance ».
¢ : L’espacement entre les doigts d’émetteur du transistor.

L : La longueur de la « barre de puissance » calculée en fonction des dimensions au niveau des

doigts d’émetteur du circuit.

N : Le nombre de doigt d’un transistor.

La géométrie des couches est simplifiée en considérant le transistor comme un empilement de
couche des matériaux principaux au dessus de la « barre de puissance » en AsGa. Le modele
d’amplificateur est réalisé en intégrant les transistors composés de la barre de puissance en AsGa,
des couches de GalnP et d’or sur un volume équivalent de substrat AsGa. La brasure servant au
report de la puce est également prise en compte comme le montre la Figure 3.15 afin de
considérer les performances au plus proche des conditions de mesure que nous exploiterons dans

le Chapitre 4.

AsGa 3

N -
4 AY
. symétrics, .

AuSn : Brasure T .1 AsGa : Barre de puissance

Socle e e e e e -
de report
- ~ — - ~ -
Quart d’¢tage d’amplification Demi-transistor

Fig 3.15: Représentation d’un modele EF d’un demi-transistor intégré au modele d’un demi-étage

d’amplification
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N, : Le nombre de transistor d’un étage d’amplification.

Appliquer la méthode de réduction a partir d’un modéle EF fin d’amplificateur est possible sous
condition de disposer de moyen informatique suffisamment performant. Ce ne fut pas le cas lors
de ces travaux (512Mo de RAM, processeur Pentium IV). Une méthode de simplification s’est

alors imposée a partir de I'analyse des couplages thermiques.

= Analyse des couplages thermiques
La premiere hypothese est que le second étage d’amplification est a Porigine des effets thermiques
qui influencent majoritairement le signal de sortie de I'amplificateur. En effet, la surface de
dissipation équivalente des transistors du second étage est supérieure a celle des transistors du
premier étage afin de favoriser la génération de puissance au détriment de la capacité a évacuer la
chaleur. ’influence des transistors du dernier étage d’amplification est donc prépondérante sur

les performances globales de 'amplificateur.

Il est alors possible de restreindre le modéle d’amplificateur au modele du second étage
d’amplification ce qui diminue ordre du mode¢le EF de fagon significative. Il faut cependant
vérifier qu’aucune source de chaleur autre que celles des transistors ne contribue a I’élévation de
température du di-étage. Une analyse du couplage thermique entre les étages d’amplification doit

donc étre réalisée.

Un modele tridimensionnel constitué des deux étages d’amplification est créé. La Figure 3.16
représente le dimensionnement du modele simplifié d’amplificateur intégrant deux étages
d’amplification. Le modele associé a cette composition possede un nombre de nceud important,
de Pordre de 60000 malgré un maillage optimisé. Nous ne pouvons pas appliquer la méthode de

réduction avec les moyens informatiques actuels.
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Fig 3.16 : Composition du modéle EF simplifié d’amplificateur de puissance a 2 étages

Xowe €t Y, sont les dimensions globales du modele de Pamplificateur. Celles-ci ne
correspondent pas nécessairement aux dimensions réelles de la puce. Elles peuvent étre
inférieures afin de minimiser P'ordre du modele. Les dimensions X, X, et Y,, sont fixées de
manicre a conserver des parois a flux thermique nul aux limites du modéle. Ces dimensions ne

doivent pas modifier la répartition thermique par rapport au modele aux dimensions réelles.

L et Ly, sont les longueurs équivalentes des modeles de transistor respectivement du premier et

du second étage. Elles dépendent du nombre de doigts d’émetteur et de espace inter-doigt X..

W et Wy, sont les largeurs des modeéles de transistor du premier et du second étage.

Afin d’évaluer le couplage entre transistor, un ensemble d’analyses non linéaires en régime établi
est réalisé. Par exemple, I'influence du transistor T, sur le transistor T, est évaluée en considérant

ces transistors actifs. La « barre de puissance » de T, et T, est active, les autres transistors sont
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inactifs. Le couplage de T, sur T, est évalué¢ en comparant la valeur de la température maximale

dans cette configuration avec la température de T, lorsqu’il est seul a I’état actif.

Chaque interaction entre transistor est évaluée par cette méthode. Les différents types de
couplages, inter-étage ou intra-étage, sont relevés. La température de référence servant a I’analyse
des contributions thermiques est le nceud a la température maximale sur le transistor le plus
chaud T, (Figure 3.17). L’amplificateur est considéré a un état de fonctionnement opérationnel,
par exemple pour une puissance de sortie a 3dB de compression comme considérée dans les
résultats présentés par la Figure 3.17. La puissance injectée dans les transistors du premier étage
permet d’atteindre cet état.

La Figure 3.17 montre un couplage inter-étage négligeable pour 'amplificateur étudié ce qui

autorise la simplification de la structure du modeéle EF en ne conservant que le second étage

d’amplification.

& coupl;

Fig 3.17 : Analyse des couplages au sein du modele de "amplificateur pour une puissance de 8 Watt a

3dB de compression et a température ambiante

= Choix du nceud sélectionné
Le mod¢le thermique réduit est extrait a partir d’un nceud du maillage. Le nceud choisi est inclus
dans la zone de dissipation du transistor le plus chaud. II s’agit du transistor central du dernier
étage d’amplification. Sa localisation au cceur de 'amplificateur ne favorise pas I’évacuation de la
chaleur. Les effets thermiques générés au sein de ce transistor influencent majoritairement les

performances de I'amplificateur en imposant des constantes de temps thermiques plus courtes
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que les autres transistors. Le nceud a la température maximale sur le transistor central est donc

sélectionné.

De plus, pour un espace inter-transistor suffisamment large, le couplage thermique entre
transistor est faible, ce qui est le cas pour 'amplificateur étudié Figure 3.17. Le couplage maximal
sur le transistor central n’est que de 0,4°C. Cette propriété autorise la sélection d’un seul nceud au
sein d’un transistor, la température en régime établi est quasi-identique selon le transistor
considéré. Le transistor central est choisi. Toutefois, les autres transistors influencent le régime
thermique transitoire par la génération de constantes de temps thermiques différentes, Figure

3.18.

20 - —e— Modéle 2nd étage ANSYS
10 4 —— Modéle T1 ANSYS
0 “ T T T T T T T T T T T

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260 280
Temps (us)

Fig 3.18 : Température de fonctionnement maximale du transistor T| pour deux modéles : le modéle

du 2nd étage d’amplification et le modele de T; seul.

Ainsi, les capacités informatiques disponibles nous le permettant, le second étage de transistor

sera conservé dans le modéle EF final.
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= Composition finale du modeéle simplifié de
I'amplificateur étudié
Les diverses simplifications réalisées aboutissent a un mode¢le relativement simple d’amplificateur
illustré par la Figure 3.19 et détaillé par la Figure 3.20. L’ordre du modele, égale au nombre de
nceuds du maillage, est d’environ 24600 pour 9200 éléments. Ces caractéristiques autorisent la
réduction du modele. Le modele EF d’amplificateur de puissance est créé sous le simulateur EF

ANSYS en tenant compte des propriétés de symétrie du composant.

Parois adiabatiques

24650 noeuds

9235 éléments

Symétrie

Symeétrie

Fig 3.19 : Composition du modeéle EF d’amplificateur de puissance étudié
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Fig 3.20 : Détail de la composition du modéle EF d’amplificateur étudié
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= Récapitulatif de la procédure de création d’'un modele
thermique EF d’amplificateur

Les hypotheses mises en évidence pour créer un modele thermique « systeme » d’amplificateur de
puissance sont adaptées au composant étudié mais le raisonnement est générique. La principale
difficulté est d’adapter l'ordre du modele aux capacités informatiques actuelles. Avec des
ressources de calculs plus importantes, il serait possible de créer un modéle prenant en compte
les différents étages d’amplification et une représentation plus fine des transistors. De plus, si le
couplage entre transistors est significatif, un modéle d’amplificateur peut étre extrait a partir de
différents nceuds, soit en différents points du composant [25]. En accord avec les capacités
informatiques disponibles, le modéle EF est défini selon les caractéristiques physiques et
technologiques du composant. Elles doivent étre évaluées afin d’accéder a un modele simplifié du

transistor puis de Pamplificateur :

Création du mode¢le de transistor : La structure des matériaux peut étre simplifiée en jugeant
de la contribution de chaque couche épitaxiale au sein de la répartition thermique. La
conductivité thermique des matériaux et leur localisation par rapport a la zone de dissipation
permet d’estimer leur niveau de contribution. Pour cela, I'origine de la dissipation doit étre
connue. Le mod¢le EF de transistor peut alors étre représenté par un empilement des quelques

couches épitaxiales.

Création du modele d’amplificateur de puissance: Une ¢tude des différents couplages
permet de négliger la contribution thermique de certains transistors. L’étude du couplage inter-
étage permet de négliger la contribution thermique des étages de pré-amplification. L’étude des
couplages entre transistors du dernier étage d’amplification permet de définir le nombre de nceud

représentatif du systeme pour lequel le modele réduit est extrait.

3.5.2. Intégration sous ADS du modele

d’amplificateur étudié

La méthode des vecteurs de Ritz est appropriée pour la réduction de modele complexe. Cette

technique est détaillée au paragraphe 3.3. Le modecle étudié est créé suivant la méme procédure
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que le transistor étudié dans le paragraphe 3.4. La méthode d’attribution des conductivités

linéaires est appliquée.

« Attribution des conductivités thermiques
Les conductivités thermiques sont déclarées constantes a des températures de référence
différentes selon les matériaux de maniere a s’approcher des résultats du modéle en condition

réelle (conductivités dépendantes de la température).

Matériaux Tref (°C) K [W/(m.K)]
GalnP 100 3,85
AsGa 60 38
AuSn (Brasure) 27 57
Au (Drain thermique) 27 310

Tab 3.10 : Tableau des conductivités attribuées a chaque matériau du modele d’amplificateur

Les températures de référence sont inférieures a celles du modele de transistor seul car les
volumes du substrat et des zones de dissipation sont supérieurs a puissance générée identique. La
température de référence évaluée au sein de chaque couche est donc plus faible dans le cas de

I'amplificateur, notamment pour le substrat AsGa.

La comparaison des résultats du modele en régime établi pour des conductivités dépendantes de
la température puis constantes d’apres les valeurs du Tableau 3.10, montre l'intérét de la méthode
d’attribution des conductivités a différentes températures de référence. L’erreur commise par
rapport au modéle précis aux conductivités thermiques dépendantes de la température n’est que
de 1,5% sur la température maximale a température ambiante, Tableau 3.11 et Figure 3.21.
Lattribution des conductivités thermiques référencées a température ambiante revient a faire une

erreur de 10% sur la température maximale.

K Tmax (°C) | Erreur (%)
non linéaires 100 -
linéaires 1015 1,5
estimées

linéaires

Tref =27°C 90 10

Tab 3.11 : Etreurs de modélisation sur la température maximale en fonction de Pattribution des

conductivités thermiques des matériaux
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AN

ocT 3 2006
1E: 25 EE

Transistor central

v

27 43,554 60,109 TE. 663 93, 218
35,277 51.832 63, 286 24,941 101.495

Fig 3.21 : Résultat en régime établi et a température ambiante de la répartition de température sur le

modele simplifié d’amplificateur de puissance

L’erreur finale entre 'analyse linéaire du modele simplifié et ’analyse non linéaire du modele a 2
étages est de 1%, soit un écart maximal sur la température maximale de 1°C, Tableau 3.12. La

méthodologie permettant de créer un modéle simplifié de 'amplificateur étudié est validée.

K Tmax (°C) | Erreur (%)

Modéle complet 2

étages non linéaires 102,5 -

Modele simplifié || linéaires

2" étage estimées 101.5 1

Tab 3.12: Résultats comparatifs de la température maximale, en régime établi, du modele composé
de 2 étages en analyse non linéaire et du mode¢le simplifié en analyse linéaire, erreur de modélisation

du second modele

= Intégration sous ADS
Le modele d’impédance thermique étudié a été réduit a partir d’une base de 5 vecteurs de Ritz et
intégré sous ADS, Figure 3.22. La tension en sortie de 'impédance représente les variations de la

température de fonctionnement 7 définie au niveau du transistor central (au environ de la
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température maximale) mais dépend de la contribution thermique de chaque transistor du second

étage d’amplification.

diss porm .
aAVAY > *— Zou: ®

Taml;r._—_ § Tr

Pdiss norm. = Pdl%diss

Fig 3.22 : Schématique circuit ADS de I'impédance thermique réduit d’un transistor

modele _ansys

Par rapport au modecle EF, I'application de la méthode des vecteurs de Ritz a permis une
réduction d’ordre de 5000. La validation du mod¢le réduit d’amplificateur intégré sous ADS est

¢évaluée en réalisant une analyse temporelle présentée par la Figure 3.23.

127
117 | Ty =30us
A
107 Tmax =101,5°C
o 87 - 4
< 77 erreur max.
(1. — Qo0
= 67 1 3°C
57 - g
52 — modele réduit ADS
Tray aps =0.35us 47 ]f —=—modéle EF ANSYS
T4 | 37
42 - . o — 27 T T T
a7 / / 0 50 100 150 200
o) % Temps (us)
27 ; T T
00 1,0 2,0 3,0

T ansys =0.40us

Fig 3.23 : Validation du modéle réduit d’amplificateur intégré sous ADS par rapport a son modele EF

ANSYS — Mise en évidence des constantes de temps thermiques
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L’erreur maximale du modele en régime transitoire est de 3°C soit de 3%.

Comme le montre la Figure 3.23, différentes constantes de temps thermiques sont présentes au
sein du systeme dont deux sont prépondérantes. Celle qui influence immédiatement le systeme

est la constante T d’une durée faible inférieure a la microseconde. C’est la constante de temps

moyenne généralement prise en compte dans les modeles thermiques simples couplées aux

modeles de conception au sein des transistors (arrondie a lus). Mais lorsque le systeme est
soumis plus longuement aux effets thermiques, une constante de temps 7, plus longue (de

l'ordre de 30us pour 'amplificateur étudié) entre en jeu. Le modéle thermique réduit permet de

prédire ces phénomenes de facon précise.
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3.6. Conclusion

Ce chapitre a présenté les fondements des échanges thermiques et les lois mathématiques
associées. La création d’un modele physique et la résolution de I’équation de la chaleur par la
méthode des éléments finis ont montré leur qualité en terme de précision. En effet, grace a cette
méthode, la température est connue en tout point du composant. Il est toutefois essentiel de
connaitre Porigine de la dissipation thermique et les conditions limites permettant de résoudre le
systeme d’équations différentielles. Ce modele physique n’est pas intégrable directement sous un

simulateur circuit afin de réaliser le couplage avec un mode¢le électrique.

Ainsi, Papplication de la méthode de réduction d’ordre des vecteurs de Ritz sur un Transistor
Bipolaire a Hétérojonction a démontré son efficacité de part le facteur de réduction de 1800 et la
finesse des résultats en température : I'erreur maximale est estimée a 1°C sur une partie du régime
transitoire, soit une erreur maximale trés locale de 1%. 1l est donc possible de générer un modcle
équivalent de faible dimension et de I'intégrer sous un simulateur circuit comme ADS. Ce mod¢le
réduit est une impédance thermique composée de réseaux RC paralléles dont le nombre

représente autant de constantes de temps décrivant le régime transitoire.

Concernant le modele d’amplificateur, le facteur de réduction est de 5000. La difficulté était de
réaliser un modéle EF d’amplificateur compatible avec les conditions d’application de la méthode
de réduction au moyen d’outil informatique couramment disponible en gardant une bonne
précision des résultats. Une méthodologie générique de création de modéle EF d’amplificateur a
été explicitée, illustrée par un cas particulier. Les phénomenes a analyser comme le couplage
thermique entre étage d’amplification et entre transistors du dernier étage ont permis d’effectuer
des hypothéeses simplificatrices et de choisir le nceud qui représentera les effets thermiques de
Iamplificateur global. La procédure de simplification de la structure intégrant des volumes de
dissipation équivalents, des « barres de puissances », associée a une méthode d’attribution des
conductivités linéaires adaptées a montré son efficacité. Cette méthode a permis de générer un
modele réduit simple et précis avec une erreur sur la température maximale de 1,5°C. Ce modele
réduit d’amplificateur s’intégre aussi facilement que pour le TBH sous le simulateur ADS (de

méme dimension) ce qui lui confére la capacité d’étre couplé a un modele électrique.

Cette étape sera décrite dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE 4
LE MODELE ELECTROTHERMIQUE
COMPORTEMENTAL D'AMPLIFICATEUR DE

PUISSANCE RF
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4.1. Introduction

La prise en compte au niveau « systeme » des effets thermiques générés par le comportement
fortement non linéaire des amplificateurs de puissance, reste inexistante dans les modecles
actuellement proposés dans la littérature (Chapitre 2). C’est pourtant une donnée majeure car les
effets d’autoéchauffement influencent directement les performances électriques de 'amplificateur
par la création d’une distorsion du signal d’enveloppe (modulation basse fréquence) [1]-[2].
Concernant les applications radars, les dérives d’amplitude et de phase du signal RF émis sont
pincipalement dues aux effets thermiques générés au sein des amplificateurs. Ces phénomeénes
peuvent entrainer une diminution de la précision de calculs pour la localisation de cibles en
mouvement et une perte de puissance du faisceau émis réduisant la portée du radar (Chapitre 1).
C’est pourquoi ces effets d’autoéchauffement doivent étre maitrisés des la conception du module
d’émission du radar. Pour cela, des simulations «systemes», intégrant des modeles
électrothermiques d’amplificateur doivent étre réalisées. ILes modeles «circuits » actuels
d’amplificateur sont inadaptés a 'analyse de chalnes hyperfréquences de part leur fort temps de
calculs et leur sensibilité aux problemes de convergence. De plus, les effets thermiques sont
souvent partiellement décris par un simple circuit RC parallele, la prédiction des effets thermiques
transitoires est insuffisante pour des applications radars. Ces travaux sont donc motivés par le
besoin d’un modele « systeme » électrothermique [3] répondant a la demande de précision des
effets thermiques transitoires pour des temps de calculs moindres. Ce modele doit bénéficier
d’une procédure d’extraction relativement simple de manicre a étre accessible au plus grand
nombre sans exiger de dispositif de mesure spécifique. L’intégration de ce mod¢le doit étre

possible dans un simulateur « circuit » couramment disponible.

Les séries de Volterra dynamiques modifiées [4]-[8] possedent cette simplicité d’extraction et
permettent une analyse fine des effets non linéaires statiques et a mémoires hautes fréquences
pour des amplificateurs a bande de fréquence étroite (Chapitre 2). Le modele Electro-Thermique
Comportemental (ETC) développé dans ces travaux est basé sur ce modele. L’expression des
séries de Volterra dynamiques sera étendue afin d’intégrer 'impact de la température sur les
performances électriques. La prise en compte des variations thermiques sera effectuée a l'aide
d’un modele d’impédance thermique réduite obtenue par la méthode des vecteurs de Ritz comme

présenté au Chapitre 3, paragraphe 3.5. Le mode¢le ETC sera validée par la mesure.
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4.2. Principes du modele électrothermique

comportemental

4.2.1. Topologie du modele

La connaissance de lorigine des phénomeénes thermiques au sein de I'amplificateur permet de
proposer une topologie du modele. En effet, les effets d’autoéchauffement se manifestent lorsque
les transistors entrent en fonctionnement. Les vatiations de la température Basse Fréquence (BF)
de Pamplificateur modifient a leur tour les variations électriques. Un systeme bouclé de la Figure
4.1 permet une approche intuitive de l'interaction entre les effets non linéaires électriques et les

phénomenes thermiques au sein de 'amplificateur de puissance.

Mod¢éle électrothermique

Modéle — Vs
comportemental — P

Dépendance temporelle

<

Fig 4.1 : Topologie du mode¢le électrothermique comportemental

Le mode¢le électrique, dans le cas d’un amplificateur, est un « macromodéle » ou « modele
comportemental » permettant une analyse «systeme» du circuit (Chapitre 2). Le modéle
considéré permet une modélisation des effets non linéaires, a mémoire Haute Fréquence (HF). Le
mode¢le thermique est une impédance thermique équivalente Z,, permettant d’évaluer les
variations en température au sein du systeme. Les caractéristiques et les performances du modele
thermique de 'amplificateur étudié ont été présentées au Chapitre 3, paragraphe 3.5. Ces deux

modeles ont été développés séparément puis implantés sous la méme interface de simulation,

ADS.

162



Chapitre 4 - Le mode¢le électrothermique d’amplificateur de puissance RF

Le mode¢le électrothermique comportemental final est soumis a un signal d’enveloppe pulsé

d’entrée, Ve. Le modele calcule le signal d’enveloppe de sortie, Vs, le courant de polarisation

collecteur Ico et la puissance moyenne dissipée Pdiss. A chaque instant, Pdiss est injectée

dans le mode¢le thermique traduisant ’évolution de la température maximale de fonctionnement

T,.

4.2.2. Description découplée des effets

meémoires

Comme pour I’élaboration de tout nouveau modele, les développements doivent étre maitrisées
par étape en soulevant des hypotheses simplificatrices. Dans un premier temps, la dépendance

thermique sera localement déclarée sur la partie statique du parameétre de transfert large signal,

~

S, stat. En effet, il faut garder a Iesprit les objectifs premiers de la modélisation systéme qui

sont d’évaluer le comportement du circuit pour des temps et des moyens de calcul minimisés.
Cette hypothése est loin d’étre illégitime malgré les caracteres indissociables des effets de
mémoires BF et HF. L’hypothése statique considérée se base sur le fait que le comportement non
linéaire, a une fréquence, impose la réaction des effets thermiques (effet de mémoire BF).
Comme présentée au Chapitre 1 paragraphe 1.3.3, Paugmentation de la température crée une
chute du gain en courant statique au sein des transistors. Ainsi, 'impact des effets thermiques se
manifeste majoritairement sur les composantes statiques non linéaires, c’est donc la priorité des

développements.

Le modeéle a gain complexe développé en série de Volterra dynamique tronquée et simplifiée
(Chapitre 2, paragraphe 2.6.1) découple les effets non linéaires a la fréquence centrale f, des

effets mémoires HF sur la bande de fréquence de 'amplificateur [7]-[9].

Q). |a ( T /(Ql Pay (1)) 4o 4.1
a (1)

S, (@ ) =S,y _stat(a <t>|)+2—jHD S,i(a,

a,(t) : L’onde incidente d’entrée exprimée en enveloppe complexe.

§21 _Sl‘at(|c~l1 (t)|) : Le gain statique modélise les effets non linéaires a la fréquence centrale de

fonctionnement f, de la bande passante BW .
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HD_S,,([a,(0)

,Q2) : Le gain différentiel modélise les effets de mémoires HF a la pulsation Q en

bande de base.

Le parameétre de transfert large signal §,, est défini pour des signaux d’enveloppe complexe

portant sur les ondes d’entrée et de sortie chargées sur une impédance de 50Q. Les

~

désadaptations entrée/sortie ne sont donc pas considérées. Le parametre S,, peut étre assimilé

au gain du modele et le modele est dit « unilatéral ».

- 1,(t) L,(t)
1Y) —> —>— ey Y

> by(1)
a,(t)=0

Accés d’entrée Acceés de sortie

Fig 4.2 : Représentation du modele électrique comportemental avec les variables aux acces

Ainsi, le modele ETC se base sur la représentation des principaux phénomeénes thermiques et
non linéaires électriques. La distorsion du signal de sortie est principalement induite par les effets
thermiques statiques et les effets dynamiques d’ordre 1. Ces simplifications permettent la création
du modcle d’apres une procédure d’extraction accessible au plus grand nombre avec des moyens

informatiques et/ou de mesures couramment disponibles.

Dans un premier temps, le modele est réalisé en considérant le gain statique couplé aux effets
thermiques. Puis, dans un second temps, ce modcle est étendu en prenant en compte le gain
dynamique différentiel de maniéere a introduire la dépendance fréquentielle de la porteuse. Les
effets de mémoires BF et HF sont donc modélisés séparément. Le modele a séries de Volterra
modulées réalisé par C.Maziere (Chapitre 2, paragraphe 2.6.2) a démontré la validité de cette

hypothese en découplant la modélisation des effets BF et HF [9].
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4.3. Modélisation statique isotherme

4.3.1. Définition du gain statique isotherme

» Principe de la boucle temporelle
La dépendance temporelle du modele est gérée par le logiciel de simulation par une analyse en
transitoire d’enveloppe (Chapitre 2, paragraphe 2.2.3), [4]. Le signal d’enveloppe est échantillonné
en temps d’apres lintervalle At choisi par lutilisateur, Figure 4.3. Le modé¢le comportemental
non linéaire est donc considéré en régime établi pendant les intervalles de temps Af. Plus Af est

faible, plus I’analyse temporelle est précise.

ignal d’enveloppe Echantillonnage
— !
1
|
At

Fig 4.3 : Echantillonnage temporel du signal d’enveloppe au cours de 'analyse en transitoire

d’enveloppe

Les phénoménes transitoires sont imposés par le modele d’impédance thermique linéaire Z gy, .

Une approche intuitive du fonctionnement thermique temporel de I'amplificateur permet de

comprendre la topologie du modele électrothermique défini a température ambiante.
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La boucle thermique temporelle s’exprime de la maniere suivante :

- Instant initial a #=0 (référence en début d’impulsion RF) : Aucun phénomene

d’autoéchauffement n’est présent. C’est I’état initial du systeme. La température du circuit est

~

stable et égale a la température ambiante Ta . Le gain statique S,, stat et la puissance moyenne

dissipée f_)diss sont définis a la fréquence f, et a la température ambiante Ta . La température de

fonctionnement 7, définie au sein de amplificateur est égale a Ta . Ces relations s’écrivent de la

maniére suivante :

§217Stat(t9TF9fo) = §217Sl‘al‘(0,Ta,fo)
Pdiss(t,Tx, f,) = Pdiss(0,Ta, ) 4.2)

T.=Ta

- Instant ¢ #0 : Les effets d’autoéchauffement sont présents. 7, varie en fonction de la

puissance dissipée moyenne soumise au modele d’impédance thermique Z,, . La dépendance

thermique sur le gain statique est représentée par 'intermédiaire d’un nouveau terme différentiel,

a 521-

Sy stat(t, Ty, f,) =Sy stat(t,Ta, f,)+a g5 (tTs, f,) .3)

Il est possible de considérer un gain statique directement dépendant de la température, sans

déterminer le terme a g, séparément. Afin de prendre en compte la demande d’'un modcle

modulable selon les besoins des ingénieurs, la fonction thermique @ g,; est dissociée du gain

défini a 'ambiante. La dépendance thermique peut étre désactivée si besoin. De plus, lors de la
création du modele, la séparation des dépendances permet de localiser I'origine des erreurs de

modélisation plus rapidement et de minimiser ainsi les temps de réalisation du modéle.
9 . . . ’ = . ~
A Tinstant t, la puissance moyenne dissipée P est fournie par le modé¢le comportemental en

entrée du modele d’impédance thermique Zy; . Celui-ci traduit la variation de température AT

en fonction de la valeur de ]_)diss' La connaissance de AT permet de déduire la nouvelle
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température de fonctionnement Ty en entrée du modcle électrique statique a l'instant suivant.

Ces relations se formulent de la maniére suivante :

TF(t)ZTa+AT(Z‘) (4.4)

AT(t) = Zyyy % Pdiss(t — A, Ty (1 = A1), f,)

 Expression des termes statiques

- Gain statique a température ambiante :
Le gain statique a température ambiante S, stat(Ta) se définit par le rapport entre les ondes
puissance de sortie b, (Ta) et d’entrée a;(Ta) a la température ambiante Ta et a la fréquence

porteuse f, :

1;2 (Taafg) <4_5>
aI] (Ta’fo)

Ta, f,) =

S21_slal (‘al

- Gain statique thermique différentiel :

Le termea g, se définit comme la variation de gain du modele lorsqu’il est soumis a la

température 7, aE

a ZEZ(Tk’fo)_gz(Taafo) (4.6)
ST G (T, 1) @ (Ta, f,)

T}, est la température constante imposée au sein des transistors composant I'amplificateur (pas

d’effet d’autoéchauffement).

- Puissance moyenne statique dissipée :

L’expression de la puissance moyenne dissipée est la suivante :

P, =P —Pg+Pp- 4.7)

e
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Pdc est la puissance continue fournie a I'amplificateur par les alimentations extérieures aux
niveaux des bases (Vbeo -1 bo) et des collecteurs (Vceo -1 CO) (pour un amplificateur de

technologie TBH) :
PDC = Vbeo 'Ibo + Vceo ) ]co (4.8

La puissance d’alimentation continue de la base peut étre négligée car [, est trés faible par
rapport a I, . P,. peut étre considérée comme égale a la puissance continue collecteur sans

dégrader la précision du modele. De plus, la tension V,, étant constante, la puissance Pp- n’est

0

fonction que du courant collecteur /., qui dépend de la température et de la fréquence porteuse

/.. Dans la partie statique du modele, seules les dépendances en température et en puissance

sont prises en compte par le modele. La puissance continue statique peut finalement

s’exprimer par :

PDC(Tk’fo):Vceo'Ico(Tk’fo) “4.9)

~

Le modele est défini par un gain complexe large signal § adapté sur 50€2. Les réflexions

21_stat >

entrée-sortie ne sont pas considérées et les signaux aux acces sont définis en onde de puissance.

Ainsi, les puissances d’entrée P, et de sortie P, peuvent ¢tre exprimée en onde de puissance.

1 -2
Pe =—- |a1
2
(4.10)
1 |~ 2
Ps = E ) ‘bZ ‘
La formulation de la puissance moyenne dissipée considérée dans cette étude est la suivante :
D I w2 1 2
Pdiss =5-|a1| +5-‘b2‘ + Vo 1, @.11)
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Soit, en exprimant les dépendances de Pdiss :

o 1 1~ .2 i~ 2
Pdlss(t’Tk’fa):5'|al(t)| '(1_‘S21_stat(t’Tk’fo) j+Vceo'lco(t’Tk’f0) (4.12)

Les équations du modecle statique étant formulées, chacune doit étre interpolée afin de les

exploiter au sein du modele. C’est étape d’extraction du modele.

4.3.2. Méthode d’extraction du modéle statique

= Caractérisation des termes statiques isothermes

Au cours de TI'analyse en transitoire d’enveloppe, les phénomeénes sont considérés en régime

thermique établi au cours des intervalles de temps Af, Figure 4.3. La température T, considérée
pour caractériser le terme statique @ g, et la puissance dissipée Pdiss, est la température

imposée constante au sein des transistors. Dans le cas d’une caractérisation par simulation, toutes
les équations associées au modele des transistors dépendent de la température constante
uniforme T, fixée par I'utilisateur. La température absolue au sein des transistors 7, s’écrit:

transistor

T

transistor

=T, +DT (4.13)

Afin d’annuler le phénomene d’autoéchauffement produit par les transistors, leurs réseaux RC
thermiques couplés aux modeles électriques sont court-circuités. Aucune variation en

température n’influence les performances, Figure 4.4.
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Simulation Harmonique Balance

|ad

o
8

COLLECTOR
— Dfc/ N Dec 5 L)
b h Iibe & Toopr I [

BASE Ibe Y Ibe/pl

a2z P, diss I

i Yoeyoe | e :
. 3 TAT:O ] 4 EED
ST
Transistor \9 Drj'-‘ ‘L ID-:\J

e 0 T

e o —

&
Amplificateur de puissance

100

—

Fig 4.4 : Paramétrage de la simulation ADS isotherme du modéle de conception de 'amplificateur

de puissance

Afin de caractériser le modele, le circuit est soumis a un signal monoporteuse a la fréquence f,
comme illustré par la Figure 4.5. Une simulation en équilibrage harmonique (Harmonique
Balance) est effectuée a différentes températures T} sur une plage de puissances fixée. Le modele
doit étre caractériser sur une plage de température suffisante pour couvrir la dynamique de la
température de fonctionnement du circuit 7y . Par exemple, pour une durée d’impulsion donnée,
si la température de fonctionnement atteint 180°C, le circuit doit étre caractérisé sur un domaine

de température T allant jusqu’a 180°C, préférentiellement au dela.
Les valeurs de gain statique §21_ stat(T}., f,,)» en amplitude et phase, et de courant de polarisation

collecteur 1 (T i Jo ) sont relevées et constituent les bases de données nécessaires a 'extraction

du modéle.
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_by(T,,,)
217stat(a1’ ®,) = 51(]“:,@3) 521(‘ @,)
b,(T,»,) b,(Ta,o,)
521(‘611 k> @o) =

a,(T,,0,) a(Ta,w,)

by(T,,,)

(w)
1 4ﬁ

w,)

coO

Fig 4.5 : Identification des termes statiques

Cette procédure peut étre étendue a la mesure. En effet, lorsque le circuit est soumis a des
impulsions de durées inférieures a la constante de temps thermique du circuit, les effets
d’autoéchauffement n’ont pas le temps de créer une dynamique suffisante pour influencer le

systtme (Chapitre 1, paragraphe 1.4.2). Il est alors possible de tester le circuit dans un

environnement a température constante équivalente a 7, - Des mesures sous étuve permettent de

réaliser la caractérisation des termes statiques pour des températures élevées. Ce dispositif n’a pas
été utilisé au cours de ces travaux. Des mesures a 'aide d’une plaque conductrice chauffante sous
le circuit de test permettrait également de caractériser le modele mais les dynamiques de

températures atteintes avec ce dispositif sont insuffisantes.
Seul le gain statique a température ambiante §21_stat(Ta, f,) peut étre facilement caractérisé par

une mesure en impulsion courte.

Ainsi, la précision des termes thermiques statiques & g, et [, repose exclusivement sur les

performances du modele circuit de "amplificateur. Le modele circuit doit donc étre fiable.

Cette procédure de caractérisation permet de composer des bases de données qui servent a

Pinterpolation de chaque terme statique, S,, stat(Ta), @ gy, et I, . L approche employée pour

I'interpolation est celle des réseaux de neurones.
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= Interpolation des fonctions statiques isothermes
Le modele comportemental doit étre défini par des équations analytiques adaptées a la
description du comportement non linéaire du systeme. Pour cela, I'interpolation par réseaux de

neurones est particulierement appropriée [10].

La structure des réseaux de neurones utilisée est un perceptron multicouche de type feed-forward

présentée au Chapitre 2, paragraphe 2.3.2.

Les données issues de la caractérisation forment la base d’apprentissage nécessaire 2
I'interpolation des fonctions statiques. Le gain statique est évalué en amplitude et phase.

L’interpolation de §21_staz(Ta, fo) etde ag, (T}, f,) est plus efficace lorsque ces termes sont

exprimés en parties réelle-imaginaire tels que :

§217stat(Ta,f0) = me{gzlistat(Ta,fo)ﬁ jSm{gzlistat(Ta,fo)}
(4.14)

a g (T, f,) = 9%‘3{0{321 (Tk:fo)}"‘ jsm{“ﬁsm (Tk’fo)}

Chaque terme est associé a une fonction analytique résultant de l'interpolation par réseaux de

neurones, de la forme :

h p
WNN(X)= o, -v,(X,d;,T;)+ D> c;-x;+b 4.15)
i=1 J=1

h : Le nombre de neurone associé a une famille de 4 fonction d’activation de type sigmoide v .

X : Le vecteur des variables d’entrée x. Dans notre cas, 'amplitude de I'onde de puissance

d’entrée @ ainsi que la température T} .

d et T : Les parametres réels associés a chaque fonction y . Ces termes permettant de générer

une famille de neurone soit, des versions translatées et dilatées d’une fonction mere ¥ .

@, cet b : Les paramétres de connexions associés au réseau de neurone.

La complexité de la fonction analytique est directement liée au nombre de neurones qui imposent
le nombre de parametres linéaires. Ainsi, I'efficacité de cette méthode d’interpolation peut étre
jugée par le nombre de neurones employés ainsi que erreur moyenne quadratique (MSE, Mean

Square Error) avec les « valeurs mesures » de la base de données :
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’ (4.16)

1 N
MSE = NZ(}/(") —WNN (X))

i=1

y* : La valeur cible de la base de donnée pour un paramétre d’entrée X )

WNN(X ™) : La valeur calculée par le réseau pour un paramétre d’entrée X *)

N : Le nombre de valeurs d’exemple dans la base de données issues de la caractérisation.

La base de données doit étre composée de manicre parcimonieuse afin de fournir une bonne
représentation des variations de chaque fonction.

Le programme utilisé est « Netlet » (C++) développé par le laboratoire Xlim [11]. Des fichiers
neuronaux stockent les fonctions analytiques qui sont interprétées par un programme C++
« Netrun » en fonction d’un scénario de variables d’entrée. « Netrun » a également été développé

par le laboratoire Xlim.

4.3.3. Intégration du modéle sous ADS

L’intégration du modéle sous ADS s’effectue par la création d’'un modele compilé utilisant le
programme « Netrun », Figure 4.6. Le modele compilé d’ADS est préprogrammé. Des fonctions
globales permettent d’attribuer les grandeurs électriques aux acces définis en tension/courant. Le
mode¢le étant décrit dans le formalisme d’ondes de puissance, il est nécessaire de réaliser une

transformation aux acces entrée-sortie du modele (Figure 4.6) grace aux formules suivantes :

~ ~ ~ T
N - .17)
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Fichier modéele RN « modéle.txt »

Interrogation du modéle RN

Programme d'’interprétation
Netrun.cpp (xiim)

Modéle compilé

Résultats du modéle
VI

Paramétrage du test

Bloc simulation ADS V/I sous ADS

Gcc

étapes 1 et 4 : conversion a/b <> I/V, définition des accés entrée-sortie

Fig 4.6 : Structure du modéle compilé d’amplificateur

Une fonction locale a été ajoutée au programme du modele compilé « Modele.c » afin de rendre

possible I'incrémentation temporelle de la température en entrée du modele.

Dans la « schématique » ADS, le signal d’entrée pulsé modulé est exprimé en parties réelle et

imaginaire transposées en bande de bande, Figure 4.7.

MODELE COMPILE

,—._T Modéle.c _.—lT me(Vs)

Impulsion_, |Démodulateur M e) : Modulateur Impulsion
modulée /Q — | Fonctions globales : — 1/Q modulée

o— analyse nl(...) _;_,_
Sm(Ve )T_t ??alyse_tr( ) j__T Sm(Vs )

F diss

Fonction locale :
CalculRN(...
7t )

Fig 4.7 : Modéle comportemental statique intégré sous ADS

Le modele comportemental électrique isotherme est maintenant disposé a recevoir la dépendance
thermique induite par le modéle d’impédance thermique de amplificateur décrit dans le Chapitre

3, paragraphe 3.5.
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4.4. Résultats et validation du modeéle
comportementale électrothermique

statique

L’amplificateur de puissance considéré possede deux étages d’amplifications composés de
Transistors Bipolaites a Hétérojonction AsGa/GalnP identiques au transistor étudié
précédemment, Chapitre 3. L’amplificateur génere une puissance de 8Watt répartie sur les 8
transistors du second étage. La puissance d’entrée a 3dB de compression est de 19,5dBm. La

bande de fréquence opérationnelle est [8.4-10.4| GHz.

4.4.1. Extraction du modeéle statique

La caractérisation du modecle a été réalisée a partit du modéle de conception circuit de
Iamplificateur. Une simulation « Harmonique Balance» a permis de générer des bases de
données représentatives des parametres —statiques §21_szaz(Ta, fo), o 51 (Tys fo) et
I.,(T,,f,) dapres 24 points de puissance de —10 a 27dBm et de 9 points en température de
27°C (Ta) a 227°C. La tension et le courant de polarisation collecteur V,_, et Ico sont
respectivement choisis a2 9V et a 2.4A. L’amplificateur est polarisé en classe AB.

L’interpolation par réseaux de neurones a été réalisée pour de faibles erreurs d’interpolation

exprimées par les MSE récapitulées dans le Tableau 4.1.

§21_stat(\a1 Ta) | % @) | 1, @)%
Re Im Re Im
base de données 23 Pin-9 T
nombre de 10 10 22 16 10
neurones
MSE 2107 | 1,10* | 3,10 | 210° | 2,107

Tab 4.1 : Composition des bases de données, nombre de neurones et MSE pout chaque fonction

statique interpolée
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De maniere subjective, 'interpolation d’une fonction est considérée suffisante lorsque la MSE est
inférieure a 10°. Toutefois, la MSE est une valeur moyenne non relative. Le tracé de chaque
fonction en comparaison avec les données de caractérisation permet de valider définitivement

I'interpolation, Figures 4.8 a 4.11.

14 11

12

3

10 T

Re { S21(Tamb.) }
(o]
{ (que])izs } wi

2 T T T T T T I 5

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
Pe (dBm)

Fig 4.8 : Comparaison des fonctions interpolée (pointillé) partie réelle et imaginaire de S21_stat et

des données de la base (trait continu)

4
Tk=227°C
A
3 o—o——o1——-
~— M)
-’
= 2
E
Sy
[-P]
R
Tk=27°C
_1 T T T T
0 2

Pe (dBm)

Fig 4.9 : Comparaison de la partie réelle interpolée du gain différentiel thermique o._s21 (pointillé) et

des données de la base (trait continu)
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Fig 4.10 : Comparaison de la partie imaginaire interpolée du gain différentiel thermique o_s21

(pointillé) et des données de la base (trait continu)
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Fig 4.11 : Comparaison du courant de polarisation collecteur Ico interpolé (pointillé) et des données

de la base (trait continu)

Chaque fonction statique est intégrée sous forme de fichier texte sous le simulateur ADS. Les

fonctions neuronales analytiques sont alors traduites par le programme « Netrun» au sein du

modele compilé (paragraphe 4.3.3).
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4.4.2. Résultats et validation du modeéle

thermique statique

» Résultats du modeéele thermique statique
Afin de valider le modele, un signal d’enveloppe de longue durée par rapport la constante de
temps thermique principale (30us) est appliqué. Ainsi, nous avons considéré une impulsion de
96us. Les effets thermiques sont prépondérants et il est possible de considérer leur impact sur les

performances électriques de maniere significative.

Le mod¢le ETC statique calcule la puissance moyenne dissipée P, et la température de

1SS

fonctionnement Ty (Figures 4.12 et 4.13). Ce sont des données essentielles pour concevoir un

systtme de refroidissement adapté a Pamplificateur. De plus, la connaissance de T permet

d’estimer la durée de vie du composant d’aprés la loi d’Arrhenius. La puissance dissipée est
d’autant plus importante que la puissance de sortie est faible. Ainsi, en zone de fonctionnement
linéaire, les effets thermiques se manifestent plus fortement par une température plus élevée. A la
compression du signal et au maximum de rendement ajouté, la puissance dissipée est minimisée,

la génération de puissance de sortie RF est favorisée, Figure 4.15.
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Fig 4.12 : Puissance moyenne dissipée pour une impulsion d’enveloppe RF de 96us
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Fig 4.13 : Température maximale pour une impulsion d’enveloppe RF de 96ps

L’impact de ces effets thermiques sur les performances électriques est calculé a partir du courant
RF de sortie I, Figure 4 .14. La perte de puissance de sortie au cours de 'impulsion, la dérive de
puissance, est prévisible par le mode¢le, Figure 4.15. Cette information est capitale pour savoir si la

durée de 'impulsion appliquée est en adéquation avec les performances exigées du circuit.
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Fig 4.14 : Courant RF de sortie pour une impulsion d’enveloppe RF de 96ps
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Fig 4.15 : Puissance de sortie RF pour une impulsion d’enveloppe RF de 96us

= Validation par la mesure du modeéle thermique
statique
La validation des résultats est réalisée par comparaison a des données mesurées. La dérive de
gain, en amplitude et phase est évaluée. Cette dérive est majoritairement induite par les effets
thermiques. La puce est montée sur un dispositif de test («jig» de test UMS-TAS). La
composition du «jig» et du banc de mesure sont présentées dans ’Annexe B. Toutefois, il est
important de signaler que lerreur de mesure du gain est estimée a 2% et que les plans de
référence de mesures ne sont pas identiques en mesure et en simulation. Le modele ETC a été
caractérisé a 'aide d’'un modéle circuit de conception prenant en compte le cablage entrée-sortie
(« bonding ») de la puce mais la mesure considere également les lignes d’acces céramiques et les
connecteurs de type « K», Figure 4.16. L’erreur sur 'amplitude du signal de sortie est toutefois
minime mais la phase du signal est quelque peu faussée, Figure 4.16. Seule la tendance en phase
peut étre validée. Une étude plus approfondie permettant un « de-embedding » des résultats en
mesurant la monture de test avec une ligne 50€2 aux caractéristiques connues devra étre évaluée
ou en prenant en compte les acces de la monture a partir du modele circuit. Par manque de

temps, ces solutions n’ont pas été réalisées mais sont envisagées.
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Fig 4.16 : Mise en évidence des plans de référence de mesures et de simulations

Afin d’évaluer les dérives d’amplitude et de phase du gain statique engendrées par les effets

d’autoéchauffement, différentes fenétres d’acquisition de mesures ont été programmées en début

F,, milieu F, et fin de I'impulsion F,. Ces données sont comparées aux résultats du modele aux

instants t;, t, et t; comme représentées sur la Figure 4.17.
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Fig 4.17 : Tension RF d’entrée, impulsion de 96ps : Mise en évidence des fenétres d’acquisition de

mesure, Fi, F> et F5 et des instants de décision de simulation, ti, tz et t3
bl bl b bl

Le gain mesuré et simulé en cours de 'impulsion montre une erreur de modélisation du gain
statique a température ambiante d’environ 1dB par rapport aux mesures, Figure 4.18. Cette
erreur est induite par le gain statique a température ambiante. En effet, en début de I'impulsion
(fenétre I, et instant t;), aucun phénomene thermique n’est présent. Cette imprécision provient
de la procédure de caractérisation a partir du modele circuit, la méthode et I'interpolation de cette
fonction ne sont pas en cause. De plus, les plans de référence en mesure et en simulation sont
différents. Les mesures prennent en compte les pertes induites par les accés connectorisés et les
lighes céramiques qui peuvent étre évaluées de 0,3 a 0,6dB. Ainsi, la dérive de gain en cours de
I'impulsion permet de valider la perte de gain due aux effets d’autoéchauffement, Figure 4.19. Il

s’agit de s’affranchir des erreurs du modéle circuit et des mesures afin de comparer l'influence
thermique et de valider le modele ETC. La prédiction de cette dérive AS,; (Formules 4.18 et

4.19) s’avere tres précise ce qui valide I'influence thermique du modéle ETC sur Pamplitude du

gain.

Ty,0,,t)dB=58,,(a|T.(t).0,)dB-S5,,(a,

simulation: A§21 (|c71 JT.(),0,,t,)dB (4.18)

1,0, F)dB=S5,(a|T.(F),e, F)dB-S,/(a

mesure: A§21(|271 ,I.(F),0,,F)dB (*19)
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Fig 4.18 : Gain statique 2 température ambiante et 4 la fréquence f,, comparaison avec la mesure
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Fig 4.19 : Dérive du gain statique 4 température ambiante et 2 la fréquence f,), comparaison avec la

mesure

La prédiction en phase est plus fortement faussée par la prise en compte de deux plans de

référence différents en mesure et en simulation, Figure 4.20. La variation de phase ZAS,,
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permet de valider la tendance de la dérive en phase du modele ETC, Figure 4.21. En effet, la
précision de mesure étant du méme ordre de grandeur que cette dérive, seule la tendance peut

étre validée ce qui est le cas ( Formules 4.20 et 4.21).
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Fig 4.20 : Phase du gain statique 4 température ambiante et 4 la fréquence f_, comparaison avec la

mesure
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Fig 4.21 : Dérive de phase du gain statique 2 température ambiante et 2 la fréquence f,),

comparaison avec la mesure

» Syntheése
La méthode de développement du modele statique électrique couplé au modéle d’impédance

thermique est validée par la mesure 4 température ambiante et a la fréquence porteuse f,. Les

données obtenues par le mode¢le, la puissance dissipée, la température maximale 1} et les

performances RF de sortie telles que le courant et la puissance sont donc validées. De plus, les
temps de simulation sont courts : « resources time » ADS de 40 secondes pour 3 points de
puissance d’entrée et 11 points de temps. Toutefois, il a été difficile d’évaluer les temps de calcul
de manicre précise. La simulation du modele s’est faite sur un ordinateur en réseau géré par un

serveur UNIX a mémoire partagée.

Le modcle possede une bonne convergence de calcul si les domaines de définition des variables

(puissance d’entrée et température) sont respectés.

La dispersion fréquentielle peut maintenant étre prise en compte par I'ajout du noyau dynamique

d’ordre 1 de la série de Volterra modifiée.
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4.5. Modélisation dynamique isotherme

Les effets non linéaires de mémoire Hautes Fréquences (HF) des amplificateurs de puissance
impliquent des constantes de temps courtes présentent dans les circuits d’adaptation et au sein
des semi-conducteurs. Les effets de mémoires HF sont induits par le couplage des effets non
linéaires et de la dispersion des réseaux d’adaptation. Les circuits d’adaptation aux acces des
transistors permettent de favoriser la transmission du signal en minimisant les pertes par la prise
en compte d’impédances optimales définies a priori sur la bande passante. Toutefois, cette
propriété est inégale selon la fréquence porteuse considérée. Ces phénomenes HF sont observés
par I'application d’un signal monoporteuse a différentes fréquences. Ainsi, le noyau dynamique de
la série de Volterra modifiée doit étre considéré et intégré au sein du modele ETC ce qui implique

une nouvelle formulation de la série de Volterra dynamique dite « thermique ».

De plus, pour une polarisation fixe (pas d’effet de modulation BF), le courant collecteur de
plus, p p )
polarisation varie selon la fréquence porteuse. LLa mise en évidence de la dispersion spectrale du

courant de polarisation collecteur Ico aboutira a une nouvelle expression de ce dernier.

4.5.1. La série de Volterra dynamique

thermique.

La nouvelle formulation de la série de Volterra dynamique, Formule 4.1, étendue a la description

des effets thermiques statiques s’écrit :

(t)a 0)0)

(4.22)

Q Q
+2_ _[HD Sy 4(2) /P00 4oy

7 g Tao]®

a,(t) : L’onde incidente d’entrée exprimée en enveloppe complexe.

§21 _ stat(|~

linéaires a la fréquence centrale de fonctionnement f,.
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Tp(t): La température de fonctionnement défini au sein de Iamplificateur.

, T (1),m,) : Le gain différentiel statique isotherme permettant de modéliser les

Qo (|‘71 (1)

variations de gain en fonction de la température 7.

HD_S,,(|a,(t)

,Q2) : Le gain différentiel dynamique qui modélise les effets de mémoires HF a la

pulsation ) définie en bande de base.

Ainsi la dispersion fréquentielle sur les performances électriques est prise en compte
indépendamment de I'impact des effets thermiques. Toutefois, 'autoéchauffement est fonction
de la variation fréquentielle du courant de polarisation collecteur Ico. D’un point de vue
thermique, l'influence des effets mémoires HF sur Ico est a considérer. Cette caractéristique

implique un couplage des effets HF de Ico sur le gain statique non linéaire.

4.5.2. Modélisation de la dispersion fréequentielle

du courant collecteur

» Mise en évidence du phénomeéne dispersif fréquentiel
Selon la fréquence porteuse appliquée, le comportement du courant de polarisation collecteur Ico

differe, Figure 4.22.
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Fig 4.22 : Mise en évidence de la dispersion fréquentielle de la porteuse sur le courant de polarisation
collecteur invariant dans le temps : mesures en début d’impulsion Fi, pas d’effet

d’autoéchauffement

Ce phénomene se manifeste par une variation d’amplitude du courant qui se répercute sur
I’évolution de la puissance dissipée. Comme le montre la Figure 4.23, le comportement thermique
du systeme est fortement dépendant de cette influence. Afin de composer un modele dynamique
électrothermique précis, 'impact de la dispersion fréquentielle du courant ne peut pas étre

négligée.
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Fig 4.23 : Mise en évidence de la dispersion fréquentiel de la porteuse sur la puissance dissipée :

mesures au début de I'impulsion Fi, pas d’effet d’autoéchauffement

 Expression dynamique du courant de polarisation

collecteur et de la puissance moyenne dissipée

L’expression du courant Ico est définie sous forme de deux termes indépendants, un terme
statique représentant I'influence thermique a la fréquence f, et un terme différentiel dynamique
représentant la dispersion spectrale Hlco :

T (0,0, )+ HI, (@ (1)) 423

1., (@ @), T (), 0, +Q)=1,, (@)

La puissance moyenne dissipée dynamique s’exprime alors par :

Pdiss (|, (1)

Tr(t), 0, +Q) = %.|¢71 (z)|2 -(1 - \521 (|, (1)

Ty (1), 0, + Q)‘zj

+V o Lo (@, (O, T (1), @, + Q) (4.24)
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4.5.3. Méthode d’extraction du modeéle

dynamique

Comme présenté dans le Chapitre 2, I'extraction du noyau dynamique d’ordre 1, HD _S,,, ne
nécessite d’une simple caractérisation monoporteuse a température ambiante avec variation de
I'amplitude de I'onde de puissance d’entrée @, et de la fréquence f, sur une bande passante BW.

Le courant de polarisation collecteur Ico est identifié au cours de la méme procédure, Figure

4.24.

52 (Ta,wy + <)
a,(Ta,wy +Q)

///////_\\\\\*gwﬁm
51 (0)0 +)Vf) ?

Q Q
> — L >
Ta

— | = |
_BV% w, BV% l —BIV% ®, BIL%

,Ta,Q): ,Ta,a)o)

HD_Sz1qa1(CU0aQ) _Szl_statqal(a)o)

HI, (\al (0, +Q)

JTa,0,+Q) =1, (a(w,+9Q)

Ja,m,+Q)
~1.,(a/(w,),Ta,w,)

Fig 4.24 : Identification des termes dynamiques

Les données issues de la caractérisation forment la base d’apprentissage nécessaire a

I'interpolation des fonctions. Le gain dynamique est évalué en amplitude et en phase.
L’interpolation de HD 821 est plus efficace lorsque ces termes sont exprimés en parties réelle-
imaginaire telles que :

HD_S,, =Re{HD_S,, |+ jSm{HD_S,, | (4.25)
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Chaque terme est associ¢ a une fonction analytique résultant de linterpolation par réseaux de
neurones comme pour linterpolation des termes statiques (paragraphe 4.3.2). Les fonctions
analytiques sont stockées sous forme de fichiers textes et sont interprétés par le programme
« Netrun » au sein du modele compilé (paragraphe 4.3.3). La variable « fréquence porteuse » est
déclarée dans le programme « modele.c » constituant le modele compilé et en externe, au sein de
la schématique ADS afin de pouvoir la définir comme variable du signal d’entrée déclarée dans le

bloc de simulation, Figure 4.25.

MODELE COMPILE

_,—0— Modéle.c | o
Impulsion_, |Démodulateur M )T_t . Tiﬂe( ) Modulateur | . Impulsion
modulée 1/Q — |Fonctions globales : —— 1Q modulée

o analyse nl(...) _;_l_
TW(V; )T_t .a?alyse_tr(...) j_ji‘sm(l/;)
Fonction locale :

CalculRN

(double Fo
TF T double Freq ...)

Fo=fo
Freq = RFfreq

Fig 4.25 : Modé¢le comportemental dynamique intégré sous ADS

4.6. Résultats et validation du modele
comportementale électrothermique

dynamique

4.6.1. Extraction du modele dynamique

Le modéle de conception ne prenant pas en compte la dispersion fréquentielle du courant de
polarisation Ico, des mesures en mode pulsé ont été réalisées. L’application d’une impulsion court
(2us) par rapport a la constante de temps thermique principale (30us, Chapitre 3, paragraphe
3.5.2) permet de s’affranchir des effets d’autoéchauffement. Les bases de données des parametres

statiques HD _S,, et HI, sont représentatives du comportement 2 température ambiante
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d’apres 23 points de puissance de 0 a 23dBm et de 5 points de fréquence autour de f,. La

tension de polarisation ¥, est choisie 2 9V.

L’interpolation par réseaux de neurones a été réalisée pour de faibles erreurs d’interpolation

(MSE) récapitulées dans le Tableau 4.2.

HD_S, (@|.Taf,+Q) HI,, (@|.Ta.f, +©)
Re Im
base de données 21 P,,- 5 Freq
nombre de
neurones 10 7 10
MSE 7,10 9.10* 2.107

Tab 4.2 : Composition des bases de données, nombre de neurones et MSE pour chaque fonction

dynamique interpolée

Le tracé de chaque fonction interpolée réalisé en comparaison avec les données de caractérisation

permet de valider définitivement I'interpolation, Figures 4.26 a 4.28.
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Fig 4.26 : Comparaison des fonctions interpolée de la partie réelle du noyau dynamique d’ordre 1,

HD_So1 (pointillé) et des données de la base (trait continu)
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Fig 4.27 : Comparaison de la partie imaginaire interpolée du noyau dynamique d’ordre 1, HD_S»;

(pointillé) et des données de la base (trait continu)
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Fig 4.28 : Comparaison du courant dynamique différentiel Hlco (pointillé) et des données de la base

(trait continu)
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4.6.2. Résultats et validation du modeéle

thermique dynamique

» Résultats du modeéele thermique dynamique
Afin de valider le mode¢le, un signal d’enveloppe d’une durée de 96us pour différentes fréquences
porteuses est appliqué. Le modele ETC dynamique calcule la puissance moyenne dissipée Pdiss

Figures 4.29 et 4.30) et la température de fonctionnement 7. (Figures 4.31 et 4.33) sur une
g p F gu

bande de 1GHz autour de f, de —~500MHz a 500MHz.

En zone de fonctionnement linéaire, la dispersion fréquentielle sur la puissance dissipée est faible
contrairement au fonctionnement en zone de compression. Ainsi linfluence des effets
thermiques en zone de compression dépend principalement de la dispersion fréquentielle par un

couplage des effet de mémoires HF sur le comportement thermique (effet de mémoire BF).

Pe=0dBm 2 Pe=10dBm
17 | .

g 15 % 15 1
[}
213 —&— fo-500MHz S 131 —g— fo-500MHz
& —x—fo o 1 - —x—fo

o —— fo+500MHz 9 fo+500MHz

7 7

5 T T T T 5 T T T T

20 45 70 95 20 45 70 95
Temps (s) Temps (us)

Fig 4.29 : Puissance dissipée pour une puissance d’entrée de 0dBm pour 3 fréquences porteuses
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Pe=21dBm (~5dB de compression)
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Fig 4.30 : Puissance moyenne dissipée a une puissance d’entrée de 21dBm pour 3 fréquences

porteuses

Les variations fréquentielles de la puissance dissipée sont principalement dépendantes de la
dispersion de Ico mais également du noyau dynamique de la série de Volterra. Les variations
spectrales de la puissance dissipée induisent une réponse en température différente, Figures 4.31

et 4.32.
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Fig 4.31 : Température maximale de fonctionnement a une puissance d’entrée de 0dBm (a) et

10dBm (b) pour 3 fréquences porteuses
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Pin=21dBm (~5dB de compression)
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Fig 4.32 : Température maximale de fonctionnement a une puissance d’entrée de 21dBm pour 3

fréquences porteuses

Selon la fréquence porteuse considérée, la puissance de sortie RF est non seulement soumise a
I'influence des effets thermiques mais également aux effets non linéaires de mémoires HF. Le
mode¢le créé permet de restituer 'impact des effets thermiques et des effets électriques de

mémoire courte et ceci, sur toute la bande passante.
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Fig 4.33 : Puissance de sortie RF a une puissance d’entrée de 0dBm (a) et 10dBm (b) pour 3

fréquences porteuses
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Fig 4.34 : Puissance de sortie RF a une puissance d’entrée de 21dBm pour 3 fréquences porteuses

= Validation par la mesure du modeéle thermique
dynamique
La validation des résultats est réalisée par comparaison a des données mesurées d’apres le
principe défini pour la validation du modele statique (paragraphe 4.4.2). La puce est montée sur
un dispositif de test («jig» de test UMS-TAS, Annexe B). L’imprécision du modele dynamique
est principalement due a l'erreur de modélisation statique (paragraphe 4.4.2). La dispersion
fréquentielle du gain est fidelement reproduite par le modele, Figure 4.35. La différence de plan
de référence entre le modeéle et le dispositif de mesure entraine une imprécision en phase
importante mais les tendances sont respectées, Figure 4.36. La dispersion fréquentielle du courant

collecteur de polarisation est précisément décrite, Figure 4.37.
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Fig 4.35 : Gain dynamique du modele compaté a des mesures pulsées pour une impulsion de 96us a

3 puissances d’entrée de 0,10 et 21dBm ; mesure en début d’impulsion, ti et Fy
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Fig 436 : Phase du gain dynamique du modele comparé a des mesures pulsées pour un ‘de 96ps a 3

puissances d’entrée de 0,10 et 21dBm ; mesure en début d’impulsion, t; et Fy
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Fig 4.37 : Courant de polatisation collecteur du modele comparé a des mesures pulsées pour une
impulsion de 96us a 3 puissances d’entrée de 0,10 et 21dBm ; mesure en début d’impulsion, t; et

Fy

» Syntheése
Ce développement du mod¢le dynamique électrique couplé au modele d’impédance thermique est

validée par la mesure a température ambiante pour différentes fréquences porteuses f, .

L’extraction du mode¢le est relativement simple car elle ne nécessite aucun moyen de mesure
spécifique. Les données obtenues par le modele, la puissance dissipée, la température maximale
de fonctionnement et les performances RF de sortie telle que la puissance sont des données
essentielles qui sont précisément calculées par le modele ETC [12]. La prise en compte de la
dispersion fréquentielle du point de polarisation Ico permet de décrire précisément I'influence des
phénomenes thermiques sur une bande de fréquence [13]. De plus, les temps de simulation sont
courts : « resources time » ADS de 90 secondes pour 3 points de puissance d’entrée, 11 points de
temps et 5 fréquences. Le mod¢le possede une bonne convergence de calcul si les domaines de

définition des variables (puissance d’entrée, température et fréquence) sont respectés.
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4.7. Conclusion

Un nouveau modéle «systeme » électrothermique d’amplificateur de puissance microonde de
type phénoménologique a été présenté. Il se base sur une nouvelle expression des séries de
Volterra dynamique modifiée étendue a la description de la dissipation thermique produite par le
fonctionnement non linéaire de I'amplificateur. Ainsi, la définition des effets non linéaires
statiques et de mémoires hautes et basses fréquences de maniere indépendantes permet une
extraction du modéle simple. L’exploitation d’'un modéle d’impédance thermique réduite adaptée
a une analyse « systeme » permet de modéliser finement I’évolution transitoire de la température.
Par ailleurs, la topologie du modéle intégrant une boucle de retour temporelle permet de restituer
le caractére indissociable des effets thermiques BF et des effets de mémoires HF sur le
comportement thermique du systeme. Seuls les effets de modulation du point de polarisation ne
sont pas considérés. L’hypothese majeure du développement de ce modele considérant une
influence des effets thermiques prioritairement sur les composantes statiques électriques est
confirmée. Les effets de mémoires HF sont également pris en compte par I'ajout du noyau
dynamique de la série de Volterra. Une nouvelle formulation du courant de polarisation collecteur
a permis de considérer la variation dynamique de la température. Les résultats de ce modcle
couplé sont validés par la mesure a température ambiante pour différentes fréquences porteuses.

L’extraction du modéle ne nécessite aucun dispositif spécifique. Ce modéle est exploitable par
une analyse en transitoire d’enveloppe dans un simulateur « circuit » couramment employé tel que
ADS d’Agilent Technologies. La convergence du modele est assurée sous condition de respecter

ses domaines de validité en puissance d’entrée, en température et en fréquence.
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

Les travaux présentés dans cette these portent sur le développement d’un nouveau modecle
électrothermique comportemental d’amplificateurs de puissance microondes pour les applications
radars bande étroite. Ce modéle prédit efficacement I'impact des effets thermiques basses
fréquences sur Pamplitude et la phase du signal d’enveloppe en régime d’impulsion. De plus les

effets dispersifs non linéaires de mémoires hautes fréquences sont considérés.

La précision sur la température de fonctionnement en régime transitoire est directement lie a la
procédure de génération du modele d’impédance thermique d’amplificateur imposant des
constantes de temps au plus proches des phénomenes réels. Ceci a été rendu possible grace a la
création d’'un modele thermique réduit d’amplificateur de puissance obtenu a partir d’une étude
physique thermique tridimensionnelle a Eléments Finis (EF). Un raisonnement générique
pertinent, portant sur les contributions thermiques des matériaux, a permis d’aboutir a une
méthodologie de création de modele EF systeme d’amplificateur ainsi qu’au choix de la
localisation de la température de fonctionnement a considérer. Ce modele simplifié offre la
possibilité d’appliquer la méthode de réduction avec des moyens informatiques couramment
disponibles. I'impédance thermique équivalente est intégrable sous un simulateur circuit par
I'application de la méthode de réduction d’ordre basée sur les vecteurs de Ritz. Cette procédure
s’applique sur un mod¢le EF aux conductivités thermiques linéaires (constantes en fonction de la
température). Une méthode adaptée d’attribution des conductivités thermiques a permis de
limiter 'erreur commise par cette contrainte. Toutefois, pour des substrats plus dépendants de
cette non linéarité que ’AsGa tels que le GaN ou I'InP, cette approche n’est pas suffisante. Une
méthode d’interpolation de modéles réduits associée a l'exploitation de la transformée de
Kirchoft [1] permettant de prendre en compte la non linéarité des conductivités thermiques ainsi

que la variation de la température de socle serait souhaitable [2]-[3].

Le mode¢le thermique a été couplé a un modele électrique comportemental unilatéral afin
d’évaluer linfluence des variations de température sur les performances électriques de
Iamplificateur. Ce dernier est basé sur une nouvelle formulation des séries de Volterra a un noyau
dynamique adaptée a l'analyse thermique du systeme. La définition du modele se base sur une
description découplée des effets non linéaires statiques, a mémoires Haute (HF) et Basse
Fréquences (BF). L’hypothese statique ¢émise a permis de considérer Iimpact de

l'autoéchauffement de I'amplificateur sur les performances statiques. Les résultats du modele
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valident cette hypothése. Comme démontré, la dispersion fréquentielle du courant de polarisation
(mémoire HF) contribue fortement a ’état thermique sur la bande passante de 'amplificateur.
Une nouvelle expression de ce courant a été intégrée a la formule de la puissance dissipée. Cette
puissance est alors dynamique, elle crée un état thermique différent selon la fréquence porteuse
considérée. Nous avons montré que 'impact de la dispersion fréquentielle sur le gain statique
était correctement modélisé par 'apport du noyau de Volterra dynamique d’ordre 1. La topologie
du modele autorise donc le couplage des effets mémoires BF induits par la thermique avec les
effets de mémoires HF. Toutefois, la modulation du point de polarisation n’a pas été considérée.
En effet, le modéle reste établi pour une polarisation constante. Par ailleurs, pour des
technologies différentes, par exemple de type HEMT GaN, les effets de picges doivent étre pris

en compte [4]-[5]. Ainsi, la prédiction des effets de mémoires lentes (BF) doit étre améliorée.

Le modecle développé est unilatéral, les coefficients de réflexions en entrée et en sortie de
Pamplificateur liées a 'impédance présentée aux acces sont négligés. Ces données sont cependant
essentielles pour une intégration du modcle dans une analyse de chaine. Ne pas considérer les
variations de charges peut engendrer de nombreuses imprécisions sur 'amplitude et la phase du
signal émis [6]-[7].

Toutefois, le développement de ce modele exploitable au sein d’un simulateur couramment utilisé
comme ADS représente une avancée significative. L’intégration de ce modéle est réalisée par
Iintermédiaire d’un modéle compilé gérant la boucle temporelle de rétroaction thermique et les
fonctions neuronales par des programmes d’interprétation. D’autre part, ce modele n’est pas
sensible aux problemes de convergence et sa méthode d’extraction est relativement simple car elle
ne nécessite pas de moyens de simulation ou de mesure spécifiques. De plus, les temps de calculs

sont courts mais doivent étre analysés plus précisément.

Ainsi, un nouveau modele électrothermique comportemental dynamique d’amplificateur de
puissance permet de répondre aux besoins des concepteurs en terme d’accessibilité et de rapidité
de développement. Ce modele permet la prévision fine des dérives d’amplitude et de phase
générées par 'amplificateur sur I'enveloppe du signal émis pour les applications radars en bande
étroite. Les différentes étapes de création ont été justifiées par des criteres physiques précis. Cette
méthodologie générique, validée par des données mesurées, a été illustrée par I’étude d’un

amplificateur de type TBH mais peut étre étendue a d’autres technologies.
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ANNEXE A

METHODE DES ELEMENTS FINIS

= Présentation

La résolution des problemes physiques trevient a évaluer Iexpression d’un champ u(M,t)
(scalaire, vectoriel ou tensoriel) satisfaisant un systeme d’équations aux dérivées partielles en tout
point M d’un domaine physique €2 et a tout instant t. Cette résolution prend en compte les
conditions aux limites du domaine, sur la frontiere I', par des relations imposées au champ
u(M,t) et a ses dérivées. Le probléme thermique stationnaire considere la température comme

un champ scalaire. Les conditions aux limites satisfont les conditions de Dirichlet et de Neumann
qui imposent respectivement une température fixe et un flux thermique sur des parties de la
frontiere. Au sein des logiciels thermiques, cette seconde condition correspond généralement a

une régle implicite de résolution imposant des parois adiabatiques (a flux thermique nul) lorsque

aucune indication n’a été formulée par l'utilisateur sur une partie de la fronticre I'.
La méthode des éléments finis consiste a rechercher une solution approchée u”(M,t) de la
solution réelle u(M,t) sous la forme d’un champ défini par morceau sur des sous-domaines du

domaine physique € tels que :

N
Q= Z Q. (A.1)
i1
Le champ dans chaque sous-domaine €2, est calculé par un nombre fini de valeurs de champ en
des points précis appelés « nceuds ». Le champ local du sous-domaine résulte d’une interpolation
d’aprés les valeurs aux nceuds. Le sous-domaine et sa fonction d’interpolation forme un

« élément » du domaine physique comme représenté sur la Figure A.1 :
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Elément fini

> --A MNeceuds aux extrémités
de I'élément fini

Fig. A.1 : Discrétisation d’un domaine € par éléments finis

La méthode de résolution par éléments finis [A.1]-[A.2] peut se résumer en quelques étapes :

Déclaration du probléme physique sous la forme d’équations différentielles ou de
dérivées partielles sur le domaine physique € et des conditions aux limites sur le contour

I

Le systeme différentiel est exprimé sous forme intégrale, c’est la formulation

variationnelle du probléme.

Le domaine physique € est divisé en sous-domaines €, appelés « maille », c’est 'étape du
« maillage ». Le choix des nceuds et des fonctions d’interpolation des champs locaux crée

les éléments du domaine physique.

Le probléme doit étre ramené a un probléme discret autour des nceuds choisis. En effet,
la solution approchée du systeme physique est déterminée par les valeurs attribuer aux

nceuds des éléments. Clest la discrétisation du probleme.

= Formulation variationnelle

Pour résoudre un systeme différentie]l modélisant un systéme physique, son systeme d’équations

aux dérivées partielles doit étre traduit sous leur forme intégrale aussi appelée « forme

variationnelle ». La modélisation en équations aux dérivées partielles s'exprime formellement

de la maniére suivante :
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ou u(M) désigne le champ inconnu du probléme, D est un opérateur aux dérivées partielles, f

est une fonction connue.

Propriétés des produits scalaires

Dans un cas général d’espaces fonctionnelles de fonctions définies sur un domaine physique €, le

produit scalaire de 2 fonctions f et g s’écrit :

(hg)=[h(M)e g(M)-dQ (A.3)

h(M)eg(M)=h(M)-g(M) sif et g sont des valeurs scalaires

Un produit scalaire a la propriété suivante :
(h,g)=0 Vg < h=0 (A4)

Cette propriété permet d’écrire :

J.h(M)o g(M)-dQ=0 Vg(M) < h=0 (A.5)

Adaptation au probleme étudié

La propriété des produits scalaires exprimés par I’équation A.5 permet d’écrire la formulation

intégrale du systéme :
j W(M)-Du(M))-d2=0  VYW(M)< Du(M))=0 (A.6)

Les fonctions W (M) sont des fonctions de pondération quelconques définies sur le domaine €2.

L’opérateur D fait intervenir des opérateurs tels que le gradient, la divergence, le rotationnel ou
le laplacien ce qui aboutit a des formes variationnelles différentes. A un méme probléme peuvent
correspondre plusieurs formulations variationnelles. Quelque soit la méthode de transformation

de lintégrale (A.6), le champ u(M') vérifiant les conditions aux limites, est calculé tel que :
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AW M), u(M))=BW (M)) VW (M) (A7)

A est la forme bilinéaire associée a Popérateur D et B, la forme linéaire associée a f. Ces

opérateurs produisent les intégrales sur Q et I', les fonctions W(M) et u(M) ainsi que leurs

dérivées. Cette formulation variationnelle est le point de départ d'une résolution par une méthode
d'éléments finis. Dans les logiciels d’¢léments finis, le choix de la forme variationnelle est

rarement laissé a 'utilisateur.

» Interpolation des champs locaux

L’approximation de la fonction u(M,t) repose sur une représentation approchée par sa
projection dans un sous-espace de dimension finie (N+1). Une base est définie par les (N+1)

fonctions d’interpolation W, (M) telle que :

N
u(M.0)=3 W,(M) q,(1) (A8)
i=1
Les composantes ¢,(t) sont les inconnues du systeme. Les fonctions de base W,(M') peuvent
étre, de type linéaire, quadratique, polynome de Lagrange etc... Pour exemple, 'approximation

polynomiale est couramment employée. Elle consiste a choisir comme fonction de base des

monomes simples :
W,(x)=1 W,(x)=x W,(x)=x> - W,(x)=x" (A.9)
Ces fonctions permettent de générer tous les polynémes de degré N :
U(X) =Gy +qy X+ gy X"+t gy xt (A.10)

La méthode est efficace pour des solutions présentant des variations lentes bien réparties dans le

domaine d’étude. Cette méthode reste inefficace lorsque des variations rapides et lentes régissent

dans diverses parties de 'espace €2 sauf si un polynéme de degré N élevé est utilisé.
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Les Figures ci-dessous présentent différentes familles de champs locaux dun systeme

unidimensionnel, des champs constants (Figure A.2), polynomiaux de degré 1 (Figure A.3) et

polynomiaux de degré 3 (Figure A.4).
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Fig. A.2: Solution approchée par des constantes
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Fig. A.3 : Solution approchée par des polynémes d’ordre 1
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Fig. A.4 : Solution approchée par des polynémes d’ordre 3
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La simplicit¢ des fonctions de base employées permet d’augmenter facilement le nombre de
nceud. Il est alors possible de répartir les nceuds dans le domaine d’étude pour approcher au
mieux une fonction présentant des disparités de variation. Dans un logiciel, une bibliotheque
d’élément est proposée. Les polyndémes de base sont calculés a lavance et préprogrammés.
L’utilisateur doit choisir le type d’élément adapté a la résolution du probleme en faisant un

compromis entre la qualité de la solution approchée et le cout de calcul.

Afin de déduire les valeurs a attribuer aux nceuds g, , le systéme est ramené a un systeme discret.

» Discrétisation du systeme

La solution approchée du systeme est fortement dépendante des valeurs attribuées aux nceuds des
éléments. Résoudre le probleme consiste alors a trouver une solution approchée du champ

u(M) par une méthode dite des résidus pondérés.

Cette méthode estime les valeurs du champ u" (M) par la résolution des équations locales 2

Pintérieur du domaine Q en fonction des conditions aux limites aux frontiéres du domaine I" tel

que:

AW (M),u” (M) = BW (M),u” (M) (A1)

Le systeme d’équations différentielles a résoudre s’écrit :
y

VM eQ Alu)=g

(A.12)
VM el Bu)=nh

L’etreur d’approximation du champ u par rapport au champ calculé u” est le résidu R(M) tel

que:

VM eQ R=Au")-g#0 (A.13)

La méthode consiste a calculer les (N+1) composantes g, par projection sur les (N+1) fonctions

de projection P.(M) d’apres le systeme suivant :
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[[4cg; -w,(M)) - g]- P,(M)-d2+ [[B(g, - W, (M)~ h]- P, (M) -dT =0 (426

Q

j=0--N

Si A et B sont linéaires, le systéeme matriciel peut s’écrire :
K-g=f (A.14)

K, = [ A(q,-W,(M))- P,(M)-dQ+ [ B(g, - W,(M))- P,(M)-dQ

=] g P(M)-dQ+[h-P,(M)-dO

La méthode de Galerkine [A.3] est la plus utilisée des méthodes des résidus pondérés. Elle

revient a résoudre le systeme d’équation en considérant les fonctions de pondération W, (M)
égales aux fonctions de projection P;(M). Cette propriété permet de limiter le nombre de
fonction au nombre d’inconnues du systeme et de favoriser les simplifications de calcul.

Les matrices sont symétriques sous réserve que les opérateurs le soient. L.a convergence vers la
solution cherchée est assurée si le probleme est correctement établi. Le systéme matriciel a

résoudre s’écrit :
K-g=f (A.15)

K, = [ A(q, - W,(M))-W,(M)-dQ~+ [ B(g; - W,(M))-W,(M)-dQ

fi=]g-w,(M)-dQ+ [ h-W,(M)-dO

Les valeurs aux nceuds sont alors connues. La solution approchée du systeme global peut étre

déterminée.

217



Annexes

» Discrétisation de I'équation de la chaleur

La méthode de Galerkine est appliquée a la discrétisation de I’équation de la chaleur.
L’équation de la chaleur exprimée dans le domaine continu s’écrit :
oT
p.Cp.E:V-(K(T).VT)+g (A.16)
Le domaine physique €2 est divisé en sous-domaine €2. Dans chaque élément fini €, la
température calculée d! au niveau des N, nceuds permet de déduire les variations de
températute de Délément d, par lapplication de la méthode des tésidus présentée

précédemment.

d.(x0) = S () - 0) A17)

W! sont les fonctions de forme.

La méthode des résidus de Galerkine considére le cas particulier ou les fonctions de
d’interpolation sont égales aux fonctions de pondération W,. Un systéme matriciel symétrique

est obtenu :

di(t)= ZWT (x;)-d, (1) (A.18)

La méthode de Galerkine appliquée a ’équation de la chaleur donne :

J'p.cp.WeiM.dQe_J'W;i
a, ot o, O

od (x.,1) |
k. —e 7O — \W'. .dQ =0
{y o J e J -0,+dQ, =0 (A.19)

En utilisant la formule 3.28, la forme intégrale de I’équation de la chaleur s’écrit :

T
J'p.cp.Wei.WeTM.dQe_J'W;f.i kij-aWe d, (1)
Q, ot Q,

ox, Ox ;

1

]-dQe — [w!-Q,-d0, =0 (A20)
Qe
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En appliquant le théoréme de la divergence au terme de second ordre et en exprimant I'intégrale

aux frontieres I',, I’équation devient :

i T
oW, kij_aWe 4.0 4o
t o5 Ox, ox,
‘ * (A.21)
i i aWT
= [w! -0, -dx, + [W!(k,- ~rd,) T,
Q, T,

X

J‘p-CP-WE[-WET%-dQE+J.
Q.

L’intégrale aux frontieres expriment les conditions limites sur les surfaces telle que :

ow’ ,.
0 'de)'ni'dre:,[We(feq_qec_qer)'dre (AZZ)
X . T,

J

IWei (kg :
I,

£.7 sont les flux imposés sur les sutfaces.

q,. =h(T —T.) estla condition traduisant '’échange de chaleut pat convection.

q, =oce(T* T :?f) est la condition d’échange de chaleur par radiation.

En sortant des intégrales spatiales les termes nodaux indépendants de lespace, le systeme

matriciel s’exprime :
M,-d,+K,d =F,+F, (A.23)

M, est la matrice élémentaire de masse : M, = jp -C, ww!-dQ,
Q?

o . . ow, . ow/

K, estla matrice élémentaire de rigidité ou de raideur: K, = I 5 (k-
X .
Q, i

)-dQ,
8xj

F,, estle vecteur élémentaire de flux d’injection de puissance : F, = IWJ -0,.dQ,
Q

e

F, estle vecteur élémentaire de flux sur les surfaces : F, = JW; (f+q, +q,)dr,
T

e

Sur 'ensemble du domaine physique €2, les matrices élémentaires sont assemblées afin de définir

le systeme matriciel global :
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M-d+K-d=F,+F (A.24)
N,+1 N,+1 N,+1 N,+1
M=>MM,, K=K, F=YF, d=Yd,
e=1 e=1 e=1 e=1

Dans le cas d’un transistor ou méme d’un amplificateur de puissance, la condition aux limites

est imposée par 'application d’'une température de socle (condition de Dirichlet). Le phénomeéne

de convection peut souvent ¢tre négligé du fait d’une surface limitée au contact de l'air (condition

de Cauchy). Des flux thermiques sont imposés sur des surfaces (condition de Neumann). I.’étude

du fonctionnement du transistor permet d’appliquer un flux de puissance dissipée connu et

localisé.

» Les algorithmes de résolution

La résolution des systemes matriciels au sein de logiciel par éléments finis nécessite des

algorithmes de calcul, les solveurs. Deux types de méthodes de résolution sont disponibles pour

traiter un probléme a éléments finis :

- Les méthodes de résolution directes qui aboutissent a la solution en un nombre fini

d’opération sont adaptées a un systeme de taille moyenne ne dépassant pas le milliers de

nceud. Cette méthode est adaptée au stockage de la matrice de rigidité K. Lorsque K est

symétrique, la méthode de décomposition de Choleski est indiquée [A.5]. Par ailleurs, si K

est asymétrique, la méthode d’élimination de Gauss est appliquée.

- Les méthodes itératives comme la méthode par gradient conjugué [A.6]-[A.7]

aboutissent a la solution pour un nombre infini d’équation. Considérant un systeme a

résoudre de type Ku =B, cette méthode cherche a améliorer le résidu R a chaque

itération 1 :

R =& - 5] (A25)

|®

, la norme euclidienne (norme maximale) du résidu.
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Un critere d’arrét sur le résidu permet de finaliser les calculs tel que :

& <& (A-26)

Pour cela, les algorithmes sont généralement basés sur la descente du gradient déterminant les

termes u, d’aprés la variation de — grad (”R”) .

Cette méthode réalise un compromis entre les temps de calculs et la précision des résultats. C’est

pour cela quelle est particulicrement adaptée au systeme de grande dimension.
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ANNEXE B

CONDITIONS DE MESURE

= La monture de test

L.a monture utilisée est spécialement concue pour tester des puces nues d’amplificateur de
¢

puissance MMIC UMS, Figure B.1.

Polarisation base Polarisation collecteur

i 5 v

NERE AhL
.l ﬁ;£$ HED Puce
A N =R
Signal RF = j“ 1 —
igna i Signal RF
.. —PCHAT7011 : —> .
entrée S |r.r‘1;‘_?a_ h e sortie
ghil P}T"__MF ik
T

Y ’_ '
L; UMS Ej omeen
Polarisation base Polarisation collecteur

Fig. B.1 : Puce montée sur un « jig » de test

La puce est collée sur la monture de test. La colle utilisée a une mauvaise conductivité thermique
de lordre de 1.6W/(m.K) mais son épaisseur reste faible ce qui minimise la contribution
thermique de cette couche. Des lignes céramiques sont connectées entre les acces RF de la puce

et les connecteurs « K» de la monture. Des connecteurs « clipsés » permettent d’appliquer les
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tensions de polarisation de base et de collecteur. Ce montage compose le « Dispositif Sous Test »

(DST) ou « Device Under Test » (DUT).

* Rappel du mode de fonctionnement pulsé

Le fonctionnement radar impose Iapplication de signaux RF pulsés. Le chronogramme des

différents signaux a appliquer a Pamplificateur de puissance est représenté par la Figure B.2.

Porteuse Modulation
CW, Fo d’enveloppe
T \
4—»/
Pulse RF L
T

-~
v

T
B
VB4—>

Pola. Pulsée
Base — L

Ve

Pola. continue
Collecteur

v

Fig. B.2: Chronogramme des signaux pulsés RF et de polarisations

La polarisation collecteur est continue tandis que celle de la base est pulsée. Le pulse RF est un
signal modulé d’une largeur de pulse T, inférieure a la largeur de pulse de la polarisation de base

Tg. En effet, afin de s’assurer que I'amplificateur est polarisé avant d’envoyer le signal RF, des
délais sont appliqués sur la polarisation en amont et en aval des temps d’établissement du signal

RF. Ces signaux sont synchronisés par une période de répétition du signal, T.

= Synoptique du banc

Des mesures en puissance sont réalisées. La Figure B.3 représente le synoptique du banc.
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© 2006 AMCAD Engineering

Test-Set Pulsé

Fig. B.3 : Synoptique du banc de mesure pulsé

Les mesures ont été réalisées par entreprise AMCAD Engineering.

Chaque appareil du banc de test a une fonction bien déterminée :

- Un générateur de pulse DC permet de « hacher » le signal continu de base.

- Une carte de commande sécurise la mise sous tension de 'amplificateur.

- Une résistance de 10€2 recueille le courant de polarisation de

la base Ib. Ce courant Ib et

la tension de polarisation de base Vb sont visualisés sur un oscilloscope.

- Le signal RF en entrée du DST est modulé, une source RF apporte le signal de porteuse a

la fréquence F, et le modulateur RF, le signal d’enveloppe pulsé. Les pulses de base et du

signal RF sont synchronisés sur un trigger externe.

- Un atténuateur variable contréle le niveau de puissance incidente.

- Un pré-amplificateur génére une puissance suffisante en entrée de 'amplificateur.

- Le circulateur protége le pré-ampli de la puissance réfléchie.
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I'appareil de mesure prévu a cet effet, le VNA ou ARV (Vectorial Network Analyser ou

Analyseur de Réseau Vectoriel).

déclenchée a l'intérieur du pulse RF. Pour cela, une ou plusieurs fenétres d’acquisition

sont programmeées a I'aide du logiciel.

La puissance émise en entrée du DST est calibrée. Les pertes liées au dispositif de test sont prises
en compte par une correction sur les données mesurées. Seules les pertes engendrées aux acces
de la monture de test (plan de référence) jusqu'a la puce peuvent créer une erreur en amplitude

(0,3 a 0,6dB) et en phase, Figure B.4. La mesure est réalisée sur une charge de 50Q2 afin d’étre

compatible avec les caractéristiques du modele développé.

= i

UMS

Les deux coupleurs en amont et en aval du DST distribuent les données mesurées a

Les atténuateurs externes protégent le VNA qui supporte une puissance limitée.

Le VNA et les atténuateurs variables sont pilotés par un logiciel spécifique. L.a mesure est

i 23]

K -

Connecteur « K »

-
" ] / Connecteur « K »
i =~ .
Signal RF —»CH Signal RF
entrée = i sortie
|
/ ]
Lignes PI‘ 1 nda 190}
céramiques | H]T___l"' i
' el
= ’ tj = o

Polarisation base —

Eﬂ

Plan de réf. mesure

Fig. B.4 : Mise en évidence des plans de référence de calibration
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RESUME

Modélisation électrothermique comportementale dynamique d’amplificateurs de

puissance microondes pour les applications radars

La génération de forte densité de puissance microonde au sein des amplificateurs de puissance
exige la prédiction de la distorsion des signaux induite par les effets d’autoéchauffement. Dans ce
cadre, un nouveau modele électrothermique comportemental d’amplificateurs de puissance a été
développé pour des applications radars. Ce modéle prédit efficacement I'impact des effets
thermiques basses fréquences sur 'amplitude et la phase du signal d’enveloppe pulsé. Les effets
dispersifs non linéaires de mémoires hautes fréquences sont également considérés et interagissent
avec les dépendances thermiques. Cette approche originale est basée sur le couplage entre un
modele électrique comportemental dynamique basé sur une nouvelle formulation des séries de
Volterra dynamique du premier ordre et un modele thermique réduit d’amplificateur. Le modele
est implanté dans le simulateur circuit ADS d’Agilent. Cette méthodologie générique, validée par
des données mesurées, a été illustrée par un amplificateur MMIC de type TBH mais peut étre
¢étendue a d’autres technologies.

Mots cléfs : modele électrothermique comportemental dynamique, amplificateurs de puissance,
effet d’autoéchauffement, simulation systeme, séries de Volterra dynamique, mémoire a long
terme, mémoire a court terme, modele thermique réduit, méthode de réduction d’ordre.

ABSTRACT

Dynamic Behavioral electrothermal modeling of microwave power amplifiers

for radar applications

The generation of high power densities in microwave power amplifiers requires the prediction of
the amplitude and phase signal distortions resulting from self-heating effects. In this framework,
a new behavioral electrothermal model for power amplifiers has been developped for radar
applications. This model predicts efficiently the low frequency memory effects influence on the
amplitude and the phase of the pulsed signal envelope. The non linear high frequency memory
dispersive effects are taken into account and interact with the thermal dependence. This original
approach are based on a new formulation of the first order dynamic Volterra series and a reduced
thermal model. The model is integrated into the Agilent ADS circuit simulator. This generic
method, which has been validated by measurement, is illustrated with a HBT MMIC amplifier
but can be applied to any other amplifier technology.

Keywords : dynamic behavioral electrothermal model, power amplifiers, self-heating effect,
system level simulation, dynamic Volterra series, long term memory, short term memory, reduced
thermal model, model order reduction.



