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à la linéarisation d’amplificateurs par
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Alain Mallet Ingénieur, CNES, Toulouse Examinateur
Raymond QUERE Professeur, Université de Limoges Examinateur
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aimé l’ambiance du travail d’équipe et je vous souhaite une bonne chance pour la suite

de vos travaux.

Je tiens à remercier également tous les amis et proches pour les encouragements et le

soutien moral qu’ils m’ont apporté pendant ces années de thèse.
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avoir supporté financièrement ce travail.



Table des matières

Table des matières
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2.5.2 Principe de prédistorsion numérique en bande de base . . . . . . . . 96

2.6 Conclusion du chapitre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
2.7 Bibliographie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99

Chapitre 3 : Mise en oeuvre d’un Banc de mesure
d’enveloppes temporelles des signaux modulés
microondes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103
3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
3.2 Description du banc de mesure d’enveloppe temporelle . . . . . . . . . . . 105
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3.3 Étalonnage du bloc passif de réception . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113
3.3.1 Procédure d’étalonnage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113
3.3.2 Validation de la procédure d’étalonnage . . . . . . . . . . . . . . . . 114

3.4 Caractérisation statique d’un amplificateur de puissance . . . . . . . . . . 116
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3.5.1 Caractérisation en valeur moyenne . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
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1.8 Réponse fréquentielle du filtre de mise en forme . . . . . . . . . . . . . . . 28
1.9 formes temporelles du signal QPSK filtré . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
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1.28 Comparaison de CCDF de différents signaux . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
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1.41 Schéma de simulation ptolemy . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
1.42 Spectre en entrée et sortie de l’amplificateur . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
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2.17 Schéma de principe de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
2.18 Rendement et puissance de sortie en fonction de la puissance disponible . . 78
2.19 Variation du rendement en fonction du déphasage . . . . . . . . . . . . . . 79
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3.9 Photo du récepteur FSQ8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
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4.30 Représentation de l’AM/PM dynamique avec et sans prédistorsion . . . . . 159
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4.37 Spectre avec et sans prédistorsion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 163
4.38 Comparaison entre Rendement et EVM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 164
4.39 ACPR en fonction de la puissance de sortie avec et sans prédistorsion . . . 165
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4.42 Évolution de l’ACPR en fonction de la puissance de sortie . . . . . . . . . 166
4.43 EVM en fonction de la puissance de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . 166
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Introduction générale

Introduction

Depuis ces dix dernières années, les produits de télécommunications mobiles sont

devenus très importants dans notre vie de tous les jours. Cette importance ne fait que

s’accrôıtre de jour en jour. Les fournisseurs de produits de télécommunications améliorent

de plus en plus leurs matériels pour répondre à une demande importante et de plus en

plus exigeante des consommateurs. Ceci les amène à utiliser de nouvelles techniques

permettant de réduire la consommation et d’accrôıtre les systèmes d’intégration dans le

but d’améliorer la durée de vie des batteries et réduire la taille et le coût des produits.

Un nombre croissant d’utilisateurs associé à de nouveaux services suppose l’utilisation

des bandes spectrales larges, ce qui n’est pas facile à obtenir auprès des organismes

d’allocation de spectre. La solution est donc d’utiliser des formats de modulations à

meilleure efficacité spectrale comme c’est le cas dans les standards EDGE (Enhanced

Data for GSM Evolution) et UMTS (Universal Mobile Telecommunications System)

adoptés en Europe. Dans les systèmes de seconde génération (2G) tel que le GSM (Global

System for Mobile Communication) la phase de la porteuse est modulée, son amplitude

restant constante alors que dans les systèmes 2.5G et 3G l’amplitude de la porteuse est

aussi modulée pour améliorer l’efficacité spectrale par rapport aux systèmes 2G.

Le souci de résoudre les problèmes d’évanouissement dans l’environnement urbain

a conduit également à l’adoption des modulations mutiporteuses comme l’OFDM

utilisé dans le standard WIMAX (Worldwide Interoperability for Microwave Access).

De plus les signaux de radionavigation, GPS (Global Positionning System) et Galileo

(système Européen de radionavigation) doivent résister considérablement aux obstacles

et intempéries lors de leur traversée de l’ionosphère et de la troposphère.

Ces signaux utilisés dans la nouvelle génération des systèmes de communications

mobiles sont très sensibles aux non linéarités présentées par la châıne de transmission

à cause de leurs enveloppes variables. La non linéarité dans la châıne de transmission

est en grande partie dûe à l’amplificateur de puissance en fin de châıne d’émission.

L’amplificateur de puissance est alors utilisé avec un recul de puissance suffisant pour

obtenir le niveau de linéarité désiré. La conséquence est la chute du rendement de
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l’amplificateur de puissance, ce qui n’est pas le cas dans les systèmes 2G, où les signaux

sont modulés en phase. Si on est rigoureux en terme de linéarité, alors le rendement

va être considérablement dégradé car on est obligé de fonctionner avec un recul de

puissance. Puisque l’amplificateur de puissance est un composant consommant beaucoup

d’énergie dans une châıne de communication, chaque variation sur son rendement apporte

un effet important sur le rendement global de toute la châıne. Ceci est très important

en particulier dans les batteries des terminaux mobiles. Par ailleurs, dans un système

fonctionnant à faible rendement, une grande partie de la puissance est dissipée en chaleur

ce qui conduit à un échauffement important, une diminution de fiabilité et un surcoût

important de gestion thermique.

Les exigences en terme de linéarité de la châıne de transmission rendent ainsi la

conception des amplificateurs de puissance difficile car ils doivent être à la fois linéaires et

présenter un rendement élevé. Les techniques de linéarisation peuvent ainsi être appliquées

pour améliorer la linéarité, diminuer le niveau de back-off et améliorer ainsi le rendement

des amplificateurs de puissance.

Dans les nouveaux systèmes de communications mobiles, les performances du système

global sont un point important. Ceci signifie que les performances du circuit intégré

constituant l’amplificateur de puissance ne devraient pas être considérées seules, mais

qu’il faut bien également prendre en compte les performances des circuits environnants

en terme de linéarité et de rendement. Ceci rend la prédistorsion numérique en bande

de base (technique de linéarisation) attractive car l’amplificateur peut être conçu pour

fonctionner à haut rendement et sa linéarité peut être améliorée par cette technique.

L’objectif principal de cette thèse est d’apporter une contribution à la linéarisation des

amplificateurs de puissance par prédistorsion numérique en bande de base en s’appuyant

sur un banc de mesures temporelles d’enveloppes des signaux modulés mis en oeuvre.

Le chapitre I présentera une problématique générale des signaux de communication

et leur amplification par des amplificateurs de puissance microondes. Un rappel général

sur les communications numériques est fait, suivi d’un travail en simulation permettant

d’analyser le comportement d’un amplificateur de puissance lorsque celui-ci est excité

par des signaux modulés.

Après avoir présenté au chapitre I les problèmes d’amplification des signaux

modulés, le chapitre II fait un état des principales méthodes de linéarisation existantes.

Les potentialités et les limites de quelques architectures permettant une gestion du

compromis rendement/linéarité sont également présentées.
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Dans les chapitres III et IV, nous arrivons au coeur du travail de cette thèse, à

savoir le développement et la mise en oeuvre d’un système de mesures temporelles

d’enveloppe qui apporte une contribution à la caractérisation des amplificateurs à mémoire

et à l’analyse des performances apportées par la méthode de linéarisation qu’est la

prédistorsion numérique en bande de base. Le test de robustesse du signal Galileo vis

à vis de non linéarités à mémoire est également présenté dans le chapitre IV.
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Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 19





Chapitre 1 : Amplification de puissance et signaux modulés

1.1 Introduction

L’évolution des systèmes de communications a eu pour objectif principal

l’augmentation de la quantité d’informations à transmettre pour une bande de fréquence

donnée. La conséquence a été et demeure encore l’utilisation de modulations complexes

de porteuses micro-ondes pour atteindre les efficacités spectrales (bit/Hz) les plus élevées

possibles. Ces modulations complexes de porteuses sont aussi utilisées pour leur propriété

de robustesse vis-à-vis des imperfections des canaux de propagation (évanouissement par

exemple). Les signaux modulés complexes sont des signaux à enveloppe variable qui

contraignent fortement les performances en rendement et en linéarité des amplificateurs

de puissance en émission. Ils créent des difficultés qui se répercutent sur la conception

et les performances des amplificateurs de puissance ne peuvent bien s’appréhender

qu’après avoir fait une description des caractéristiques principales des signaux utiles de

télécommunications. Ceci constitue l’objet de ce premier chapitre.

1.2 Caractéristiques principales des signaux utiles de

communication

Les systèmes de transmissions numériques véhiculent de l’information entre une source

et un destinataire en utilisant un support physique qui peut être le câble, la fibre optique ou

encore la propagation sur un canal radioélectrique. Les signaux utilisés pour ces systèmes

de transmission doivent donc adapter leur spectre au canal sur lequel ils seront émis :

c’est le rôle de la modulation. Cette opération a pour objectif de modifier un ou plusieurs

paramètres d’une onde porteuse centrée dans la bande du canal. Dans ce qui suit on

prendra le cas générique d’un signal modulé bande étroite.

x (t) = A (t) cos (w0t+ ϕ (t)) (1.1)

Dans toute la suite les signaux A (t) et ϕ (t) représentent respectivement les variations

d’amplitude et de phase liées au signal modulant dont la période sera considérée comme

très grande devant la période de la porteuse. Les types de modulation les plus fréquemment

rencontrés sont :

– Modulation par déplacement d’amplitude MDA ou ASK (Amplitude Shift Keying).

Ici l’information est transmise en modifiant l’amplitude de la porteuse.

– Modulation par déplacement de phase MDP ou PSK (Phase Shift Keying).

L’information est transmise en modifiant la phase de la porteuse.

– Modulation d’amplitude de deux porteuses en quadrature MAQ ou QAM

(Quadrature Amplitude Modulation). On transmet l’information en modifiant à
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la fois l’amplitude et la phase de la porteuse.

– Modulation par déplacement de fréquence MDF ou FSK (Frequency Shift Keying).

L’information est transmise à travers les variations de la fréquence de la porteuse.

L’objectif de ce premier chapitre n’étant pas concentré sur l’étude des modulations

numériques qui est faite plus en détail dans les références [1] [2], nous ne retiendrons

par la suite que quelques modulations numériques typiques pour analyser leur impact sur

l’amplification. Pour cela, nous analyserons quelques exemples particuliers de modulation

qui nous ont servi dans ce travail de thèse.

1.3 Principe général des modulations numériques

Dans les modulations numériques, le message m (t) à transmettre est issu d’une source

binaire. Le signal modulant, obtenu après codage, est un signal en bande de base qui s’écrit

sous la forme :

m (t) =
∑

mk · ξ (t− kT ) (1.2)

Avec mk (t) = ak (t)+jbk (t) et ξ (t) une forme d’onde appelée formant ou filtre de mise

en forme prise dans l’intervalle [0, T [. Le message est transmis en utilisant une porteuse

RF par l’équation suivante :

xRF (t) = A (t) cos (2πf0t+ ϕ (t)) (1.3)

Cette porteuse est caractérisée par trois grandeurs physiques que sont :

– L’amplitude A (t)

– La phase ϕ (t)

– La fréquence f0

Afin de transmettre le signal utile m (t) appelé par la suite signal modulant, une de

ces trois grandeurs physiques est modulée au rythme de m (t) définissant ainsi trois types

de modulation : la modulation d’amplitude, la modulation de phase et la modulation de

fréquence.

D’après l’équation (1.3) tout signal modulé peut donc s’écrire comme :

xRF (t) = A (t) cos (ϕ (t)) cos (2πf0t) − A (t) sin (ϕ (t)) sin (2πf0t) (1.4)

Cette équation montre que tout signal modulé s’écrit comme une double modulation en

quadrature en définissant les signaux en phase et en quadrature de phase respectivement

par I (t) et Q (t) tels que :
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{

I (t) = A (t) cos (ϕ (t))

Q (t) = A (t) sin (ϕ (t))
(1.5)

Les signaux I (t) et Q (t) sont des signaux dits en bande de base.

Une modulation numérique consiste donc à définir une correspondance entre un groupe

de m bits constituant le message à transmettre et le symbole (I,Q) ou (A,ϕ) décrivant

l’état de la porteuse. L’alphabet constitué est formé alors de 2m symboles. A chaque

symbole émis va correspondre un signal élémentaire.

Les symboles ak et bk prennent respectivement leur valeurs dans l’alphabet

(A1, A2, . . . , Am) et dans l’alphabet (B1, B2, . . . , Bm). Les différents types de modulation

seront caractérisés par cet alphabet et par la fonction ξ (t) qui est ici la réponse

impulsionnelle du filtre de mise en forme des signaux I (t) et Q (t).

sk (t) = ak · ξ (t− kT ) cos (w0t+ ϕ0) − bk · ξ (t− kT ) sin (w0t+ ϕ0) (1.6)

Ce signal peut être représenté dans le plan à travers une décomposition de Fresnel

comme le montre la Figure 1.1. A chaque signal élémentaire, correspond dans l’espace de

Fresnel un point Mk et l’ensemble de ces points associés aux symboles porte le nom de

constellation.

Fig. 1.1 – Représentation polaire du symbole

Le synoptique du modulateur numérique est celui de la Figure 1.2.

Le choix d’une modulation sera fondé sur la constellation qui suivant les applications

mettra en évidence une faible énergie nécessaire à la transmission des symboles ou une

faible probabilité d’erreur. Ce choix va également se porter sur l’occupation spectrale du

signal modulé et surtout sur la simplicité de la réalisation.
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Fig. 1.2 – Synoptique du modulateur numérique

1.3.1 Les modulations d’amplitude (ASK ou MDA).

Dans cette forme de modulation, l’information est transmise à travers l’amplitude. Le

signal modulé est de la forme :

x (t) = A (t) cos (w0t+ ϕ0) (1.7)

La phase ϕ0 est une constante arbitraire. D’une façon générale, ces modulations sont

appelées M-ASK où M désigne le nombre de points différents de la constellation ou le

nombre de symboles. Si n désigne le nombre de bits par symbole alors on a M = 2n. La

Figure 1.3 (a) et (b) montre un exemple de diagramme de constellation de la modulation

ASK avec respectivement 2 et 4 points sur la constellation.

Fig. 1.3 – Constellation d’une modulation ASK

Dans ce type de modulation, la diminution du rapport signal à bruit pour maintenir

le même taux d’erreur par élément binaire lorsque la constellation s’élargit c’est-à-dire

lorsque le nombre de bit par symbole varie de 1 est de 6.99 dB lorsqu’on passe d’une 2-ASK

à une 4-ASK ; de 6.23 dB lorsqu’on passe d’une 4-ASK à une 8-ASK et converge vers 6 dB

lorsque le nombre de points sur la constellation augmente. Bien qu’étant simple à réaliser,

cette modulation est peu performante en terme de taux d’erreur binaire lorsque l’on

augmente le nombre de symboles. C’est ce qui fait qu’une grande partie des modulations

ASK est rarement utilisée [3].
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1.3.2 Les modulations de phase (PSK ou MDP).

Dans ce cas, le signal modulé est de la forme :

xRF (t) = A cos (w0t+ ϕ (t)) (1.8)

Les modulations de phase désignent une famille de formes de modulation numérique

dont le principe est de transmettre de l’information binaire par le biais de la phase de

la porteuse, cette phase ne pouvant prendre qu’un nombre fini de valeurs. On les appelle

aussi M-PSK, M désignant ici le nombre d’états de phase utilisés dans la modulation.

Chacune des valeurs de la phase de la porteuse va représenter un nombre binaire dont la

taille dépend du nombre de valeurs possibles pour la phase. Si n désigne le nombre de bits

codés dans un symbole, alors on a la relation M = 2n. La figure 1.4 (a) (b) et (c) montre

un exemple de constellations possibles pour ce type de modulation respectivement pour

2, 4 et 8 points sur la constellation.

Fig. 1.4 – Constellation des modulations PSK

Dans la suite nous prenons l’exemple d’une modulation QPSK (Quadrature Phase

Shift Keying). Nous distinguerons les cas où la modulation est filtrée ou non filtrée pour

comprendre l’effet du filtrage dans ce type de modulation.
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1.3.2.1 La modulation QPSK non filtrée

Le schéma symbolique de principe de génération de ce type de modulation est

représenté sur la figure 1.5

Fig. 1.5 – Synoptique du principe de génération d’une modulation QPSK

Les formes d’ondes de l’enveloppe d’un tel signal en bande de base sont présentées

Figure 1.6.

Fig. 1.6 – Formes d’ondes temporelles d’une modulation QPSK non filtré

Ces signaux se caractérisent par une enveloppe constante d’amplitude A (t) telle que :

A (t) =

√

I (t)2 +Q (t)2 = A (1.9)

L’information utile est contenue dans la phase dont l’expression est donnée par :

ϕ (t) = Arctg

(

Q (t)

I (t)

)

(1.10)

Une représentation très pratique des modulations se fait en terme d’enveloppe dans le

plan complexe. A partir de l’équation (1.1) on a :

xRF (t) = A (t) cosϕ (t) cos (w0t) − A (t) sinϕ (t) sin (w0t) (1.11)
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Soit

xRF (t) = I (t) cosw0t+Q (t) sinw0t (1.12)

On fait alors abstraction de la porteuse pour ne représenter que le couple (I (t) , Q (t))

dans le plan complexe. On parle alors d’enveloppe complexe x̃ (t) = A (t) ejϕ(t) ou de

signal équivalent passe bas. A tout instant, le module de l’enveloppe |x̃ (t)| = A (t) est

constant et vaut A. On peut le constater sur le graphique gauche de la figure 1.7.

Fig. 1.7 – Constellation et spectre du signal QPSK non filtré

Les puissances instantanées p (t) et moyennes P sont :

p (t) =
1

τ

τ
∫

0

|x̃ (t)|2dt (1.13)

Avec :

τ = NT0 et τ ≪ Tm (1.14)

Où T0 indique la période de la porteuse et Tm celle du signal modulant et

P =
1

T

T
∫

0

|x̃ (t)|2dt (1.15)

avec T = MTm et M ≫ 1 . Pour le signal QPSK précédemment défini,p (t)Max = P

et le PAPR (Peak to Average Power Ratio) qui définit le rapport entre la puissance

moyenne et la puissance crête vaut 1 soit 0dB. Les modulations de ce type (cas de toutes les

modulations de phase non filtrées) n’ont pas une efficacité spectrale importante. En effet,

ces modulations présentent de nombreux lobes secondaires qui consomment beaucoup de

ressources en terme de bande de fréquence utilisée. Il est donc nécessaire de supprimer

ces lobes secondaires en utilisant des techniques de filtrage adaptées.
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1.3.2.2 Filtrage utilisé

Pour réduire la largeur de bande du signal émis, il est nécessaire de faire un filtrage

des signaux IQ en bande de base tout en assurant une condition d’IES (interférence entre

symboles) nulle. Pour cela, il faut utiliser un filtre dont la réponse impulsionnelle s’annule

tout les kTS où TS est la durée d’un symbole [4]. Le filtre le plus généralement utilisé

dans les normes télécommunications est le filtre en racine de cosinus surélevé dont la

réponse fréquentielle est représentée sur la Figure 1.8.
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Fig. 1.8 – Réponse fréquentielle du filtre de mise en forme

La fonction de transfert du filtre est définie par l’équation ci-dessous :

H (f) =



















Ts

2

{

1 − sin
[

π
2α

(2 |f |Ts − 1)
]}

, 1−α
2Ts

≤ |f | ≤ 1−α
2Ts

Ts , 0 ≤ |f | ≤ 1−α
2Ts

0 , ailleurs

(1.16)

α est le coefficient d’excès de bande du filtre. La Figure 1.8 montre les variations de

la bande passante du filtre en fonction de la valeur de α. La fonction de filtrage va avoir

comme effet de générer des signaux à enveloppe non constante. Ceci est une problématique

pour l’amplification de puissance car elle entrâıne la génération de la distorsion et la

remontée des lobes secondaires dans la DSP (Densité Spectrale de Puissance) du signal

de sortie amplifié. Pour analyser ces effets on utilise très communément le PAPR (Peak-

to-Average Power Ratio) définissant le rapport entre le pic de puissance et la puissance

moyenne d’un signal [5].
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PARP =
max [p (t)]

P
(1.17)

Le PAPR étant une variable aléatoire, il est plus judicieux d’en faire une étude

statistique. La CCDF (Complementary Cumulative Density Function) [6] qui définit

la probabilité pour que le PARP d’un signal soit supérieure ou égale à une certaine

valeur est un critère qui fournit des informations importantes sur des signaux utilisés

dans les systèmes de télécommunication 3G. L’équation (1.18) donne la définition de ce

critère utilisé dans la suite de ce chapitre. La variable ρ représente la puissance du signal

normalisée par rapport à la puissance moyenne.

CCDF = Pr (PAPR ≥ ρ) = 1 −

ρ
∫

−∞

pdf (1.18)

1.3.2.3 Modulation QPSK filtrée

Dans le cas d’une modulation QPSK filtrée, les filtres en bande de base de type

RRC(Root Raised Cosine filter) ont une réponse impulsionnelle qui génère des temps

de montée et de descente ainsi que des ondulations des signaux rectangulaires idéaux

adoucissant ainsi les transitions entre symboles. On obtient alors une forte suppression

des lobes secondaires sur le spectre du signal modulé. Mais en contre partie, la forme

temporelle du signal modulé présentée sur la figure 1.9 montre des variations du module

de l’enveloppe.

Dans ce cas, la représentation vectorielle (diagramme vectoriel) montre des transitions

entre tous les états représentatifs de la constellation comme représenté figure 1.10

Pour une trame numérique de symboles 1 et 0 équiprobables et indépendants sur les

voies I et Q on obtient un PAR (Peak to Average Ratio) de l’ordre de 3.3 dB. La fonction

densité de probabilité de l’enveloppe est représentée sur la figure 1.11. Elle permet de

connâıtre la probabilité d’obtenir dans une certaine gamme de puissance du signal, la

valeur de puissance p normalisée par rapport à la puissance moyenne.

Sa fonction de distribution cumulée CCDF (Cumulative Distribution Function) est

montrée figure 1.12.

Les deux caractéristiques PAR et CCDF ont un impact très important sur

l’amplification de puissance des signaux modulés et à la gestion des compromis puissance,

rendement et linéarité.
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Fig. 1.9 – formes temporelles du signal QPSK filtré

Fig. 1.10 – Spectre et diagramme vectoriel d’une modulation QPSK filtrée
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Fig. 1.11 – Fonction densité de probabilité d’une modulation QPSK filtrée

Fig. 1.12 – Fonction de distribution cumulée du signal QPSK

1.4 Modulation QAM16 filtrée

La modulation QAM 16 est un cas particulier des modulations d’amplitude sur deux

porteuses en quadrature (MAQ) appelé aussi par leur abréviation anglaise QAM pour

”Quadrature Amplitude Modulation”. Le schéma symbolique de génération d’une telle

modulation est présenté sur la figure 1.13.
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Fig. 1.13 – Synoptique du modulateur QAM16

Dans ce type de modulation, l’amplitude et la phase de la porteuse sont modulées. Ses

performances en terme de taux d’erreur binaire sont meilleures que celle d’une PSK ou

d’une ASK pour un même nombre de points sur la constellation. En revanche son PAPR

augmente de manière significative. La forme temporelle est représentée sur la figure 1.14.

Fig. 1.14 – Formes temporelles du signal QAM16

Le spectre et le diagramme vectoriel sont représentés sur la figure 1.15 (a),(b).

Fig. 1.15 – Spectre et diagramme vectoriel d’une modulation QAM16
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Le filtrage ici utilise un filtre en racine de cosinus surélevé avec un roll off α de 0.35.

On remarque qu’il existe entre les 16 états établis des transitions qui impliquent des

variations d’enveloppe continues. Le PAPR d’une telle modulation est de l’ordre de 5.2dB.

La fonction densité de probabilité de l’enveloppe est présentée sur la figure 1.16. Sa courbe

de CCDF est présentée sur la figure 1.17.
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Fig. 1.16 – PDF d’une modulation QAM16

Fig. 1.17 – CCDF de la QAM 16
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1.5 La modulation de fréquence à phase continue

Pour ces modulations par saut de fréquence à phase continue, on associe à chaque

symbole une fréquence fk telle que fk = fp + 1
2
ak∆f , avec ak = ±1,±3...,±

(

M
2

)

où fp est

la fréquence porteuse, (ak) la suite des amplitudes du signal modulant et M le nombre de

symboles différents associés. La modulation GMSK est une modulation MSK à laquelle

un filtre gaussien passe-bas est appliqué dans le but de diminuer l’occupation spectrale

du signal modulé. Le filtre gaussien et la modulation GMSK utilisés sont caractérisés

par le produit BTb où Tb représente la durée d’un bit et B la fréquence de coupure à

3dB du filtre gaussien. Dans le cas du GSM par exemple, ce produit vaut 0.3. Ce format

de modulation est dit à enveloppe constante et n’engendre pas de fortes contraintes sur

les spécifications de l’amplification de puissance. Sa forme temporelle d’enveloppe, son

spectre et son diagramme vectoriel sont donnés figure 1.18 et figure 1.19.

Fig. 1.18 – Formes temporelles d’enveloppe du signal GMSK

Fig. 1.19 – Spectre et diagramme vectoriel du signal GMSK

Cette modulation est à enveloppe constante. Son facteur PAPR vaut 0dB. Ses courbes

de PDF et de CCDF sont représentées figure 1.20 (a) et (b). Elles peuvent constituer les

courbes de références pour des comparaisons entre diverses formats de modulation.
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Fig. 1.20 – PDF et CCDF du signal GMSK

1.6 Les signaux de type multi porteuses

1.6.1 Signaux multi porteuses non modulés

Le signal multi porteuses le plus simple couramment utilisé pour le test de linéarité des

amplificateurs de puissance en terme d’inter modulation est le signal à deux porteuses.

x (t) = A cos (w1t) + A cos (w2t) (1.19)

Avec w1 = w0 + ∆w
2

et w2 = w0 −
∆w
2

où ∆w = |w2 − w1| ≪ w0 désigne l’écart de

fréquence. x (t) peut aussi se mettre sous la forme :

x (t) = 2A · cos

(

∆w

2
t

)

cos (w0t) (1.20)

Ou encore,

x (t) = A (t) cos (w0t) (1.21)

avec A (t) = 2A cos
(

∆wt
2

)

. Ce signal est un signal modulé en amplitude à porteuse

supprimée. Les courbes de PDF et de CCDF de ce signal sont présentées figure 1.21 (a)

et (b). Ce signal a un PAPR de 3dB.
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Fig. 1.21 – PDF et CCDF d’un signal à 2 porteuses

1.6.2 Signaux multi porteuses modulés

L’idée principale des modulations multi porteuses [7] est de transmettre des données en

parallèle en utilisant plusieurs fréquences porteuses. La transmission est alors faite sur des

bandes de fréquence plus étroites s’adaptant ainsi sur des canaux sélectifs en fréquence. La

plus connue aujourd’hui des modulations multi porteuses reste l’OFDM dont le principe

va être présenté dans le paragraphe suivant.

1.6.2.1 L’OFDM

Acronyme anglo-saxon de Orthogonal Frequency Division Multiplexing (multiplex

orthogonal de fréquence), l’OFDM dont le principe est détaillé dans la bibliographie [8],

[9] est un procédé de modulation numérique multiporteuses des signaux utilisant des

sous porteuses orthogonales (les spectres des différentes sous porteuses se chevauchent

mais sans interférer entre elles). Ce type de modulation est utilisé pour les systèmes

de transmission numérique à haut débit de données. Son principe de modulation est

présenté figure 1.22. Son intérêt réside dans sa robustesse aux évanouissements par trajets

multiples.

Le signal équivalent bande de base est donné par l’expression :

x (t) =
N−1
∑

k=0

Xke
j·2kπ· t

T , 0 ≤ t < T (1.22)

Où N désigne le nombre de sous porteuses utilisé, Xk le symbole obtenu après la mise
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Fig. 1.22 – Principe de modulation en OFDM

en forme utilisant le filtre de mise en forme g(t) qui est une fonction porte et T la durée du

symbole OFDM. On remarque bien dans cette expression que les différentes sous porteuses

sont espacées de 1
T

ce qui les rend orthogonales vis-à-vis de chaque période symbole. La

propriété d’orthogonalité est exprimée par l’équation ci-dessous.

1

T

T
∫

0

(

e
j2πk1

T

)∗ (

e
j2πk2

T

)

dt =
1

T

T
∫

0

(

e
j2π(k2−k1

T

)

= δk1k2 (1.23)

Où δk1k2 désigne le symbole de Kronecker. On génère ainsi facilement un symbole

OFDM discret par une simple transformée de Fourier inverse (FFT−1 ). Le principe de

démodulation qui revient à faire une opération de FFT est montré sur la figure 1.23.

Fig. 1.23 – Principe de démodulation de l’OFDM

L’OFDM reste cependant sensible aux canaux multi trajets. Pour résoudre ce

problème, on ajoute un intervalle de garde de durée ∆ qui absorbe les échos. Le temps

symbole qui devient T + ∆ s’allonge alors diminuant ainsi l’efficacité spectrale. Comme

tout signal multiporteuses, l’OFDM peut avoir des valeurs de PAPR élevées de l’ordre de

11dB à des valeurs de probabilités non négligeables comme le montre la figure 1.24(b).

Ceci peut engendrer de la distorsion du signal par l’amplificateur de puissance de

la châıne de communication faisant ainsi remonter les lobes secondaires de la densité

spectrale de puissance. Des efforts importants ont donc été réalisés pour tenter de diminuer
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Fig. 1.24 – PDF et CCDF du signal OFDM

le PAPR de ces signaux. De nombreuses solutions de réduction de PARP ont été proposées

pour l’OFDM et peuvent être classées en trois grandes catégories distinctes que sont les

techniques de codage, les techniques de clipping avec compensation et les techniques

probabilistes [10], [11], [12], [13], [14]. L’OFDM est utilisée dans :

– La radiodiffusion pour la télévision numérique terrestre (DBB-T, DVB-H), la radio

numérique terrestre régionale (DAB) et mondiale (DRM).

– Les liaisons filaires ADSL, VDSL, modem sur courant porteur (Home plug) modem

câble (DOCSIS).

– Les réseaux sans fil basés sur les normes 802.11a, 802.11g (Wifi) 802.10 (Wiwax).

– Les réseaux mobiles de nouvelles générations (4G).

1.6.2.2 Modulation de porteuses à double décalage

La modulation de porteuse à double décalage (PDD) repérée selon son acronyme

anglo-saxon BOC (Binary Offset Carrier) est pressentie pour être utilisée pour certains

signaux Galileo (futur système de navigation par satellite européen). Nous l’abordons

tout simplement ici car nous verrons des caractérisations d’amplificateurs avec ce signal

au chapitre IV. Les signaux BOC se définissent comme étant la combinaison de deux

signaux décalés en fréquence à droite et à gauche de la fréquence centrale (porteuse) [15].

La figure 1.25 donne un exemple de son spectre et de son diagramme vectoriel. C’est un

cas particulier du signal complexe ALTBOC envisagé pour certains signaux GALILEO.

Les décalages à droite et à gauche sont obtenus en modulant la porteuse par des sous

porteuses, le signal en bande de base étant obtenu par combinaison d’un code d’étalement
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Fig. 1.25 – Spectre et constellation du signal BOC

non filtré de rythme Rc, et d’une sous porteuse carrée non filtrée de fréquence Rsc. Son

principe de génération est montré sur la figure 1.26.

Fig. 1.26 – Principe de génération d’un signal ALTBOC

L’expression de l’enveloppe complexe est donnée par :

x̃ (t) = d (t) x̃BOC (t) = d (t) · c (t) · sign [sin (2π.Rsc · t)] (1.24)

Où d (t) représente le signal de données codé NRZ (non retour à zéro), c (t) le code

binaire d’étalement et Rsc le rythme de la sous porteuse. Les courbes de PDF et de CCDF

sont données respectivement figure 1.27(a) et (b).

Il a été démontré que grâce au code d’étalement utilisé, ce signal est très robuste

aux interférences bandes étroites et aux brouillages non intentionnels [16]. Une étude a

également été faite sur sa robustesse vis-à-vis des non linéarités des amplificateurs de

puissance et sera présentée au chapitre IV de ce mémoire.
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Fig. 1.27 – PDF et CCDF du signal ALTBOC

1.7 Impact des formats de modulation sur l’aspect

statistique des signaux

Le type de modulation utilisé va influer particulièrement la forme des variations de

puissance du signal. En utilisant les courbes de CCDF, on peut ainsi caractériser la

statistique de la puissance des signaux issus des divers formats de modulation. La figure

1.28 présente les courbes comparatives pour les signaux QPSK, OFDM, QAM16, GMSK,

deux tons et Galileo. La courbe de la GMSK est la référence en enveloppe constante.

Si nous faisons une observation sur les signaux QPSK et QAM16 par exemple, sachant

que la QPSK transmet 2 bits par symbole alors que la QAM16 en transmet 4, la QAM16 a

un PAPR supérieur à celui de la QPSK pour une valeur de CCDF donnée. Il est difficile de

donner une information quantitative juste à partir de l’observation de leur constellation.

La figure 1.28 apporte donc des informations complémentaires et nécessaires sur l’analyse

de ces signaux. On peut facilement vérifier que le signal de modulation QAM16 a une

courbe de CCDF beaucoup plus étendue vers les abscisses en dB positives que celle du

signal QPSK. Sa dynamique est alors plus grande que celle de la QPSK .C’est donc une

modulation moins robuste face aux non-linéarités. Par la même observation graphique, on

voit de très fortes contraintes pour l’amplification du signal OFDM. Les courbes de PDF

correspondantes déterminées pour une même puissance moyenne du signal de 0dBm sont

représentées sur la figure 1.29.

La aussi, lorsque la répartition de la puissance instantanée devient de plus en plus

significative pour les abscisses supérieure à 0 dB, l’amplification du signal à haut

rendement et avec une linéarité acceptable devient de plus en plus difficile.
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1.8 Problématique de l’amplification de puissance

des signaux

Nous nous appuierons dans ce paragraphe sur des simulations circuits en utilisant le

logiciel ADS (Advanced design system) pour illustrer les caractéristiques contraignantes

d’un amplificateur de puissance excité par des signaux modulés définis dans ce chapitre.

1.8.1 Présentation du modèle d’amplificateur simulé

Pour illustrer ceci, nous allons utiliser le schéma d’un amplificateur à un transistor

MESFET FUJITSU adapté entrée sortie bande étroite (5 à 10%). Les simulations seront

effectuées avec le simulateur circuit ADS. La conception de cet amplificateur que nous

avons été amenés à caractériser (voir chapitre III) a été faite à l’université du Pays Basque

de Bilbao. Le schéma électrique de l’amplificateur simulé est présenté sur la figure 1.30.

Fig. 1.30 – Schéma simplifié de l’amplificateur caractérisé

Le transistor à été simulé à la fréquence centrale de 1.19GHz dans les conditions de

polarisation de type classe AB (VGS0=-1.7V ; VDS0=7V). Les caractéristiques statiques

IDS/VDS du transistor sont données figure 1.31.

Les éléments passifs d’adaptation sont réglés pour obtenir un gain disponible à moyen

niveau plat dans la bande et une bonne adaptation d’entrée comme le montre la figure

1.32(a) et (b)
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Fig. 1.31 – Caractéristiques I-V de l’amplificateur mesuré

Fig. 1.32 – Gain et impédance d’entrée de l’amplificateur simulé

1.8.2 Caractéristiques statiques principales à la fréquence

centrale

La détermination de la caractéristique statique de l’amplificateur consiste à utiliser

un générateur sinusöıdal de force électromotrice Eg à la fréquence généralement centrale

de l’amplificateur. La puissance disponible de ce générateur est alors la puissance de

l’amplificateur idéalement adapté sur 50 Ω. Elle s’exprime selon l’équation suivante :

Pdisp (W ) =
1

8
·

|Eg|
2 (V )

R0 (Ohms)
(1.25)

En faisant varier le niveau de cette puissance, on relève la puissance de sortie au

fondamental et la consommation électrique en supposant le courant de grille nul.

PDC (W ) = VDS0 (V ) · IDS0 (A) (1.26)

On peut alors définir le gain en puissance de l’amplificateur comme :

GP =
Ps

Pe

(1.27)

et son rendement en puissance ajouté par le rapport :
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PAE =
Ps − Pe

PDC

(1.28)

Pe, Ps et PDC désignent respectivement la puissance d’entrée, la puissance de sortie et la

puissance électrique consommée.

1.8.3 Compression de gain, conversion AM/PM et rendement

à la fréquence centrale

Pour un signal d’entrée CW à la fréquence de 1.19 GHz, balayé en puissance, on obtient

des courbes caractéristiques de la figure 1.33 à l’aide d’une simulation de type Harmonic

Balance. Les principales caractéristiques de l’amplificateur à 2dB de compression sont les

suivantes :

– 68% de rendement en puissance ajoutée.

– 30 dBm de puissance de sortie.

– 5̊ d’AM/PM.
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Fig. 1.33 – Caractéristiques de l’amplificateur à 1.19 GHz
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1.9 Caractéristiques de linéarité en quasi statique de

l’amplificateur de puissance

1.9.1 Caractéristiques en terme d’intermodulation d’ordre trois

L’intermodulation a lieu lorsque des signaux de fréquences différentes mais voisines f1

et f2 sont appliqués à l’entrée d’un élément non linéaire. La sortie de celui-ci est alors

caractérisée par l’apparition des signaux aux fréquences 2.f1 − f2 et 2.f2 − f1 comme

indiqué figure 1.34

Fig. 1.34 – Effet d’un élément non linéaire sur un signal biporteuse

Ces fréquences ont des répercussions néfastes sur les systèmes car elles créent des

composantes parasites impossibles à filtrer. Le critère de mérite permettant d’évaluer la

linéarité du système est noté
(

C
I

)

3
ou IM3. Il est défini comme étant le rapport entre la

puissance des raies porteuses et la puissance des raies d’intermodulation d’ordre trois. Ce

critère est définit par l’équation (1.29)

(

C

I

)

3

(dB) = 10. log

(

|C1| + |C2|

|I1| + |I2|

)

dB (1.29)

Où |C1| et |C2| définissent les puissances des raies porteuses, |I1| et |I2| les puissances

des raies d’intermodulation d’ordre trois.

L’amplificateur précédent est simulé avec deux porteuses espacées fréquentiellement

de ∆f très faible devant la bande passante B=80 MHz réglée en gain plat. Nous avons

pris dans ce cas un ∆f de 100 kHz. Les circuits de polarisation étant quasi idéaux pour

ce ∆f et la thermique du transistor non active, le fonctionnement est considéré comme

quasi statique. Dans ce cas, les spectres du signal d’entrée et de sortie sont représentés

figure 1.35.

La figure 1.36 permet de rendre compte des impacts et des difficultés liés à

l’amplification des signaux modulés. En effet on peut juger graphiquement de :

– La valeur du recul de puissance qu’il faudra utiliser pour éviter les distorsions

d’enveloppe de sortie. Elle vaut par exemple 3 dB pour le signal deux tons.
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Fig. 1.35 – Spectre entrée sortie du signal à deux porteuses

– Le pourcentage de temps où il y aura un fonctionnement linéaire ou non linéaire de

l’amplificateur de puissance.
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Fig. 1.36 – Illustration back off en CW

Les courbes de gain, de puissance de sortie et de rendement en signal CW et biporteuse

avec une même échelle de puissance moyenne d’entrée sont représentées figure 1.37 .

Une courbe intéressante est le C/I3 en fonction de la compression de gain en mode CW

et du rendement en biporteuse comme le montre la figure 1.38 où l’on peut constater que

pour une puissance disponible de 15dBm correspondant à environ 1dB de compression de

gain CW de l’amplificateur on a un C/I de 20 dBc et un rendement en puissance ajouté

de 47,5% contre 59% en CW.

La figure 1.39 présente le C/I3 en fonction de la compression de gain en CW et de la

compression de gain en signal biton.

Ce graphique montre qu’à 1 dB de compression de gain de l’amplificateur en signal
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Fig. 1.37 – Gain, puissance et rendement à 100KHz

Fig. 1.38 – C/I3, rendement et compression de gain en mode CW

CW correspondant à 1,8dB de compression de gain en signal biton, le C/I est de 20 dBc.

Pour avoir un C/I de 30 dBc il ne faut pas dépasser 0.4 à 0.5 dB de compression

de gain en CW. Cette remarque est intéressante car on se trouve dans le domaine de C

/I à améliorer par des techniques de linéarisation et on verra par exemple au chapitre
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Fig. 1.39 – Evolution du C/I en fonction de la compression de gain

IV que les taux de compression inférieures à 1.5 dB environ sont ceux accessibles par la

prédistorsion digitale mise en œuvre expérimentalement.

1.9.2 Caractéristiques de l’amplificateur en terme d’ACPR

L’amplification en régime non-linéaire d’un signal modulé à enveloppe variable

occupant une certaine bande spectrale comme c’est le cas des signaux modulés engendre

un étalement de son spectre qui se traduit par l’apparition des lobes secondaires autour

du canal principal comme le montre la figure 1.40.

Fig. 1.40 – ACPR idéal

Le paramètre permettant de quantifier cette distorsion est l’ACPR, acronyme de

Adjacent Channel Power Ratio représentant le rapport entre les puissances dans les canaux

adjacents et dans le canal principal.
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ACPR (dB) = 10 · log







2 ·
∫

BW0

p (f) df

∫

BW1

p (f) df +
∫

BW2

p (f) df






(1.30)

Afin de comparer l’ACPR et le [C/I]3, nous avons fait une simulation avec une

modulation QAM16 filtrée avec un filtre en racine de cosinus surélevé utilisant un

coefficient d’excès de bande (roll off) de 0,35. Le schéma de simulation en enveloppe

ptolemy sous ADS est montré sur la figure 1.41

Fig. 1.41 – Schéma de simulation ptolemy

Le rythme de modulation utilisé est tel que la bande du signal modulé est du même

ordre de grandeur que l’écart de fréquence ∆f entre les deux raies de la biporteuse soit

100 Ksymb/s. Dans ce cas les spectres des signaux représentatifs en entrée et en sortie de

l’amplificateur pour une puissance correspondant à 1dB de compression sont représentés

figure 1.42.

Fig. 1.42 – Spectre en entrée et sortie de l’amplificateur

Les courbes comparatives du
(

C
I

)

3
et de l’ACPR évaluées en fonction de la puissance
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disponible du générateur sont données figure 1.43.

Fig. 1.43 – C/I à 100KHz de battement et ACPR 100Ksymb/s

On note que pour 1dB de compression de gain de l’amplificateur en signal biporteuse,

correspondant à 0.6dB de compression en signal CW, l’écart entre le C/I et l’ACPR pour

un débit symbole équivalent à l’écart de fréquence entre les porteuses en signal biton est

d’environ 5dB. Ainsi, pour ce type de compression, on a un ACPR de 35dBc.

1.9.3 Caractéristiques de l’amplificateur en terme d’EVM

L’EVM acronyme pour Error Vector Measurement est l’un des paramètres important

pour caractériser et quantifier la non linéarité d’un amplificateur de puissance lorsque

celui-ci est excité par un signal modulé. C’est un paramètre qui va permettre d’évaluer

les distorsions apportées au diagramme de constellation. Il permet donc de caractériser à

la fois les erreurs dues non seulement aux fluctuations de gain mais aussi de phase de la

partie amplificatrice comme le montre la figure 1.44.

Il est évalué quantitativement par :

EVM(rms) = 100 ·

√

√

√

√

√

√

√

√

1
N

N
∑

k=1

|skideal − skreel|
2

1
N

N
∑

k=1

s2
ideal

[%] (1.31)

Où skideal désigne le symbole idéal numéro k de la constellation, skreel le symbole

réel associé au symbole idéal, N le nombre de symboles nécessaires pour la modulation.

Les symboles sk sont ici exprimés en coordonnées complexes. Les simulations donnent

les résultats d’EVM suivants présentés sur la figure 1.45 superposés aux courbes de
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Fig. 1.44 – Schéma de calcul de l’EVM

compression de gain et d’AM/PM en CW pour une même puissance disponible d’entrée.

On peut voir qu’à 1dB de compression de l’amplificateur simulé en signal CW, on observe

une variation d’AM/PM de 3̊ et un EVM de 11,37% pour une modulation QAM16 à

100Ksymb/s.

On verra là aussi l’importance de l’ordre de grandeur de ces chiffres puisque au chapitre

IV on montrera que la prédistorsion fonctionne pour des compensations de compression

de gain maximales de l’ordre de 1.5dB. Au delà, les allures des courbes sont rapidement

asymptotiques et difficilement correctibles .

Fig. 1.45 – AM/PM et EVM en fonction de la compression de gain CW

La figure 1.46 montre également une comparaison de l’IM3 et de l’ACPR en fonction

de la compression de gain en signal CW. Elle montre par exemple à 1dB de compression

un IM3 de 20dBc pour un ACPR de 23 dBc avec une modulation QAM16 à 1Ksym/s,

l’EVM vaut 10.5%. Dans la zone de l’EVM acceptable, c’est à dire ≤ 5%, l’écart entre

Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 51



Chapitre 1 : Amplification de puissance et signaux modulés

l’ACPR et le C/I est de l’ordre de 5 à 6dB.

Fig. 1.46 – Comparaison entre C/I et ACPR

1.10 Bande passante et effets dispersifs (mémoires)

La bande passante d’un amplificateur de puissance peut être caractérisée par sa forme

du gain en fonction de la fréquence et de la puissance. On considèrera ici le cas d’un

amplificateur parfaitement adapté 50Ω.

1.10.1 Distorsion linéaire

A bas niveau et à moyen niveau, si aucune non linéarité n’est active au sein du

quadripôle, dans notre cas un amplificateur adapté, la distorsion linéaire est engendrée

par les variations de gain et de déphasage de la fonction de transfert entrée/sortie en

fonction de la fréquence.

H (Ω) = |H (Ω)| · ejθ(Ω) (1.32)

Le temps de propagation de groupe est défini par :

τg = −
∂θ (Ω)

∂Ω
(1.33)

La figure 1.47 montre par exemple l’évolution du Gain et du TPG en fonction de la

fréquence.

Si un signal modulé x (t) = A (t) cos (w0t+ ϕ (t)) est appliqué en entrée de

l’amplificateur de puissance linéaire comme le montre la figure 1.48, on a en faisant

l’hypothèse de relations explicites les relations suivantes :
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Fig. 1.47 – Gain et TPG en fonction de la fréquence

Fig. 1.48 – Illustration distorsion linéaire

B (t) = flin

(

A (t) ,
∂nA (t)

∂tn
, ϕ (t) ,

∂nϕ (t)

∂tn

)

(1.34)

ψ (t) = glin

(

A (t) ,
∂nA (t)

∂tn
, ϕ (t) ,

∂nϕ (t)

∂tn

)

(1.35)

La dépendance de B(t) à A(t) et ϕ(t) constitue de la conversion linéaire AM/AM et

PM/AM. La dépendance de ψ(t) à A(t) et ϕ(t) constitue de la conversion linéaire PM/AM

et PM/PM.

L’ensemble est la distorsion linéaire d’enveloppe qui ne dépend pas du niveau de

puissance en entrée. Elle peut affecter le signal utile lorsque la bande passante de celui-ci

s’élargit avec de l’énergie présente aux bords de bande de l’amplificateur. L’illustration

de nos propos est montrée ci-dessous par la constellation entrée/sortie d’une modulation

QAM16 bande étroite (BW=1MHz) figure 1.49 (a) et (b) puis plus large 40MHz, figure

1.49 (c) et (d)
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Fig. 1.49 – Constellation à 1Ms/s(a) et (b) et 40Ms/s(c) et (d)

pour une puissance moyenne d’entrée de 0 dBm située avec beaucoup de recul dans la

zone linéaire de l’amplificateur de puissance.

La figure 1.50 montre une courbe de variation d’EVM à puissance fixe(0 dBm) en

fonction du débit symbole.

Fig. 1.50 – Evolution de l’evm en fonction du débit symbole en zone linéaire

1.10.2 Distorsion non linéaire

Dans le cas où les non linéarités internes du quadripôle considéré sont activées

par les variations d’enveloppe du signal d’entrée, la caractérisation et la représentation

des distorsions non linéaires engendrées devient très complexe car en toute rigueur,
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ces distorsions vont dépendre du type du signal appliqué en entrée. La description du

quadripôle ne pouvant plus se faire au moyen de l’opérateur de convolution linéaire

classique, celle-ci peut être faite en terme de série de Voltera. Nous ne décrirons pas ici en

détail ce formalisme mais indiquerons en fin de ce paragraphe des références de travaux

correspondants. Deux principaux phénomènes générateurs de distorsions non linéaires

sont communément identifiés.

1.10.2.1 Distorsion non linéaire de type haute fréquence

On suppose les circuits de polarisation de l’amplificateur idéaux et l’aspect thermique

non activé (tensions de polarisation pures et appels de courant DC instantanés par rapport

aux variations de puissance du signal d’entrée). De plus, les effets dispersifs des semi-

conducteurs (tel que les effets de pièges) sont inexistants. En fonction de la puissance

d’entrée, les fonctions de description au fondamental des principales non linéarités (Cgs1,

GM1,Cgd1,..) dans notre exemple varient et leur couplage aux circuits d’adaptation HF

entrée et sortie modifie la valeur et la forme de la ”fonction de transfert” du quadripôle

considéré. Dans notre exemple de simulation, nous faisons une illustration avec le signal

CW balayé en fréquence dans la bande et en niveau jusqu’à la compression. Comme le

montre la figure 1.51.
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Fig. 1.51 – Gain et AM-PM en fonction de la puissance et de la fréquence

Les courbes de gain et d’AM/PM à différentes fréquences donnent une autre

représentation présentée respectivement sur les figures 1.52 et 1.53.

Nous citerons trois techniques de représentation de tel fonctionnement que sont :

Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 55



Chapitre 1 : Amplification de puissance et signaux modulés

−10 −5 0 5 10 15 20
11.5

12.0

12.5

13.0

13.5

14.0

14.5

15.0

15.5

G
ai

n(
dB

)

f0=1,140GHz
f0=1,168GHz
f0=1,195GHz
f0=1,223GHz
f0=1,250GHz

puissance moyenne disponible (dBm)

Fig. 1.52 – Gain de l’amplificateur en fonction de la fréquence

−10 −5 0 5 10 15 20
50

60

70

80

90

100

110

120

130

140

P
ha

se
(°

)

f0=1,140GHz
f0=1,168GHz
f0=1,195GHz
f0=1,223GHz
f0=1,250GHz

puissance moyenne disponible (dBm)

Fig. 1.53 – AM/PM de l’amplificateur en fonction de la fréquence

– le modèle de Hammerstein

– le modèle de Wiener

– le modèle de Voltera

La description détaillée de ces modèles est donnée dans les références [17], [18] et [19].

Il est intéressant de noter ici l’impact de ces distorsions non linéaires sur le signal utile

amplifié. Pour cela nous avons fait des simulations de type ”Enveloppe” de l’amplificateur

décrit précédemment pour quelques signaux représentatifs. Les constantes de temps

associées à ces phénomènes de mémoire non linéaires seront de l’ordre de grandeur de

l’inverse de la bande passante du quadripôle considéré. Des figures de mérite telles que
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l’IM3, l’ACPR et l’EVM sont données en fonction de la puissance d’entrée. Nous montrons

ici uniquement à titre indicatif (figure 1.54), la comparaison des courbes d’IM3 pour

différentes valeurs du battement entre 100kHz et 40MHz.
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Fig. 1.54 – IM3 en fonction de l’écart de fréquence entre les raies

Pour des signaux de débits différents en modulation QAM16 on montre également à

la figure 1.55 les courbes d’ACPR correspondantes. On peut considérer des variations de

l’ordre de 10dB sur l’ACPR en zone acceptable dues aux effets dispersifs. Une autre façon

Fig. 1.55 – ACPR en fonction du débit symbole

de visualiser la présence et l’effet de dispersion consiste à tracer les courbes d’enveloppes
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entrée-sortie instantanées de l’amplificateur de puissance illustré par la figure 1.56.

Fig. 1.56 – Modulateur I/Q et amplificateur de puissance

Fig. 1.57 – AM/AM dynamique en fonction de la bande

La Figure 1.57 montre un cas particulier pour deux niveaux de puissance moyenne

(11dBm et 13dBm) et deux débits symboles(100ksymb/s et 20Msymb/s) différents. Ce

type de courbe sera celui principalement utilisé dans les travaux expérimentaux décrits

au chapitre IV. Nous montrons enfin sur les courbes de la figure 1.58 l’impact sur l’EVM

pour des modulations QAM16 dont le débit symbole varie entre 100Kbits/s et 40Mbits/s.
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Fig. 1.58 – EVM en fonction du débit symbole

1.10.2.2 Distorsion non linéaire de type basse fréquence

Leur origine est liée d’une part à la non idéalité des circuits de polarisation des cellules

actives (filtrage passe bas, résonance, transitoire non négligeable des appels de courant

avec des variations de puissance) et d’autre part à des constantes de temps thermiques et

des phénomènes de pièges. Les constantes de temps de ce type de mémoire non linéaire

peuvent être bien plus longues que l’inverse de la bande passante de l’amplificateur. Ce

type de mémoire intervient en présence de signaux d’entrée à enveloppe variable. Dans ce

cas, la puissance dissipée par les cellules actives varie et le comportement électrothermique

de celles-ci aussi, si les fluctuations d’enveloppes sont en grande partie dans la bande

passante thermique. De même, en présence des signaux à enveloppe variable, les non

linéarités créent les composantes BF (synchrones de l’enveloppe) qui siègent dans les

circuits de polarisation et affectent les commandes de polarisation. On pourra noter qu’au

sein d’amplificateurs plus évolués intégrant des contrôles de polarisation de type (CAG

par exemple), ces phénomènes peuvent être accentués. On retiendra également que les

modulations à enveloppes constantes larges bandes peuvent stimuler ce genre de dispersion

si les circuits d’adaptation HF d’entrée sont sélectifs en fréquence et engendrent un taux

de modulation d’amplitude non négligeable au niveau des commandes internes des non

linéarités (conversion PM/AM). On comprend que les effets dispersifs non linéaires de type

haute fréquence et basse fréquence sont généralement couplés (couplage non linéaire), ce

qui est probablement le cas déjà dans les figures précédentes et qui est très difficile à
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représenter et à modéliser pour une grande variété des signaux d’entrée. Des travaux

proposés en [20], [21] ,[22] ,[23] ,[24] proposent des solutions de modélisation de ces

phénomènes complexes.

1.11 Conclusion

Le chapitre 1 a permis de donner un aperçu des caractéristiques principales des

signaux modulés qui vont générer des contraintes fortes pour l’amplification de puissance.

Les principaux critères d’appréciation de la qualité d’amplification d’un signal ont été

décrits.

Des simulations ont permis de fixer l’ordre de grandeur des différents paramètres

ainsi que quelques relations de grandeur entre divers paramètres.

Enfin, les problématiques de dispersion (mémoire) ont été mentionnées pour montrer

une difficulté supplémentaire inhérente à l’amplification de puissance.

L’augmentation des performances en efficacité spectrale des systèmes de

communication requiert l’utilisation de signaux de plus en plus complexes extrêmement

contraignants pour l’amplificateur de puissance en émission qui devient un élément

critique. La contrainte majeure apportée sur sa conception est le compromis optimal

rendement/linéarité. La maximisation du rendement réduit la puissance dissipée,

augmente la fiabilité des composants actifs et diminue le coût lié aux structures

d’évacuation des calories. Pour les systèmes embarqués, elle augmente l’autonomie de

fonctionnement. La recherche de linéarité acceptable est évidemment liée au respect de

l’intégrité du signal. En premier lieu, les deux spécifications rendement et linéarité sont

antagonistes. La difficulté des compromis s’accrôıt pour des applications larges bandes.

Il est alors d’actualité de mener des investigations sur des techniques de conception

d’amplificateur ou les limites de diminution de rendement sous contrainte de linéarité

peuvent être repoussées. Ceci se fait généralement en utilisant des circuits de contrôle

dits ” annexes ” autour des cellules amplificatrices. Nous allons donner un aperçu de ces

principales techniques dans le chapitre II. Nous en analyserons par simulation quelques

unes qui, sur leur principe, nous apparaissent les plus intéressantes.
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2.1 Introduction

Le chapitre précédent a montré les contraintes liées à la complexité des signaux utiles

de télécommunications sur le fonctionnement et les performances des amplificateurs de

puissance.

De manière conventionnelle, plus le rapport puissance crête à puissance moyenne d’un

signal est élevé, plus l’amplificateur doit opérer avec un recul de puissance par rapport à

sa puissance de saturation pour assurer une linéarité acceptable. La conséquence directe

est une chute importante du rendement électrique qui est néfaste du point de vue du

bilan de consommation et du point de vue thermique en raison de l’auto échauffement

des composants actifs.

Pour améliorer les compromis rendement/linéarité, diverses techniques peuvent être

mises en place. Il est présenté dans ce chapitre une synthèse générale de ces techniques

en indiquant leurs avantages, leurs inconvénients et les points durs.

La description faite ici n’a pas vocation à être exhaustive mais à relever les principaux

aspects ayant fait et faisant encore l’objet d’investigations récentes dans la recherche. De

plus, certains points durs majeurs seront mentionnés. Les diverses techniques décrites

ici seront celles pouvant combiner traitement du signal en bande de base et aspects

analogiques de l’amplification de puissance. Nous parlerons donc des techniques suivantes :

– Linéarisation par contre réaction.

– Construction et amplification des signaux à enveloppe constante.

– Gestion des polarisations.

– Traitement des signaux en bande de base (prédistorsion)

Pour limiter volontairement le contenu, nous ne mentionnerons pas les systèmes de type

” Feed forward ” que l’on trouvera dans la littérature [1] [2] [3] ou Doherty sur lequel

des travaux de recherche ont largement été menés et publiés en microonde ces dernières

années [4], [5], [6]. Des travaux utilisant des techniques de linéarisation basées sur le

principe d’injection de l’harmonique II pour améliorer l’inter modulation d’ordre 3 [7] ou

d’injection en sortie de la composante BF [8] ont également été réalisés.

La conclusion de ce chapitre montrera tout l’intérêt qu’il peut y avoir dans des solutions

mixtes telles que la combinaison de la prédistorsion digitale et la gestion de polarisation.
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2.2 Effet de linéarisation par rétroaction

Les techniques de linéarisation par rétroaction englobent la rétroaction d’enveloppe et

la rétroaction ” HF ”[9], [10], [11].

2.2.1 Rétroaction RF

De manière symbolique, le principe est celui de la figure 2.1 ci-dessous

Fig. 2.1 – Principe de contre réaction

L’effet de cette contre réaction va consister à abaisser la valeur du gain en puissance

en cherchant à avoir un gain plus plat (en statique) sur une plus grande dynamique de

puissance d’entrée. Ceci favorise la linéarité du système comme l’indique la figure 2.2

Fig. 2.2 – Effet de la contre réaction sur le gain d’un amplificateur de puissance

En désignant par A et K respectivement les gains de l’amplificateur de puissance et

de la boucle de contre réaction, le gain global du système en boucle fermée s’écrira :

G =
A

1 +KA
(2.1)
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Cet effet peut être visualisé à partir d’une simulation de principe sous ADS dans un

environnement circuit. Le schéma de principe est présenté sur la figure 2.3. Le modèle du

transistor utilisé dans cette simulation est celui étudié au chapitre I. Il a été simulé à la

fréquence centrale de 1.19GHz.

Fig. 2.3 – Schéma du principe de simulation de la contre réaction ”RF”

L’effet de contre réaction est simulé en utilisant une source de tension contrôlée en

tension idéale et unilatérale de facteur complexe K̃.
∣

∣

∣K̃
∣

∣

∣ = 0 correspond à l’amplification

sans contre réaction. En faisant varier K̃ en module et en phase de façon à activer la

contre réaction en obtenant un gain plat sur la plus grande dynamique de puissance, nous

obtenons les courbes de la figure 2.4.

Fig. 2.4 – Courbes de gain en fonction de la puissance disponible avec et sans la contre
réaction

Ces courbes montrent une amélioration de la linéarité sur une bonne dynamique de la
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puissance d’entrée. On note par exemple que sur cette dynamique, l’amplificateur passe

de 2dB à 0,5dB de compression de gain. Les courbes de la figure 2.5 montrent également

l’amélioration obtenue en terme d’AM/PM sur cette dynamique de puissance. L’AM/PM

évolue d’une variation de 7̊ à une variation quasiment nulle.

Fig. 2.5 – AM/PM avec et sans l’effet de la contre réaction

Cette amélioration de la linéarité peut être également observée sur la figure 2.6

montrant l’évolution du C/I3 en fonction de la puissance disponible d’entrée.

Fig. 2.6 – Évolution du C/I3 et du rendement en fonction de la puissance disponible avec
et sans application de la contre réaction

On observe 10dB d’amélioration de la linéarité. En revanche cette figure montre une

perte considérable en terme de rendement en puissance ajoutée.

Cette diminution en terme de rendement et de gain de l’amplificateur avec application

de la contre réaction s’explique par la perte de puissance dans les éléments de combinaison

en entrée. La figure 2.7 montre l’évolution de la puissance réellement entrante dans
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l’amplificateur en fonction de la puissance disponible fournie par le générateur. On observe

une perte de 5dB sur toute la dynamique de la puissance disponible.

Fig. 2.7 – Evolution de la puissance réellement entrante dans l’amplificateur en fonction
de la puissance disponible du générateur

L’évolution du cycle de charge en fonction de la puissance disponible donne les courbes

de la figure 2.8.

Fig. 2.8 – Cycle de charge avec et sans contre réaction RF

En fait, cette technique apporte une linéarisation car elle diminue la tension de
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commande (ici Vgs) comme le montre le cycle de charge. En considérant une boucle de

retour unilatérale (ce serait un élément actif) et un couplage faible de prélèvement de

sortie, il n’y a pas de variation de l’impédance de charge.

La chute du gain et du rendement et donc du bilan énergétique ne se fait pas en

sortie de la source de courant contrôlé qui constitue l’amplificateur principal à linéariser.

Cette chute est entièrement dûe aux pertes du circuit de réinjection d’entrée fermé sur

l’impédance d’entrée du transistor. Ceci est équivalent à avoir un atténuateur variable en

fonction de la puissance disponible du générateur d’entrée.

L’avantage des techniques de rétroaction est qu’il y a une adaptabilité naturelle

des variations de l’amplificateur dans le temps (dérive de température, vieillissement).

La possibilité d’une intégration MMIC est également un avantage. Cependant, des

inconvénients majeurs existent :

– Cette technique doit être appliquée à des dispositifs ayant de forts gains

(éventuellement sur plusieurs étages) pour pallier au problème de perte de puissance

dûe aux circuits de combinaison d’entrée. Elle est de ce fait plus critique en

microonde qu’en BF.

– Les problèmes de stabilité et de bande passante de modulation sont par nature des

points bloquants.

2.2.2 Principe de rétroaction d’enveloppe

Cette technique sera indiquée seulement dans son principe. Son schéma de principe

est représenté sur la figure 2.9. Elle offre plus de possibilités de traitement électronique

des signaux d’enveloppe ”BF” dans la boucle de rétroaction. Mais les conclusions sont

les mêmes que celles faites sur la rétroaction ”HF”. Les instabilités potentielles peuvent

être moins critiques du fait du changement de fréquence dans la boucle. Des techniques

de contre-réaction utilisant le module et la phase du signal plutôt que ses coordonnées

cartésiennes ont été aussi développées [12].

Si les signaux en bande de base sont numérisés et traités nous pouvons considérer cette

technique comme étant proche de la prédistorsion numérique adaptative en bande de base

sur laquelle nous reviendrons plus en détail par la suite dans ce manuscrit.
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Fig. 2.9 – Synoptique du principe de la contre réaction d’enveloppe

2.3 Construction et amplification des signaux à

enveloppe constante

Cette technique est connue sous les dénominations LINC (Linear amplification

using Non linear Component) ou CALLUM (Combined Analog Locked Loop Universal

Modulator).

2.3.1 Principe de la technique LINC

Le rendement et la linéarité sont des facteurs clés des performances des amplificateurs

de puissance pour des systèmes de télécommunication de nouvelle génération. Il y a

toujours un compromis à faire entre les deux critères et il est difficile de les améliorer

simultanément. La technique LINC a ainsi été proposée comme étant une solution pour

amplifier à haut rendement tout en gardant une bonne linéarité [13], [14].

La technique LINC part du principe qu’un signal modulé x (t) à enveloppe variable

peut se mettre sous la forme de la somme de deux signaux x1 (t) et x2 (t) à enveloppe

constante comme suit :

x (t) = A (t) cos (w0t+ ϕ (t)) = x1 (t) + x2 (t) (2.2)

avec

x1 (t) = A cos (w0t+ ϕ (t) + θ (t)) (2.3)

x2 (t) = A cos (w0t+ ϕ (t) − θ (t)) (2.4)
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A =
AMAX

2
(2.5)

et

θ (t) = Arc cos

(

A (t)

AMAX

)

(2.6)

AMAX représente l’amplitude maximale de l’enveloppe du signal, ϕ (t) la phase du signal

bande de base, θ (t) l’angle de modulation additionnelle relative à l’enveloppe du signal et

w0 la pulsation du signal RF. x1 (t) et x2 (t) peuvent être amplifiés par deux amplificateurs

supposés identiques et à haut rendement en mode de compression de gain. Pour obtenir

le signal s (t) modulé en amplitude et en phase amplifié, x1 (t) et x2 (t) sont recombinés

en sortie conformément à la figure 2.10.

Fig. 2.10 – Synoptique du principe LINC

Deux problèmes essentiels surgissent sur le principe LINC : la séparation des signaux

et leur recombinaison. Dans la suite, nous proposons une analyse par simulation afin de

comprendre en profondeur cette technique et les problèmes qui lui sont associés.

2.3.1.1 Réalisation en simulation du séparateur des signaux

Le séparateur idéal doit convertir un signal à enveloppe variable défini par l’équation

(2.2) en deux signaux à amplitude constante. L’équation (2.2) peut se mettre sous la

forme :

x (t) = cos

(

w0t+ ϕ (t) + cos−1

(

A (t)

Amax

))

+ cos

(

w0t+ ϕ (t) − cos−1

(

A (t)

Amax

))

= 2
A (t)

Amax

cos (w0t+ ϕ (t))

(2.7)
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d’où

x (t) = A (t) cos (w0t+ ϕ (t)) =
Amax

2
cos (w0t+ ϕ (t) + θ) +

Amax

2
cos (w0t+ ϕ (t) − θ)

(2.8)

avec cos (θ) = A(t)
Amax

. Les signaux de chacune des deux voies s’écrivent alors dans ce cas :







x1 (t) = Amax

2
cos (w0t+ ϕ (t) + θ)

x2 (t) = Amax

2
cos (w0t+ ϕ (t) − θ)

(2.9)

Un développement de x1 (t) et de x2 (t) conduit aux équations suivantes :







x1 (t) = Amax

2
cos (ϕ (t) + θ) cos (w0t) −

Amax

2
sin (ϕ (t) + θ) sin (w0t)

x2 (t) = Amax

2
cos (ϕ (t) − θ) cos (w0t) −

Amax

2
sin (ϕ (t) − θ) sin (w0t)

(2.10)

pouvant se mettre sous la forme







x1 = I1 cos (w0t) −Q1 cos (w0t)

x2 = I2 cos (w0t) −Q2 cos (w0t)
(2.11)

avec







I1 = Amax

2
cos (ϕ (t) + θ)

Q1 = Amax

2
sin (ϕ (t) + θ)

(2.12)

et







I2 = Amax

2
cos (ϕ (t) − θ)

Q2 = Amax

2
sin (ϕ (t) − θ)

(2.13)

Après développement et prenant en compte que cos (θ) = A(t)
Amax

, on obtient les équations

suivantes :















I1 = 1
2

[

A (t) cosϕ (t) − sin (ϕ (t))
√

A2
max − A (t)2

]

Q1 = 1
2

[

A (t) sinϕ (t) + cos (ϕ (t))
√

A2
max − A (t)2

] (2.14)

et
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I2 = 1
2

[

A (t) cosϕ (t) + sin (ϕ (t))
√

A2
max − A (t)2

]

Q2 = 1
2

[

A (t) sinϕ (t) − cos (ϕ (t))
√

A2
max − A (t)2

] (2.15)

A (t) cosϕ (t) et A (t) sinϕ (t) représentent respectivement les composantes I et Q du

signal bande de base à l’entrée du séparateur. La figure 2.11 montre le schéma simplifié

du circuit du séparateur simulé sous ADS. Le signal d’entrée est un signal QPSK filtré,

utilisant un filtre en racine de cosinus surélevé avec un facteur de retombée α = 0, 35. Les

composantes I1, Q1, I2, Q2 sont synthétisées sous la base des équations (2.14) et (2.15). La

Fig. 2.11 – Schéma simplifié du circuit du séparateur des signaux

figure 2.12 montre les diagrammes vectoriels des signaux avant le séparateur (SCS), sur les

deux voies séparées et après la recombinaison utilisant un simple combineur de puissance.

On retrouve bien à la sortie du combineur la forme du diagramme vectoriel initial à l’entrée

du séparateur. De plus, sur chacune des deux voies séparées, nous observons des signaux

à enveloppe constante caractérisés par la forme de leur diagramme vectoriel.

Outre la complexité de la synthèse numérique des signaux en entrée que nous venons

de présenter, cette technique souffre de deux points critiques majeurs :

Le premier concerne les difficultés liées à la nécessité de minimiser les déséquilibres

pouvant exister en réalisation entre les deux voies [15], ce qui engendrerait une baisse

de performances par rapport à la théorie et des problèmes potentiels d’instabilité.

Le second point bloquant qui sera mis en évidence plus en détail dans ce chapitre concerne

les pertes inhérentes du circuit de combinaison de sortie. Ces pertes sont importantes

lorsque les phases instantanées des signaux x1 (t) et x2 (t) diffèrent de manière très

significative. C’est à dire de part le principe même, lorsque le signal d’entrée passe par des

minima d’enveloppe. Typiquement nous pouvons distinguer deux types de combinaisons

de sortie :
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Fig. 2.12 – Diagrammes vectoriels des différents signaux

– La combinaison par un combineur de type WILKINSON (combineur hybride

adapté).

Son schéma de principe est montré sur la figure 2.13. Dans ce cas les deux amplificateurs

Fig. 2.13 – Recombinaison des signaux utilisant un coupleur directif

sont relativement bien isolés l’un de l’autre et ne voient que peu de modulation de charge

active de l’un par rapport à l’autre au rythme de l’enveloppe de modulation. Cependant,

les pertes inhérentes sont inévitables dans la résistance d’isolation (du fait que les signaux

x1 (t) et x2 (t) ne sont pas la plupart du temps avec la même phase) et font perdre tout

le bénéfice de la technique LINC utilisant un combineur hybride en sortie par rapport à

une solution d’amplification classique par cellule parallèle à laquelle un recul (Back-off )

de puissance est appliqué pour satisfaire aux spécifications de linéarité.

– Une seconde solution consiste en un circuit de recombinaison directe avec un

combineur de Chirex [13]. Ce principe est basé sur une hypothèse simplificatrice. Les

amplificateurs travaillent au rendement maximum, donc dans leur zone de compression.
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On peut ainsi assimiler la sortie de l’amplificateur de puissance à une source de tension

plutôt qu’à une source de courant contrôlée conventionnelle [16]. Sur la base de cette

hypothèse, le schéma équivalent de la structure de recombinaison associée aux deux

amplificateurs de puissance peut être ramené à deux sources de tension V1 et V2 reliées à

une charge résistive différentielle comme présenté sur la figure 2.14. Dans ces conditions,

Fig. 2.14 – Schéma équivalent de sortie d’un amplificateur LINC

les tensions V1 et V2 se mettent sous la forme :







V1 = V ejθ

V2 = −V e−jθ
(2.16)

La valeur du courant dans le circuit est donnée par l’équation ci-dessous

I =
V1 − V2

R
(2.17)

La charge vue par le générateur Z1 est alors dans ce cas :

Z1 =
R

2
(1 − j cot θ) (2.18)

L’équation (2.18) montre que l’effet de la modulation par déphasage sur la charge RF vue

par le générateur V1 est équivalent à une résistance pure R
2

associée en série à une réactance

capacitive Xc comme illustré à la figure 2.15(a). La figure 2.15(b) est le schéma équivalent

Fig. 2.15 – Schéma équivalent des variations de charge vues par les amplificateurs

lorsque la réactance capacitive est montée en parallèle. Le même phénomène est observé
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par le générateur V2. La puissance de sortie finale dépend donc de la partie résistive de la

charge et aussi de la partie réactive introduite par le déphasage entre les deux signaux.

Les performances en puissance de sortie et en rendement seront ainsi dégradées.

Pour compenser les résistances réactives présentes en sortie des deux amplificateurs, des

réactances de la forme jB sont associées comme montré en pointillé sur la figure 2.15(b),

l’objectif étant d’améliorer le rendement sur une plage de variation de phase la plus grande

possible. Dans ces conditions, le schéma équivalent du combineur de Chirex est présenté

figure 2.16.

Fig. 2.16 – Recombinaison des signaux utilisant un combineur de chirex

Les valeurs des paramètres du circuit de recombinaison sont RCH = Ropt

2
, où Ropt est ici

la résistance de charge à l’adaptation optimale fort niveau du transistor pris séparément ;

deux lignes de longueur λ/4 d’impédance caractéristique Z0=Ropt et des susceptances

définies par le paramètre ±B. Une simulation de cet effet et de ses conséquences

comparativement à une topologie équilibrée (phase identique sur deux voies) permettra

ci-après de juger de ce point bloquant.

2.3.1.2 Illustration du point dur lié à la combinaison de sortie des signaux

La simulation proposée concerne le circuit de principe représenté par la figure 2.17.

La topologie de combinaison de sortie est la topologie CHIREIX. ’L’ est une self d’accord

à la fréquence centrale de 2GHz. Un modèle de transistor GAN est utilisé à cet effet.

Les caractéristiques de polarisation sont : VDS0=30V et VGS0=-1.34V. La figure 2.18

montre l’évolution de la puissance de sortie et du rendement de drain en fonction de

la puissance disponible, à la fois pour un transistor pris séparément et pour les deux

transistors associés en parallèle.
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Fig. 2.17 – Schéma de principe de simulation

Afin de mettre en évidence le point critique posé par la topologie LINC lors de

la recombinaison des signaux, une simulation quasi-statique CW a été faite, dans

laquelle nous faisons varier la phase du générateur de l’étage supérieur entre 0 et 90̊

et simultanément celle du générateur de l’étage inférieur entre 0 et -90̊ . La puissance

du signal reste constante et correspond à la puissance qui fournit un maximum de

rendement en puissance ajoutée pour le transistor pris séparément. Puis nous avons fait

varier le déphasage entre les deux générateurs, la puissance disponible est fixée à 30dBm,

correspondant à une puissance de sortie de 41,5dBm et à un rendement en puissance

ajouté de 55%. L’amplificateur fonctionne ainsi à saturation.

Fig. 2.18 – Rendement et puissance de sortie en fonction de la puissance disponible

Pour B = 0, la structure est équilibrée et correspond à celle d’une amplification
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classique. La courbe du rendement total en fonction de la variation de phase θ et pour

une puissance d’entrée fixée à 30 dBm est donnée par la figure 2.19 et correspond à la

courbe de référence. Le rendement est maximal en θ = 0, lorsque les signaux d’entrée sont

en phase et il est minimum en θ = 90.

Fig. 2.19 – Variation du rendement en fonction du déphasage

Ainsi, en première approximation quasi-statique, si les signaux d’entrée sont modulés

en phase avec une distribution uniforme sur [0, 90], le rendement moyen correspondra à

la surface sous cette courbe ou plus précisément à la surface pondérée par la fonction

de distribution fθ de la phase θ. Si nous observons les cycles de charge individuels des

transistors (étage supérieur et étage inférieur) pour θ = 0̊ , θ = 30̊ et θ = 90̊ , comme le

montrent les figures 2.20 et 2.21 nous appréhendons les pertes de rendement dûes aux

variations de charges réactives présentées aux transistors puisque les éléments de lignes

distribuées utilisées ici en simulation sont idéaux et sans pertes. Nous le comprenons

également en traçant les partie réelles et imaginaires des impédances de charges vues par

les transistors comme le montre la figure 2.22. Les pertes sont dûes aux désadaptations de

charges des transistors individuels. L’ouverture des cycles de charge inévitable montre une

forte perte de puissance transférée à la charge. L’objectif du réglage de B sera de maximiser

la surface sous la courbe représentée par la figure 2.19 en gardant ici l’hypothèse de la

fonction de répartition de θ uniforme sur [0, 90]. Des résultats sont montrés figure 2.23 et

2.24 pour deux réglages de B différents.

L’illustration de la technique LINC utilisant un combineur de CHIREIX en excitation

de type signal modulé est faite à l’aide d’une simulation dans l’environnement Ptolemy

d’ADS. La modulation utilisée est une QPSK filtrée. Le débit symbole est de 1Msymb/s.

Dans une première approche, les susceptances caractérisées par le paramètre B sont

supprimées. Les deux amplificateurs sont excités par le même signal QPSK. Le schéma
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Fig. 2.20 – Variation du cycle de charge,θ = 0◦ et θ = 30◦

Fig. 2.21 – Variation du cycle de charge,θ = 90̊
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Fig. 2.22 – Parties imaginaires des admittances de charge vue par les transistors

Fig. 2.23 – Évolution du rendement en fonction du déphasage

Fig. 2.24 – Amélioration du rendement avec la varition de B

de simulation est celui de la figure 2.25. On utilise un diviseur de puissance pour obtenir

les signaux identiques excitant les amplificateurs séparément. Les performances en terme

d’ACPR et d’EVM ainsi que de puissance de sortie sont montrées à la figure 2.26. Dans

une deuxième approche, les amplificateurs sont excités par des signaux issus du séparateur
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Fig. 2.25 – Schéma simplifié de simulation de l’amplificateur classique équilibrée

Fig. 2.26 – ACPR et rendement en fonction de la puissance d’entrée

des signaux (SCS conforme à la figure 2.11) en configuration LINC avec un combineur de

CHIREIX (B 6= 0). B est alors choisi de façon à obtenir un rendement moyen maximum

dans une grande plage de variation du déphasage θ. La figure 2.27 montre la distribution

de ce déphasage, superposée au rendement de

Fig. 2.27 – Distribution de probabilité du déphasage θ (pour une QPSK filtrée) et
rendement en fonction de θ pour une puissance d’entrée de 24dBm
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l’amplificateur de puissance. Elle permet de comprendre la difficulté fondamentale que

l’on peut avoir dans la recherche de la bonne valeur de B du fait de l’origine statistique du

déphasage entre les deux voies. Pour la valeur de B choisie, l’amplificateur est excité en

son point de puissance fournissant un rendement maximum. En spécifiant environ 35dBc

d’ACPR dans la structure de l’amplificateur conventionnel (figure 2.26), on a environ 35%

de rendement. Or d’après les courbes de cycle de charge, avec des variations d’enveloppe,

il ya des variations importantes de charge. Le gain complexe de l’ensemble ne reste pas

linéaire. Le LINC apparâıt tel que présenté dans ce manuscript comme une solution non

optimale. Une association de la prédistorsion est nécessaire.

2.3.2 Principe et technique CALLUM

Le sigle CALLUM signifie Combined Analogue Locked Loop Universal Modulator.

Cette technique consiste à réaliser sur le principe LINC un asservissement pour compenser

Fig. 2.28 – Synoptique du principe CALLUM

les erreurs de déséquilibres en gain et phase et les dérives (thermiques, courant de repos,

vieillissement) [17], [18]. Mais cela s’accompagne d’une complexité très importante et nous

n’avons pas relevé vraiment de réalisation en microondes dans la littérature. Le schéma de

principe qui utiliserait des VCO est donné sur la figure 2.28. La synchronisation globale

w0, fvco1, fvco2 est un problème conséquent. La structure bouclée réduira la bande de

fréquence de fonctionnement [19].

2.4 Techniques de gestion de polarisation

2.4.1 Objectif recherché

En mettant en priorité absolue la recherche de rendement maximum avant d’appliquer

les contraintes en linéarité, on sait que :
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– Pour une puissance RF donnée, le choix des tensions de polarisation est évidemment

très déterminant.

– En étant et en restant en zone de compression de gain, les performances en

rendement sont meilleures.

Ainsi, pour chaque variation de puissance d’entrée, au lieu d’avoir du back off de puissance

dommageable pour le rendement comme c’est le cas dans les structures d’amplificateurs

conventionnels, nous modifions les tensions de polarisation pour forcer le fonctionnement

du transistor en zone de compression de gain constante. De ce fait, si le gain complexe

d’enveloppe est constant, une solution à la gestion conjointe rendement et linéarité est

possible. Ces deux performances ne sont plus (dans le principe théorique) antagonistes.

On peut noter trois types d’approches différentes pour tendre vers cet objectif et ce

principe de conception d’amplificateur à gestion de puissance :

1. La technique EER (Enveloppe Elimination and Restauration).

2. La technique de suivi d’enveloppe continue (Envelope Tracking).

3. La technique de commutation ”discrète” de polarisation.

2.4.2 Technique EER

Nous pouvons envisager de travailler en zone de saturation si le signal d’entrée

d’un transistor n’a pas de variation d’amplitude de son enveloppe. Pour cela la

technique EER utilise un limiteur d’entrée pour couper les fluctuations d’amplitude

de modulation et garder uniquement la modulation de phase. C’est la dénomination

”Envelope Elimination”. Pour restituer en sortie la partie ” modulation d’amplitude”

il faut appliquer une modulation linéaire de gain par la polarisation de sortie (drain ou

collecteur). C’est la dénomination ”Envelope Restauration” [20], [21]. Le principe global

est décrit sur la figure 2.29.

La cellule active travaille avec une puissance d’entrée constante dans une zone où :

– Elle est en compression de gain ;

– Les variations de gain en fonction de la tension VDS0 sont relativement

proportionnelles.

La partie commande de polarisation est constituée d’un détecteur d’enveloppe associé

à un modulateur de type PWM et d’un amplificateur d’enveloppe en commutation

(classe S) pour fournir un signal d’enveloppe amplifié sur l’accès de polarisation de drain

avec des appels de courant fort tout en ne nuisant pas trop au rendement global du

montage. C’est un point dur si l’on souhaite des fonctionnements pour de larges bandes

de modulation.
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Fig. 2.29 – Synoptique du principe EER

Un autre point de difficulté (que nous proposons d’illustrer ici simplement par

simulation) est le raccordement sur l’axe des temps des modulations d’amplitude et de

phase traitées par deux chemins différents mais avec un certain couplage. En effet, outre

les différences de temps de retard des voies, nous avons inévitablement une fonction

AM/PM sur la voie ”RF” modulée par V ds (t) qui peut modifier par dispersion non

linéaire les caractéristiques amplitude/phase de la modulation que l’on souhaite amplifier.

A l’évidence, le problème peut devenir de plus en plus critique pour des fonctionnements

large bande.

En effectuant une simulation de principe idéalisée du côté de la commande de

polarisation en mode de commutation, nous illustrerons le problème évoqué.

Cette simulation est faite en deux étapes. La première permet de faire le choix de la tension

de polarisation et de la puissance d’entrée nécessaires pour un test de l’amplificateur dans

la configuration EER. Une simulation CW est réalisée dans laquelle, pour chaque valeur

de la tension de polarisation de drain, nous faisons varier la puissance disponible du

générateur. Les courbes de la figure 2.30, 2.31, 2.32 et 2.33 montrent respectivement les

variations de gain, de la puissance de sortie, de l’AM/PM et du rendement en puissance

ajoutée en fonction de la puissance d’entrée dans l’amplificateur.

Ces courbes nous permettent de tester l’amplificateur de puissance dans la

configuration définie par le tableau 2.1. La puissance d’entrée de l’amplificateur est choisie

égale à 25dBm. Nous montrons à titre illustratif sur la figure 2.34 l’évolution de la

puissance de sortie, de la phase de la tension de sortie et du rendement en fonction de la
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Fig. 2.30 – Variations de gain en fonction de la puissance d’entrée et de la tension de
polarisation

Fig. 2.31 – Variations de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée et
de la tension de polarisation

puissance d’entrée : 25dBm
V DS 30V
Rendement 52%
puissancedesortie 38, 77dBm
compressiondegain 3dB
variationAM/PM 10̊

Tab. 2.1 – Point de fonctionnement de l’amplificateur dans la configuration EER

tension de polarisation VDS0, pour la valeur de puissance d’entrée fixée, correspondant

au fonctionnement de l’amplificateur dans une configuration qui fournit à la fois un
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Fig. 2.32 – Variations de l’AM/PM en fonction de la puissance d’entrée et de la tension
de polarisation

Fig. 2.33 – Variations du rendement en fonction de la puissance d’entrée et de la tension
de polarisation

meilleur rendement et une évolution linéaire de la puissance de sortie lorsque la tension

de polarisation varie. Une simulation est ensuite faite utilisant un signal modulé en

QPSK, filtré en racine de cosinus surélevé. Le débit du signal est de 1Msymb/s. Les

caractéristiques en terme d’EVM et d’ACPR sont montrées par la figure 2.35 lorsque le

principe EER n’est pas appliqué.

Le principe EER est maintenant appliqué. Le schéma de simulation proposé et réalisé dans

l’environnement Ptolemy d’ADS est celui de la figure 2.36. Le détecteur d’enveloppe et le
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Fig. 2.34 – Rendement et puissance de sortie en fonction de la tension de polarisation

Fig. 2.35 – ACPR, Gain, PAE et EVM en fonction de la puissance de sortie sans EER

Fig. 2.36 – Schéma simplifié de simulation de l’amplificateur en EER

limiteur sont simulés à partir de l’enveloppe du signal en se servant d’un convertisseur de

signal qui transforme ses composantes I/Q en module et phase. Le module vient moduler la

polarisation de drain et la phase est rentrée dans un convertisseur de signal à deux entrées
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dont une a une valeur constante. Les sorties sont les composantes I/Q du signal à enveloppe

constante qui passent ensuite dans un modulateur avant d’alimenter l’amplificateur

de puissance. Le tableau 2.2 montre les performances obtenues à puissance de sortie

SANS APPLICATION DE EER
ps (dBm) ACPR(dBc) Rend(%) evm (%)

35 35, 5 40, 8 1, 9
AVEC APPLICATION DE EER

ps (dBm) ACPR(dBc) Rend(%) evm (%)
35, 16 35, 4 49, 6 1, 8

Tab. 2.2 – Comparaison des performances avec et sans application de l’EER à puissance
de sortie équivalente

équivalente. Nous observons une amélioration de 9 points de rendement. Le tableau

2.3 montre les performances obtenues lorsqu’on regarde la linéarité de l’amplificateur

de puissance à rendement équivalent avec et sans application de l’EER. Dans ce cas,

l’application de l’EER permet d’améliorer la linéarité de l’amplificateur de puissance.

SANS APPLICATION DE EER
ps (dBm) ACPR(dBc) Rend(%) evm (%)

37, 6 25, 8 49, 5 5, 1
AVEC APPLICATION DE EER

ps (dBm) ACPR(dBc) Rend(%) evm (%)
35, 16 35, 4 49, 6 1, 8

Tab. 2.3 – Comparaison des performances avec et sans application de l’EER à un point
de rendement équivalent

2.4.3 Technique de suivi d’enveloppe (Envelope tracking)

Pour cette technique, le signal d’entrée n’est pas écrêté. L’enveloppe de modulation

(détecté ou prise directement à partir des voies I et Q en bande de base) est traitée et

utilisée pour modifier les points de polarisation des cellules actives. Les polarisations sont

donc adaptatives selon le niveau de puissance du signal à amplifier. Les polarisations

d’entrée (grille ou base) et de sortie (drain ou collecteur) peuvent être commandées.

Nous chercherons à suivre des chemins de gain d’enveloppe constants suivant les

variations de puissance du signal d’entrée pour avoir de bonnes performances en linéarité.

En forçant un gain constant en zone de compression, nous pourrons atteindre des

performances en rendement élevées. Cette technique prometteuse a suscité un certain

nombre d’investigations [4] [22],[23], [24] récentes.
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2.4.3.1 Suivi d’enveloppe à bas courant

Dans ce cas, le contrôle adaptatif s’effectue sur les tensions d’entrée des composants

(Grille ou base). Comme il s’agit là d’un contrôle à basse puissance, la difficulté est

moindre. Le gain en performance de rendement est également moindre comparé aux

contrôles de tension de sortie. Les contrôles de VGS0 et VBE0 peuvent fournir une solution

à l’amélioration de la linéarité. La référence bibliographique[25] en est une illustration.

2.4.3.2 Suivi d’enveloppe à fort courant

Dans ce cas, ce sont les polarisations de sortie (drain ou collecteur) qui sont

commandées suivant les variations de puissance RF d’entrée. La réalisation est dans ce

cas beaucoup plus complexe car elle doit fonctionner à forte puissance (Forts courants de

sortie). Ceci est d’autant plus problématique que la bande de modulation est large.

Le circuit annexe de traitement de l’enveloppe et de polarisation adaptative de drain

ou de collecteur utilise un amplificateur en commutation (classe S) pour atteindre de très

fort rendements (l’ordre de 90% est nécessaire pour ne pas trop impacter le rendement

global). Le traitement de l’enveloppe par modulation PMW ou ∆Σ requiert des fréquences

de découpage de l’ordre de dix fois la fréquence maximale de l’enveloppe. C’est dans ce

contexte que le compromis vitesse, résolution, consommation devient difficile. Mais les

améliorations possibles en terme de rendement global sont bien plus importantes que

celles possibles par des circuits de contrôle de tension d’entrée à bas courant. Le schéma

de principe de cette technique est celui de la figure 2.37.

Fig. 2.37 – Schéma de principe de la technique envelope tracking

Un exemple de simulation idéalisée permettant de voir le principe d’obtention

simultanée du haut rendement et de la linéarité (gain en zone de compression constant)

est montré ci après. Nous utilisons le même modèle de transistor que celui utilisé dans
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le paragraphe précédent pour l’EER. Une loi de commande de polarisation est définie et

déterminée en faisant une simulation qui permet pour chaque niveau de tension Vin de

l’enveloppe du signal d’entrée de définir la tension de polarisation permettant de garder

un gain constant. La loi de commande montrée par la figure 2.38 est ensuite extraite en

faisant une interpolation par spline cubique sur les points simulés.

Fig. 2.38 – Loi de commande

Un test en simulation de type biporteuse est réalisée. L’écart entre les porteuses est

de 100KHz. L’évolution du rendement en fonction de la tension d’entrée avec et sans

application de la commande de polarisation de drain est montrée par la figure 2.39. Une

amélioration du rendement est observée sur toute la plage de puissance. Les courbes

d’évolution du C/I3 en fonction de la tension d’entrée sont également montrées à la figure

2.40. Une amélioration de la linéarité de l’amplificateur de puissance est observée.

Cette technique s’avère très efficace dans l’amélioration conjointe du rendement et de

la linéarité. Les travaux de Ludovic Baqué [26],[27] montrent une application très forte

puissance et très forts courants sur un amplificateur RF LDMOS 100W.
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Fig. 2.39 – PAE avec et sans loi de commande

Fig. 2.40 – C/I avec et sans loi de commande

2.4.4 Technique de commutation de polarisation discrète

Ce principe s’applique naturellement bien à l’amplification de signaux modulés

numériquement ayant un nombre fini d’états de puissances moyennes c’est-à-dire aux

modulations numériques idéalement non filtrées.

Un cas particulier représentatif est la modulation QAM 16 non filtrée. Le diagramme

de constellation de celle-ci fait apparâıtre trois niveaux de puissance distincts. Ainsi

pour chaque niveau, nous pouvons commuter les combinaisons de polarisation (VGS0,
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VDS0) de manière à avoir pour chaque puissance associée le rendement maximal et le

gain complexe (AM/AM, AM/PM) constant.

Comme avantage, il est important de noter la possibilité d’envisager des commutateurs

faible perte et très rapides pour atteindre de très larges bandes passantes de modulation.

La difficulté à noter est l’adaptation aux signaux qui auront toujours plus ou moins des

variations d’enveloppe (états non discrets). Le principe est décrit sur la figure 2.41

Fig. 2.41 – Principe de la linéarisation par commutation de polarisation

Typiquement la loi de commande (pour QAM 16) sera telle que les courbes AM/AM

et AM/PM du transistor seront celles illustrées par la figure 2.42.

Fig. 2.42 – Courbes AM/AM et AM/PM du transistor

Les travaux de Stéphane Forestier [28] font état d’une réalisation en technologie
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PHEMT AsGAa à 20 GHz. Cette technique a permis dans ce cas un rendement de 20%

alors qu’il est de 5% avec un back off si l’on veut respecter les spécifications d’EVM.

2.5 Technique de prédistorsion

Le principe consiste à générer en amont de l’amplificateur une non linéarité inverse

à celle de l’amplificateur. Ceci peut être fait de deux façons différentes : la prédistorsion

analogique en RF et la prédistorsion numérique en bande de base.

2.5.1 Prédistorsion analogique RF

Nous allons juste indiquer quelques exemples de circuit de prédistorsion analogique

[29],[30] dans ce paragraphe. La liste ne sera pas exhaustive. Le circuit de principe de

base est un circuit à diode comme le montre la figure 2.43.

Fig. 2.43 – Principe de prédistorsion RF

Avec l’augmentation de puissance du signal RFin, la conductance de la diode

augmente, donc les pertes RFin − RFout1 diminuent ce qui peut être vue comme une

expansion de gain qui doit être réglée en module et phase en sens opposé à la compression

du gain complexe de l’amplificateur.

Les réglages sont difficiles s’il existe des effets de mémoires. Les difficultés augmentent

si l’on veut une large bande de modulation.

Une particularité critique des circuits de prédistorsion analogique est qu’ils doivent

avoir une bande passante supérieure sur le principe à l’équipement situé en aval à
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linéariser.

Il existe également des circuits de prédistorsion de ce type où les non linéarités de

prédistorsion sont connectées en parallèle plutôt qu’en série. La figure 2.44 présente ce

principe.

Fig. 2.44 – Principe de prédistorsion RF avec les non linéarités en parallèle

Un inconvénient majeur de ces techniques est que l’on obtient souvent des bonnes

compensations de non linéarités à des niveaux particuliers de puissance (sweet-spot) mais

pas sur une grande dynamique de puissance.

Pour augmenter la dynamique de puissance et la bande passante pour lesquelles les

compensations de non linéarités sont effectives, nous pouvons avoir recours à des circuits

de prédistorsion dits composés dont la figure 2.45 montre le principe.

Fig. 2.45 – Principe de prédistorsion composée

En fonction du niveau de puissance du signal RFin , nous obtenons les variations de

puissance montrées en S1 et S2 si bien que par principe, on a la variation de puissance

montrée en RFout.
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Conclusion : La technique de prédistorsion analogique est simple sur le principe mais

assez difficile à régler pour de fortes variations dynamiques associés à des bandes passantes

larges. Elle demeure néanmoins efficace. Pour plus d’efficacité de fonctionnement, la

prédistorsion peut être rendue adaptative en prélevant une partie du signal de sortie

de l’amplificateur pour le contrôle.

2.5.2 Principe de prédistorsion numérique en bande de base

Avec l’augmentation des performances associées au traitement de signal numérique

implanté sur DSP, ce type de prédistorsion a connu ces dernières années un intérêt très

fort pour atteindre des compromis résolution/vitesse attractifs.

Le principe consiste en une ” inversion ” du gain complexe de l’amplificateur à

linéariser en agissant sur les signaux modulants en bande de base (voies I et Q).

Considérons un amplificateur adapté 50Ω associé à ses circuits de filtrage des

harmoniques de la porteuse comme le montre schématiquement la figure 2.46

Fig. 2.46 – Schéma d’un amplificateur associé à ses circuits de filtrage

Supposons un fonctionnement statique sans conversion AM/PM. La tension de sortie

sous 50Ω peut s’exprimer en fonction de la tension d’entrée de la manière suivante :

Vs = a1Ve + a3V
3
e + a5V

5
e (2.19)

Il s’agit d’une relation sur les enveloppes de modulation (formulation équivalent passe

bas) ou bien encore d’une fonction de description au fondamental pour une excitation

sinusöıdale ve (t) = Ve cos (w0t). Nous voulons obtenir l’association illustrée sur la figure

2.47.

La relation Ve = f (vc) est la fonction à synthétiser pour obtenir une meilleure
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Fig. 2.47 – Principe de la prédistorsion

linéarité globale (ensemble linéariseur et amplificateur).

Nous pouvons par le même principe prendre en compte l’AM/PM de l’amplificateur et

dans ce cas les différents coefficients sont complexes et le principe général de prédistorsion

devient celui de la figure 2.48

Fig. 2.48 – Principe de la prédistorsion complexe

Nous ne ferons pas une description plus détaillée de cette technique et de ses variantes

dans ce chapitre. Elle sera en effet abordée dans le chapitre IV où elle sera mise en

oeuvre expérimentalement sur un système de mesure développé pour la caractérisation

d’amplificateurs de puissance. Nous y reviendrons plus en détail au chapitre IV.

2.6 Conclusion du chapitre

De manière générale, toutes les techniques de linéarisation sont plus difficiles si le

PAPR des signaux est de plus en plus important.

Nous avons montré et illustré des principes en régime statique. En présence de

dynamique lente(mémoire NL), les phénomènes se compliquent et les améliorations

escomptées sont moindres.
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Pour toute technique, il est préférable d’avoir un amplificateur intrinsèquement

bien conçu au départ en terme de compromis rendement/linéarité. Nous pouvons ainsi

envisager d’avoir bien conditionné les impédances de fermeture aux harmoniques de

porteuse et aussi aux harmoniques d’enveloppe, ce qui n’a pas été décrit et étudié dans

les simulations de principe faites dans ce chapitre.

Il est évidemment avantageux d’appliquer ces techniques à des technologies de

composants matures et performantes. Il apparâıt actuellement une très forte tendance

à la mixité des techniques de linéarisation. Les quelques cas que nous avons analysés un

peu plus en détail dans ce chapitre sont ceux qui correspondent à une gestion du signal

en bande de base autour de l’amplificateur de puissance RF. Ils correspondent à ce que

peut permettre d’étudier réellement un système de caractérisation tel que celui développé

et décrit maintenant au chapitre III.
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Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 99



Chapitre 2 : Gestion du rendement et de la linéarité des amplificateurs de puissance
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pour des modulations numériques : Application à l’optimisation des performances
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Chapitre 3 :

Mise en oeuvre d’un Banc de mesure

d’enveloppes temporelles des signaux

modulés microondes
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3.1 Introduction

Le chapitre II a présenté quelques méthodes de linéarisation et d’optimisation du

rendement des amplificateurs de puissance microondes en s’appuyant sur des aspects de

simulation. La validation et l’exploration de ces techniques peut être menée par la mise

en place d’un système de mesure.

Ce chapitre présente un banc de mesure d’enveloppes complexes microondes mis en

place dans le but non seulement de faire une étude expérimentale des divers techniques

de linéarisation et d’amélioration du rendement des amplificateurs de puissance mais

aussi d’apporter une contribution sur le développement de modèles comportementaux

d’amplificateurs de puissance hyperfréquence qui s’oriente de plus en plus vers la prise en

compte des effets mémoires hautes et basses fréquences.

3.2 Description du banc de mesure d’enveloppe

temporelle

Le banc de mesure dont le synoptique global est présenté sur la figure 3.1 permet de

générer un signal modulé RF à fréquence et puissance voulue en utilisant un générateur

Fig. 3.1 – Synoptique détaillé du banc de mesure

vectoriel de signal (VSG pour Vector Signal Generator). Le signal généré est injecté

en entrée d’un amplificateur de puissance non linéaire. Nous caractérisons la réponse

Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 105



Chapitre 3 : Banc de mesure d’enveloppes temporelles des signaux modulés

non linéaire du dispositif sous test à l’aide d’un analyseur vectoriel de signaux (VSA

pour Vector Signal Analyser). Nous pouvons mesurer différents critères (C/I3, EVM,

ACPR). Le système global comprend une partie de traitement numérique englobant les

traitements à la génération et à la réception et une partie instrumentale comportant le

générateur, le récepteur, les coupleurs, le commutateur RF et l’alimentation DC.

Le traitement en émission prend en compte la génération des signaux et éventuellement

leur pré-compensation dans le cas d’une mise en oeuvre de la linéarisation par pré-

distorsion numérique en bande de base.

Le traitement en réception tient compte de la synchronisation d’enveloppe complexe,

de la démodulation des signaux et de la détermination de caractéristiques AM/AM et

AM/PM dynamique ainsi que du calcul d’ACPR, du C/I3 et de l’EVM.

3.2.1 Description du générateur

Le générateur utilisé pour développer ce banc est le SMU200A de la société Rohde &

Schwarz représenté sur la figure 3.2

Fig. 3.2 – SMU200A

3.2.1.1 Spécifications techniques

Cet appareil permet de générer un signal modulé RF suivant le format I/Q donné par

l’équation (1.4). La figure 3.3 présente un synoptique de la structure interne du générateur.

nous pouvons distinguer :

– deux mémoires internes dont la profondeur mémoire varie de 512 à 56M échantillons.

Elles permettent la génération numérique des signaux I/Q précalculés dans le PC

et téléchargés dans ces dernières.

– Deux convertisseurs numériques analogiques (CNA) de 16 bits pouvant fonctionner

jusqu’à 100MHz et permettant de générer les signaux I/Q analogiques.

– Un modulateur I/Q homodyne générant le signal modulé RF à partir des signaux

I/Q. Sa bande passante RF varie de 100KHz à 3GHz. Sa bande passante de
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modulation est de 80MHz en mode interne et de 200MHz avec des signaux I/Q

externes.

– Un atténuateur programmable et un amplificateur linéaire permettent de fournir

une puissance de sortie moyenne comprise entre -145dBm et 30dBm.

– Une interface GPIB et LAN permettent de télécommander l’appareil et de

télécharger les formes d’onde I/Q.

Cet appareil assure la génération de plusieurs types de signaux allant du signal le

plus simple (signal CW) aux signaux beaucoup plus complexes tels que les signaux des

standards GSM, GSM-EDGE, WCDMA-3 GPP...

Fig. 3.3 – Synoptique du générateur

Afin d’avoir une mâıtrise sur les enveloppes complexes des signaux, nous avons choisi

de faire la génération des signaux de façon numérique avant de les transférer dans les

mémoires du générateur.

3.2.1.2 Génération logicielle et envoi des signaux au SMU200A

Comme nous l’avons signalé dans le paragraphe précédent, le générateur est capable

de générer des signaux sous plusieurs formats de modulation. Nous présentons cet aspect

dans ce paragraphe en l’illustrant pour des signaux de type QPSK, QAM16 et OFDM.

La figure 3.4 présente le principe de génération des signaux QPSK et QAM16. La

mise en forme des signaux issus d’une séquence binaire selon le format de modulation

choisi est faite en (a). Un suréchantillonnage d’un facteur Fs est ensuite fait en (b) et

consiste à ajouter (Fs − 1) zéros entre les échantillons initiaux, l’objectif étant d’améliorer

la précision sur les signaux obtenus. En (c) on utilise un filtre en racine de cosinus surélevé

permettant de faire un filtrage dans le domaine temporel pour obtenir en (d) les signaux

I et Q filtrés. Ces données sont ensuite transformées en flottant 32 bits avant d’être
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transférées par bus GPIB dans les mémoires ’MEMI’ et ’MEMQ’ du générateur.

Pour que les données I et Q à transférer au générateur soient reconnues par celui ci, des

contraintes à respecter sont spécifiées dans [1].

Fig. 3.4 – Principe de génération des signaux de modulation QPSK

Une partie du travail de génération des signaux a porté sur la génération de l’OFDM.

La figure 3.5 présente le principe de génération que nous avons utilisé. Il est à noter

que cette génération ne respecte pas une norme particulière. Le but est de comprendre

les propriétés statistiques de l’amplitude d’un tel signal et son impact sur l’amplification

microonde.

Fig. 3.5 – Génération du signal OFDM

A partir d’une séquence binaire aléatoire, une modulation QAM16 est réalisée.

Nous considérons par la suite Ns comme le nombre de sous-porteuses contenu dans

la modulation OFDM. Une transformation série/parallèle est effectuée en prenant Ns

symboles QAM16 successifs et en les associant aux Ns sous-porteuses. Les symboles

OFDM non filtrés sont ensuite obtenus à l’aide d’une simple transformée de fourrier
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inverse.

La simple concaténation des symboles OFDM génère des lobes secondaires à cause de

la discontinuité entre chaque symbole. Afin de réduire les lobes secondaires, un fenêtrage

de Hamming illustré par la figure 3.6 est réalisé dans le domaine temporel selon l’équation

(3.1) suivante :

w (t) =



















0.5 + 0.5 cos (π + tπ/ (βTs)) 0 ≤ t ≤ βTs,

1.0 βTs ≤ t ≤ Ts+ βTS,

0.5 + 0.5 cos ((t− Ts− βTs)π/ (βTs)) Ts+ βTs ≤ t ≤ (1 + 2β)Ts.

(3.1)

où β est le facteur de retombée et Ts la durée du symbole OFDM qui ici est plus courte

que la durée du symbole réel pour permettre le chevauchement des symboles adjacents.

Fig. 3.6 – Fenêtrage de HAMMING appliqué au symbole OFDM

Entre chaque symbole OFDM un temps de garde Tg = βTs est rajouté comme le montre

la figure 3.7. Pendant la durée Tg, on observe la disparition progressive du symbole N

et l’apparition progressive du symbole N+1. Ceci est réalisé en utilisant les propriétés

cycliques des symboles OFDM.

Sous forme d’équation, un symbole OFDM commençant à l’instant t = kTs s’écrit :
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Fig. 3.7 – Fenêtrage et extension cyclique du signal OFDM

sk (t) = Re



w (t− kTs)

Ns
2

−1
∑

i=−Ns
2

di+Ns(k+1/2) exp

(

j2π

(

fc −
i+ 0.5

T

)

(t− kTs− Tprefix)

)





, kTs ≤ t ≤ kTs+ Ts (1 + β)

= 0, t < kTs&t > kTs+ Ts (1 + β)

(3.2)

Ns est le nombre de sous porteuses et di les symboles complexes QAM16. La figure 3.8

présente le spectre et la puissance instantanée comparée à la puissance moyenne d’un

exemple de signal OFDM généré avec 100 sous porteuses.

Fig. 3.8 – Spectre (a) et enveloppe complexe (b) d’un signal ofdm à 5MHz de bande

3.2.2 Description du récepteur

L’acquisition des signaux est faite à l’aide du récepteur ”Rohde & Schwarz FSQ8”

dont la photo est présentée à la figure 3.9.
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Fig. 3.9 – Photo du récepteur FSQ8

3.2.2.1 spécifications techniques

Le récepteur fonctionne à la fois comme analyseur de spectre et comme analyseur

vectoriel de signaux. Le synoptique simplifié de la partie RF de l’analyseur est présenté

figure 3.10.

Fig. 3.10 – Synoptique de la partie RF du récepteur

L’analyseur peut mesurer les signaux RF dont la fréquence varie de 20Hz à 8GHz.

Un atténuateur en entrée permet d’adapter la plage de variation du signal d’entrée à

la dynamique du mélangeur d’entrée. Le premier mélangeur translate le signal à une

fréquence intermédiaire FI1 = 8, 1GHz, par exemple pour la réception d’un signal de

fréquence 1GHz, le premier synthétiseur OL1 génère un signal CW à 9, 1GHz, ce qui

donne une fréquence image à 17, 2GHz pour ce premier mélangeur hétérodyne ; cet

exemple illustre la nécessité du filtre passe-bas réjecteur d’image de fréquence de coupure

fc = 8GHz à l’entrée du premier mélangeur. Ensuite un deuxième étage FI translate le

signal à FI2 = 20, 4MHz, le signal est ensuite filtré par le filtre passe bande déterminant

la bande d’analyse (RBW ) de bande passante variant entre 300KHz et 50MHz, centré

à 20, 4MHz. Puis, après un convertisseur analogique numérique (CAN), un traitement

numérique approprié permet de régénérer l’enveloppe complexe du signal comme indiqué

à la figure 3.11

Cette figure présente l’analyseur de sa partie FI2 à la partie processeur. Le filtre FI

est le filtre de résolution de l’analyseur de spectre. Le convertisseur analogique numérique

Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 111



Chapitre 3 : Banc de mesure d’enveloppes temporelles des signaux modulés

Fig. 3.11 – Synoptique de la partie démodulation du récepteur

échantillonne le signal FI(20,4MHz) à une fréquence de 81,6MHZ. La résolution du

convertisseur A/N est de 14 bits et la bande passante de modulation équivalente peut

atteindre 28 MHz. La dynamique de cet instrument est donc de l’ordre de 60dB

Le signal numérique est alors converti en bande de base complexe par un dé modulateur

I/Q numérique, suivi d’un rééchantillonnage numérique opérant au niveau de la bande de

base I/Q qui permet de régler la fréquence d’échantillonnage afin de l’adapter de façon

optimale au signal de mesure. Un filtre de décimation est utilisé et permet ainsi de réduire

la fréquence d’échantillonnage dans la bande de 10KHz à 81,6MHz, par pas de 0,1Hz. Ceci

permet de fixer l’acquisition des signaux à une fréquence d’échantillonnage souhaitée. En

général, nous la fixons à la même fréquence d’échantillonnage que celle des signaux générés.

Les données IQ ainsi obtenues sont sauvegardées dans des mémoires I et Q de 16 Méga

échantillons chacune.

3.2.2.2 Acquisition et traitement des données

Nous utilisons le logiciel ”Scilab” pour le traitement numérique des données. Ce

logiciel possède son propre langage de programmation (très proche de celui de Matlab),

de nombreuses fonctions préprogrammées et des possibilités étendues de visualisation

graphiques. Il est très simple, très convivial et s’impose de plus en plus comme un outil

incontournable dans l’enseignement, la recherche et le développement. Scilab permet à

l’utilisateur de créer ses propres fonctions et ses librairies très facilement. Les fonctions

sont traitées comme des objets et à ce titre peuvent être passées en argument d’autres

fonctions. Notons enfin l’interface possible avec des sous-programmes Fortran ou C. Il

utilise un langage script facilitant ainsi la transmission du développement d’un utilisateur

à un autre.

Des travaux antérieurs de Tibault Réveyrant ont permis de mettre en place une

bibliothèque de fonctions permettant de communiquer avec les instruments de mesure

via le bus GPIB.

L’acquisition des données au récepteur se fait par GPIB. Le format des trames est en réel
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32 bit. La profondeur mémoire est de 16M échantillons. Les données sont rangées suivant

un ordre spécifié dans la référence [2].

3.3 Étalonnage du bloc passif de réception

Comme le montre la figure 3.12, la mesure des signaux à l’entrée et à la sortie se

Fig. 3.12 – Principe de l’étalonnage du bloc passif

fait séquentiellement à l’aide d’un commutateur RF, l’analyseur n’ayant qu’une seule

entrée. Une procédure d’étalonnage est donc nécessaire afin de déterminer les enveloppes

complexes à l’entrée et à la sortie du DST (PDST1, PDST2), à partir des mesures effectuées

dans le plan de mesure (Pmes).

3.3.1 Procédure d’étalonnage

La procédure d’étalonnage utilise les paramètres [S21] en module et phase mesurés

à l’analyseur de réseau vectoriel du bloc passif constitué des deux coupleurs associés au

commutateur et des cables pour assurer la correction des ondes mesurées au FSQ. Afin de

déterminer avec précision dans les plans PDST1 et PDST2 du dispositif sous test les ondes

en amplitude et en phase mesurées au récepteur, un programme développé en ”scilab” a

été élaboré. Ce programme permet de faire une interpolation linéaire pour récupérer les

paramètres [S21] du bloc passif exactement dans la bande du signal mesuré et centré sur

la fréquence de mesure. Les ondes corrigées sont déterminées dans le domaine fréquentiel

à l’aide des équations (3.3) et (3.4) ci-dessous :

X̃signalin (f) =
s̃31(f)

s̃21(f)
· X̃signalmesure (f) (3.3)
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X̃signalout (f) =
1

s̃24(f)
· X̃signalmesure (f) (3.4)

Les Sij sont les paramètres ”S” équivalent bande de base autour de la fréquence porteuse.

L’enveloppe complexe de l’onde est ainsi déterminée dans les plans du dispositif sous test

à l’aide d’une simple transformée de Fourier inverse.

3.3.2 Validation de la procédure d’étalonnage

Afin de valider l’étalonnage, une étude expérimentale est faite et consiste à comparer

les puissances moyennes mesurées en signal CW à l’aide d’une sonde de puissance ROHDE

& SCHWARZ (NRP-Z11) sur les plans Ref1 et Ref2 à la puissance mesurée et corrigée au

FSQ8 lorsque les deux plans de mesure sont en connection directe.La figure 3.13 montre le

principe de la procédure de vérification, le tableau 3.1 précise la configuration de mesure

et la figure 3.14 montre les résultats obtenus.

Fig. 3.13 – Configuration pour la validation de l’étalonnage

f0 (GHz) pstart (dBm) pstop (dBm) Reflevel (dBm)
1.19 -80 +15 5

Tab. 3.1 – Configuration pour la validation de l’étalonnage

Ces mesures sont effectuées en fixant l’atténuateur d’entrée du récepteur à

Reflevel = 5dBm, nous mesurons ainsi la dynamique quasi-instantannée du récepteur.

On observe que ces puissances sont équivalentes dans la zone comprise entre -55dBm
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Fig. 3.14 – Validation en puissance de l’étalonnage

et 5dBm. En dessous de -55dBm on se trouve dans la zone de bruit du récepteur et au

dessus de 5dBm, on attaque la zone non linéaire des mélangeurs du récepteur. Cette

étude nous permet d’évaluer la dynamique du banc en mesure instantanée temporelle

(atténuateur d’entrée fixée) à environ 60dB.

La figure 3.15 montre l’évolution du déphasage en fonction de la puissance du

générateur entre les deux plans de mesure lorsque ces derniers sont en connection directe.
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Fig. 3.15 – Validation en phase de l’étalonnage

On observe également que le déphasage est proche de 0̊ (+/- 1̊ ) dans la plage de puissance

comprise entre -50dBm et 5dBm. Cette procédure valide non seulement l’étalonnage en
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puissance et en phase mais aussi elle donne une information sur la dynamique du système

de mesure.

3.4 Caractérisation statique d’un amplificateur de

puissance

Dans la suite, nous présentons les résultats de caractérisation en CW statique d’un

amplificateur conçu et réalisé à l’Université de Bilbao à l’aide d’un transistor FLU17XM et

dont quelques simulations ont été présentées au Chapitre I. Une image de l’amplificateur

est présentée sur la figure 3.16. Ses caractéristiques CW mesurées sur le banc et comparées

à celles mesurées sur un banc de mesure ”‘load pull”’ [3] utilisant l’analyseur de réseau

vectoriel WILTRON 360B en mode récepteur sont présentées figure 3.17.Les conditions

de mesure sont présentées dans le tableau 3.2.

Fig. 3.16 – Amplicateur de puissance testé

V DS0 (V) V GS0 (V) IDS0 (mA) fO (GHz)
7 -1.7 162 1,19

Tab. 3.2 – Conditions de mesure de l’amplificateur en CW

Une puissance de sortie de 1W est obtenue à la saturation avec un rendement de 65%

environ. On observe une légère différence en terme de gain de l’ordre de 0.3dB dans la

zone linéaire de l’amplificateur, et un léger décalage de l’ordre de 4̊ sur la courbe de

conversion AM/PM de l’amplificateur, cependant la forme des courbes AM/PM semble

identique. Ces résultats valident le banc en mesure CW statique.
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Fig. 3.17 – Mesure des caractéristiques statiques d’un amplificateur

3.5 Caractérisation de l’amplificateur utilisant les

signaux modulés

Nous allons dans ce paragraphe observer le comportement de l’amplificateur utilisé

précédemment lorsque celui ci est excité par des signaux modulés. Nous utilisons dans

ce cas un signal biporteuse et des modulations QAM16, QPSK et OFDM afin d’analyser

les effets statistiques de ces signaux sur l’amplification. Cette caractérisation se fera en

valeur de puissance moyenne et en valeur de puissance d’enveloppe instantanée.

3.5.1 Caractérisation en valeur moyenne

Les puissances des signaux ici sont déterminées en valeur moyenne et sont définies par

l’équation (3.5)

Pmoy =
1

N

N−1
∑

i=0

|x̃ (ti)|
2

2R0

(3.5)

N désigne le nombre total de points temporels d’enveloppe pour lequel la puissance du

signal est évaluée, x̃i (t) est l’enveloppe complexe du signal à l’instant t et R0 l’impédance

d’entrée et de charge de l’amplificateur de puissance qui vaut ici 50 Ω. Les figures 3.18,

3.19, 3.20 et 3.21 présentent les résultats obtenus pour la caractérisation de l’amplificateur

de puissance utilisant les signaux avec divers formats de modulation.
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Fig. 3.18 – Courbes de gain de l’amplificateur pour différents signaux
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Fig. 3.19 – Courbes de rendement de l’amplificateur pour différents signaux

Les signaux ont tous la même bande de modulation. On observe une différence de

comportement en terme de puissance en zone de compression de gain, de rendement moyen

et d’ACPR qui est directement liée à la statistique des signaux dont leur PDF et CCDF

comme montré et indiqué au chapitre I (Fig 1-28, 1-29). Dans la zone de compression

importante, nous observons un changement de comportement en fonction du type de

signal dû à l’étirement des fonctions de PDF et de CCDF vers les abscisses positives de
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Fig. 3.20 – Courbes de compression de gain de l’amplificateur pour différents signaux
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Fig. 3.21 – Courbes d’ACPR de l’amplificateur pour différents signaux

la puissance normalisée.

Nous observons à travers ces courbes la dégradation de la linéarité de l’amplificateur de

puissance en fonction du type de signal d’excitation.
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3.5.2 Caractérisation en valeur instantanée

Dans cette partie nous nous concentrons sur la caractérisation en terme d’enveloppe

instantanée. Nous regardons ici le comportement de l’amplificateur lorsque celui ci est

excité par des signaux modulés. La puissance dans cette partie sera définie par l’équation

(3.6).

Pinst (t) =
1

2

|x̃ (t)|2

R0

(3.6)

3.5.2.1 Présentation du problème de synchronisation d’enveloppes complexes

Les mesures pour caractériser un amplificateur de puissance en mode ”statique”’

(CW) et en mode ”puissance moyenne” (signaux modulés) sont effectués en un point

de puissance moyenne et ne mettent pas en évidence l’interdépendance temporelle des

échantillons à la sortie de l’amplificateur mesuré, c’est à dire les effets mémoire HF/BF

de l’amplificateur. C’est pourquoi il apparâıt nécessaire de mesurer simultanément les

enveloppes complexes d’entrée Ve (t) et de sortie Vs (t) de l’amplificateur de puissance,

afin de tracer les courbes de conversion dynamiques AM/AM (évolution de |Vs (t)| en

fonction de |Ve (t)|) et AM/PM (évolution du déphasage entre Vs (t) et Ve (t) en fonction

de |Ve (t)|). Cependant notre récepteur ne possède qu’une entrée, les mesures simultanées

de l’entrée et de la sortie sont donc impossibles ; une procédure de synchronisation

logicielle sera nécessaire. Dans une première approche, étudions les résultats de mesures

séquentielles entrée/sortie.

Pour illustrer le problème, nous avons utilisé une modulation QAM16 filtrée en racine

de cosinus surélevé avec un roll off de 0.35 et un débit symbole de 100Ksymb/s. La figure

3.22 montre les diagrammes vectoriels en entrée et sortie de l’amplificateur. On observe

une rotation de ϕ0 entre ces diagrammes vectoriels. Cette rotation de phase cumule le

déphasage entre les OL d’émission et de réception internes aux appareils et l’AM/PM

moyen de l’amplificateur de puissance.
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Fig. 3.22 – Diagramme vectoriel entrée et sortie de l’amplificateur avant synchronisation

Fig. 3.23 – Module des enveloppes entrée et sortie de l’amplificateur avant synchronisation

Les modules des enveloppes complexes en entrée et en sortie de l’amplificateur sont

présentés sur la figure 3.23 et illustrent la non synchronisation temporelle par un décalage

temporel de τ entre ces enveloppes. Ce retard est dû à l’absence de synchronisation

matérielle entre le générateur (SMU) et le récepteur(FSQ). L’utilisation d’un trigger

matériel entre le SMU et le FSQ n’assure pas une synchronisation parfaite. Une méthode

logicielle est préférable pour affiner la synchronisation.

En utilisant les enveloppes complexes Entrée/sortie brutes, nous avons tracé la

caractéristique |Vs (t)| en fonction de |Ve (t)| sur la figure 3.24. On voit très bien qu’il

est impossible d’en extraire une information particulière d’où la nécessité de faire une

synchronisation logicielle de ces enveloppes complexes.
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Fig. 3.24 – Représentation du module de l’enveloppe complexe de sortie de l’amplificateur
en fonction du module de l’enveloppe complexe d’entrée sans la synchronisation
d’enveloppe

3.5.2.2 Procédure de synchronisation utilisée

On trouve dans les publications [4] [5] plusieurs techniques de synchronisation des

enveloppes complexes d’un signal dont l’acquisition est faite à deux instants différents.

En général, ces méthodes utilisent l’inter-corrélation temporelle [6]. Les mesures étant

discrétisées en temps, le retard ne peut être déterminé qu’avec la précision optimale Te

où Te désigne la période d’échantillonnage.

Nous avons choisi de faire une estimation du retard dans le domaine fréquentiel où la

discrétisation est faite en fréquence afin d’avoir une meilleure précision dans le domaine

temporel [7]. Si x̃ (t) et ỹ (t) représentent respectivement l’enveloppe complexe du signal à

Fig. 3.25 – Procédure de synchronisation

l’entrée et à la sortie de l’amplificateur, la sortie de l’amplificateur peut être approximée

au premier ordre en fonction de l’entrée dans sa zone linéaire par l’équation (3.7).

ỹ (t) = G · x̃ (t− τ) ejϕ0 (3.7)

En désignant par X̃(f) la transformée de Fourier de l’enveloppe complexe à l’entrée de

l’amplificateur, la transformée de Fourier à la sortie est donnée par l’équation (3.8). ”f”

est la fréquence équivalente bande de base de l’enveloppe complexe.

Ỹ (f) = G · X̃ (f) ej(2πfτ+ϕ0) (3.8)
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La transformée de Fourier de l’inter-corrélation entre les enveloppes complexes d’entrée et

de sortie est le produit des transformées de Fourier conjuguées et est donnée par l’équation

(3.9).

TF [corr (x̃ (t) , ỹ (t))] =
[

X̃ (f)
]

×
[

Ỹ (f)
]∗

=
[

X̃ (f)
]

×
[

X̃ (f)
]∗

e−j(2πτt+ϕ0)

=G2
∣

∣

∣X̃ (f)
∣

∣

∣

2

e−j(2πfτ+ϕ0)

(3.9)

Nous déterminons par cette méthode un retard moyen τ sur la bande de modulation et

la rotation de phase ϕ0 en calculant l’argument de cette inter corrélation fréquentielle qui

n’est autre que le facteur de phase de l’inter corrélation fréquentielle donnée par l’équation

(3.9). Sa représentation en fonction de la fréquence est donnée par la figure 3.26. Elle

montre que cet argument est une fonction linéaire de la fréquence dans le domaine des

fréquences correspondant à la bande du signal utilisé. La phase à l’origine des fréquences

correspond à ϕ0 et la pente de la droite est proportionnelle à τ .

Fig. 3.26 – Argument de l’inter corrélation entrée et sortie de l’amplificateur

Après estimation de τ et de ϕ0, les enveloppes complexes entrée/sortie mesurées

séquentiellement sont synchronisées de façon logicielle par l’algorithme défini par

l’organigramme représenté par la figure 3.27
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Fig. 3.27 – Organigramme de la procédure de synchronisation logicielle

Il est à noter que la synchronisation est réalisée dans le domaine fréquentiel. Les

figures 3.28 et 3.29 montrent respectivement les modules des enveloppes complexes et les

diagrammes vectoriels avec et sans synchronisation. Les enveloppes étant synchronisées
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Fig. 3.28 – Enveloppes avant et après synchronisation

en phase et en temps les caractéristiques d’enveloppe dynamique peuvent ainsi être
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Fig. 3.29 – Diagramme vectoriel avant et après synchronisation

déterminées. A titre d’illustration, nous montrons sur les figures 3.30 et 3.31 les

caractéristiques dynamiques pour des mesures faites sur un amplificateur utilisant un
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Fig. 3.30 – Module de l’enveloppe de sortie en fonction du module de l’enveloppe d’entrée
avant (a) et après (b) synchronisation

signal en modulation QAM16 avec un débit de 100ksymb/s et une fréquence porteuse
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Fig. 3.31 – Déphasage en fonction du module de l’enveloppe d’entrée avant (a) et après
(b) synchronisation

à 1, 19GHz. La puissance moyenne du signal à l’entrée de l’amplificateur ets égale à 1

dBm et correspond à un fonctionnement linéaire de l’amplificateur de puissance. On peut

observer les différences sur les formes de ces caractéristiques avant et après l’application

de la procédure de synchronisation.

3.5.2.3 Démodulation des signaux QPSK et QAM16 pour le calcul de l’EVM

La figure 3.32 présente les différentes étapes de démodulation du signal. Les signaux

I/Q issus du récepteur (FSQ8) sont d’abord synchronisés à l’aide de la méthode de

synchronisation d’enveloppe complexe décrite précédemment qui permet ainsi de réaliser

la synchronisation trame (localisation du début et de la fin de la séquence) et de corriger

le décalage de phase induit par le canal de transmission.

La figure 3.33 montre le diagramme de l’oeil et le diagramme vectoriel d’un signal

modulé en QPSK à un débit symbole de 100ksymb/s avant la procédure de synchronisation

d’enveloppe complexe. On y observe la fermeture de l’oeil dû non seulement à l’effet du

filtrage en RRC mais aussi à la non synchronisation temporelle des signaux.

La figure 3.34 présente le diagramme de l’oeil et le diagramme de constellation après

la synchronisation d’enveloppe complexe sur le plan 2 de la figure 3.32. On observe

l’ouverture partielle du diagramme de l’oeil dû à la correction du retard et la rotation du

diagramme de constellation.

Une opération de filtrage de réception est ensuite réalisée sur les signaux I et Q .
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Fig. 3.32 – Synoptique des différentes étapes de démodulation
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Fig. 3.33 – Diagramme de l’oeil (a) et diagramme vectoriel (b) avant la synchronisation
d’enveloppe

0 5 10 15 20 25 30 35
−2.5

−2.0

−1.5

−1.0

−0.5

0.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

(a)

Numéro échantillon

−3 −2 −1 0 1 2 3
−2.5

−2.0

−1.5

−1.0

−0.5

0.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

(b)

Partie réelle(V)

pa
rtie

 im
ag

ina
ire

(V
)

am
pli

tud
e(

V)

Fig. 3.34 – Diagramme de l’oeil (a) et diagramme vectoriel (b) après la synchronisation
d’enveloppe

La réponse impulsionnelle en racine de cosinus surélevé est identique à celle présente à

l’émission. Ce filtrage a pour but d’annuler les interférences entre symboles inhérentes au

filtre d’émission. Le diagramme de l’oeil au plan 3 de la figure 3.32 est représenté sur la
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figure 3.35 et montre l’ouverture totale de l’oeil.

Fig. 3.35 – Diagramme de l’oeil (a) et diagramme vectoriel (b) après filtrage en RRC

Nous disposons de 16 échantillons par symbole. La procédure de synchronisation

symbole [8] consiste à déterminer l’échantillon optimal parmi les 16 échantillons

correspondant à l’ouverture maximale du diagramme de l’oeil. La récupération des

symboles consiste à réaliser un sous échantillonnage en prenant un échantillon par

symbole avec le retard τopt. Nous obtenons par la suite sur le plan 4 de la figure 3.32 le

diagramme de constellation du signal démodulé représenté par la figure 3.36.

−8 −6 −4 −2 0 2 4 6 8
−8

−6

−4

−2

0

2

4

6

8

partie réelle (V)

pa
rt

ie
 im

ag
in

ai
re

 (
V

)

Fig. 3.36 – Diagramme vectoriel après la décision

Pour le calcul de l’EVM, une normalisation en amplitude [9] est effectuée afin de

mesurer l’erreur vectorielle entre les symboles émis et les symboles démodulés.
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3.6 Comparaison entre résultats de mesures et de

simulation sur un amplificateur de puissance

Dans cette partie, nous présentons quelques comparaisons entre les résultats de

mesure et les simulations en terme d’EVM, d’ACPR et de C/I3 pour un amplificateur de

puissance dont les simulations a été présentées au chapitre I.

Dans cette comparaison, le signal de test est une modulation QAM16 filtrée en racine

de cosinus surélevé. Le test porte sur deux débits symboles différents : 100Ksymb/s et

1Msymb/s. La caractérisation en C/I3 est faite avec un écart entre les raies de 100KHz

et de 1MHz.

Les courbes ci-dessous montrent les comparaisons obtenues entre les résultats de mesure

et de simulation pour les variations d’ACPR, d’EVM et de C/I3 en fonction de la

puissance disponible et de la compression de gain en signal modulé.

Nous observons la même tendance dans l’évolution mais on note une différence

significative entre les résultats de mesure et les résultats de simulation.

Fig. 3.37 – ACPR et EVM(c) en fonction de la puissance disponible (a) et (c) ;ACPR et
EVM en fonction de la compression de gain (b) et (d)
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Fig. 3.38 – C/I en fonction de la puissance disponible (a) ; C/I en fonction de la
compression de gain (b)

Fig. 3.39 – ACPR et EVM(c) en fonction de la puissance disponible (a) et (c) ;ACPR et
EVM en fonction de la compression de gain (b) et (d)
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Fig. 3.40 – C/I en fonction de la puissance disponible (a) ; C/I en fonction de la
compression de gain (b)

3.7 Conclusion du chapitre

Ce chapitre a présenté un banc de mesure temporelle des enveloppes des signaux

modulés et sa mise en place en faisant ressortir les aspects de traitement du signal qui lui

sont associés aussi bien en génération qu’en réception. Quelques exemples de mesures en

signal CW et en signal modulé ont été faites pour sa validation.

Ce banc de mesure va être exploité pour étudier deux aspects qui seront décrits dans le

chapitre IV :

– La caractérisation des pertes de corrélation d’un signal de radionavigation au passage

dans un amplificateur non linéaire.

– La mise en oeuvre d’une solution de prédistorsion numérique pour la linéarisation

d’amplificateur de puissance.
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4.1 Introduction

Le chapitre III nous a présenté un banc de mesures d’enveloppes complexes des

signaux modulés microondes.

Nous allons dans ce chapitre présenter quelques applications du banc. Tout d’abord,

nous présenterons le test de robustesse d’un signal de radionavigation par satellite

(Galileo) lors de son amplification en régime non linéaire. Nous parlerons ensuite de

l’extraction de caractéristiques AM/AM et AM/PM dynamiques d’un amplificateur de

puissance excité par des signaux modulés. Un aspect de modélisation comportementale

de l’amplificateur de puissance sera pris en compte et appliqué à la linéarisation des

amplificateurs de puissance microonde par prédistorsion numérique en bande de base du

signal.

4.2 Test de robustesse d’un signal de radionavigation

par satellite transmis par un amplificateur de

puissance

Les systèmes de navigation par satellite furent déployés au cours des années 1980

par les États Unis et l’URSS et baptisés respectivement GPS(Global Positioning System)

et GLONASS(Global Navigation System Satellite). Ces systèmes étaient destinés aux

applications militaires de guidage de missile et d’assistance à la navigation mais

connaissent aujourd’hui un grand succès dans le domaine civil.

Malgré son succès dans le domaine des applications civiles, le GPS connâıt cependant

quelques défauts qui sont :

– une précision faible (environ 20 mètres) et surtout variable en fonction du lieu et de

l’heure.

– une fiabilité parfois défaillante.

– une couverture aléatoire des régions situées à des latitudes élevées et des milieux

urbains denses.

– enfin le risque principal et récurent d’inaccessibilité aux données en cas de crise.

Face à ces inconvénients, la CE (Communauté Européenne) en collaboration

avec l’ASE (l’Agence Spaciale Européenne) ont décidé de mettre en place un projet

de construction d’un système de navigation par satellite ”GALILEO” entièrement

indépendant et placé sous contrôle civil avec un fonctionnement garanti en permanence.
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La qualité des signaux transmis est déterminante pour la précision des positions

que fourniront les récepteurs des utilisateurs au sol. C’est pourquoi il est impératif

d’effectuer une vérification poussée des signaux. La qualité du signal peut être affectée par

l’environnement orbital du satellite, l’amplificateur de puissance dans le transmetteur du

satellite, sa propagation entre l’espace et le sol qui souffrira des effets de la troposphère,

de l’ionosphère et des trajets multiples, les effets de brouillage non intentionnels causés

par des systèmes de télécommunications dont les fréquences sont voisines. Pour vaincre

ces contraintes, le signal choisi pour ”Galileo” doit donc être robuste.

4.2.1 Définition du critère de mérite du test de robustesse.

Dans cette partie, nous allons étudier l’effet des non-linéarités de l’amplificateur de

puissance (émetteur du satellite) sur un signal de type ”Galileo” en terme de pertes de

corrélation. Nous rappelons que les caractéristiques du signal ”Galileo” ont été détaillées

au paragraphe (1.6.2.2).

Pour le test de robustesse du signal de radionavigation ”Galileo”, le critère de

mérite analysé ici concerne les Pertes de Corrélations qui sont basées sur l’utilisation

du coefficient de corrélation normé qui permet de quantifier le degré de ressemblance

entre les signaux x̃ (t) et ỹ (t), respectivement entre l’entrée et la sortie de l’amplificateur

de puissance. Ceci est illustré par la figure 4.1.

Fig. 4.1 – Banc de mesure et pertes de corrélation

Il s’agit ici de trouver un coefficient α tel que à un instant donné, x̃ (t) se superpose

au mieux à ỹ (t). Ceci est réalisé lorsque l’énergie de la différence :
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x̃ (tk) − αỹ (tk) (4.1)

est minimale. La détermination de α est faite à partir de la minimisation de la fonction :

z (α, tk) =
1

N

N
∑

k=1

|x̃ (tk) − αỹ (tk)|
2 (4.2)

ou encore :

z (α, tk) =
1

N

N
∑

k=1

|x̃ (tk)|
2 +

1

N
α2

N
∑

k=1

|ỹ (tk)|
2 −

2α

N

N
∑

k=1

x̃ (tk) ỹ (tk) (4.3)

chercher la valeur de α revient donc à résoudre l’équation :

∂z (α, tk)

∂ (α)
= 0, (4.4)

c’est-à-dire

2α

N

N
∑

k=1

|ỹ (tk)|
2 −

2

N

N
∑

k=1

x̃ (tk) · ỹ (tk) = 0 (4.5)

d’où

α =

1
N

N
∑

k=1

x̃ (tk) ỹ (tk)

1
N

N
∑

k=1

|ỹ (tk)|
2

(4.6)

On a alors dans ce cas

zmin =
1

N

[

N
∑

k=1

|x̃ (tk)|
2

]











1 −

{

1
N

N
∑

k=1

x (tk) y (tk)

}2

1
N

N
∑

k=1

|x̃ (tk)|
2 · 1

N

N
∑

k=1

|y (tk)|
2











(4.7)

Si on pose

Γ =

1
N

N
∑

k=1

x̃ (tk) ỹ (tk)

√

1
N

N
∑

k=1

|x̃ (tk)|
2 · 1

N

N
∑

k=1

|ỹ (tk)|
2

(4.8)

On a alors
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zmin =
1

N

N
∑

k=1

|x̃ (tk)|
2 (

1 − Γ2
)

(4.9)

L’erreur z sera nulle si Γ = 1. Dans ce cas, les deux processus dont x̃ (tk) et ỹ (tk) sont les

réalisations, sont totalement corrélés. Par définition, la grandeur

1

N

N
∑

k=1

x̃ (tk) ỹ (tk) (4.10)

est le coefficient de corrélation et Γ le coefficient de corrélation normé.

Γ est ainsi le critère de mérite utilisé pour le test de robustesse des signaux ”Galileo”

vis-à-vis des non linéarités et des effets mémoires des amplificateurs de puissance. Il a été

évalué à la fois sur la composante I et la composante Q de l’enveloppe complexe.

4.2.2 Résultats du test de robustesse

Les travaux de test ont été effectués sur trois maquettes d’amplificateurs différents.

Nous présentons ici les résultats obtenus sur un seul amplificateur car les conclusions sont

identiques pour les autres. Il est à noter que le calcul de pertes de corrélations n’a un sens

que si la procédure de synchronisation présentée au chapitre III est réalisée.

Afin de mettre en évidence les effets mémoires HF présents dans l’amplificateur de

puissance présenté au paragraphe (3.4), les mesures ont été faites pour différentes bandes

de modulation du signal. La fréquence porteuse est de 1.19GHz et les paramètres de

polarisation sont : V DS0 = 7V , IDS0 = 155mA et V GS0 = −1, 7V . La figure 4.2

montre la compression de gain de l’amplificateur de puissance en fonction de la puissance

moyenne disponible d’entrée pour différentes bandes de modulations du signal Galileo (On

fait varier la bande de modulation en générant chaque échantillon temporel à une cadence

variable). Elle montre bien que cette compression de gain varie en fonction de la bande de

modulation montrant ainsi les effets mémoires que présente l’amplificateur de puissance.

La figure 4.3 montre l’évolution des pertes de corrélation en fonction de la puissance

disponible d’entrée. A titre indicatif, nous rappelons ici que les pertes de corrélation sont

exprimées en ”dB”. On note les faibles valeurs des pertes de corrélation en zone linéaire

de l’amplificateur de puissance. Elles augmentent dès le début de la compression mais

restent faibles.

On peut mentionner que les pertes de corrélation augmentent avec la bande de

modulation du signal, traduisant ainsi la présence des effets mémoires dans l’amplificateur

de puissance. Sur la figure 4.4, les pertes de corrélation sont représentées en fonction de la

compression de gain en signal modulé. Ces courbes semblent indiquer, dans une première
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Fig. 4.2 – Compression de gain en fonction de la puissance disponible
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Fig. 4.3 – Pertes de corrélation en fonction de la puissance disponible

approximation, que les pertes de corrélation dépendent en principe de la compression de

gain en signal modulé. Les pertes de corrélation augmentent relativement de 0.1dB par

dB de compression de gain.

Nous constatons donc finalement à travers ces courbes qu’on atteint une dégradation

maximale de corrélation de 0,6dB pour une compression de gain de 8dB pour un signal

dont la bande de modulation atteint 80MHz. Nous pouvons donc en déduire que le signal

de radionavigation ”Galileo” est robuste aux non linéarités et aux effets mémoires des

amplificateurs de puissance.
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Fig. 4.4 – Pertes de corrélation en fonction de la compression de gain en signal modulé

4.3 Proposition de modélisation comportementale

d’un amplificateur de puissance excité par des

signaux modulés

La conception d’un système de communication suit une démarche hiérarchique

(composants-circuits-systèmes) qui nécessite l’utilisation d’un large panel d’outils de

simulation. Cependant, malgré le grand nombre d’outils d’investigations performants

disponibles sur le marché, pour étudier le comportement d’équipements non linéaires,

il n’en reste pas moins que la précision des simulations dépend de celle des modèles

mathématiques utilisés.

Plusieurs travaux de recherches ont jusqu’ici été menés dans le cadre de la modélisation

comportementale des amplificateurs de puissance microonde. On peut citer par exemple

les séries de Volterra [1] [2] [3],[4] ou encore l’utilisation des réseaux de neurones, avec un

intérêt particulier pour les réseaux d’ondelettes entrâınés par l’algorithme BFGS.

Des travaux ont également été menés dans [5], [6] dans le but d’extraire un modèle

de l’amplificateur de puissance lorsque celui ci est excité par des signaux modulés.

Ces modèles ont l’avantage de prendre en compte les effets de la variation de la

bande de modulation et donc des effets mémoires. Ils prennent également en compte

le comportement de l’amplificateur de puissance dans son environnement réel de

fonctionnement.
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La figure 4.5 montre l’exemple d’un signal de communication x(t) issu d’un modulateur

I/Q et injecté à l’entrée d’un amplificateur de gain complexe G̃.

Fig. 4.5 – Synoptique d’un modulateur IQ suivi d’un dispositif non linéaire

En considérant la représentation complexe d’un signal modulé en amplitude et phase,

avec une porteuse fc, le signal x(t) se met sous la forme :

x(t) = A (t) cos [wct+ θ (t)]

= 1
2
z̃ (t) ejwct + 1

2
z̃∗ (t) e−jwct

(4.11)

où

z̃ (t) = i(t) + jq(t),

A (t) =
√

i2 (t) + q2 (t),

θ (t) = tan−1
(

q(t)
i(t)

)

,

z̃ (t) est l’enveloppe complexe [7] [8], i(t) la composante en phase et q(t) la composante

en quadrature en bande de base. De manière classique, la modélisation quasi statique des

caractéristiques de conversion AM/AM et AM/PM instantanées se fait en utilisant les

séries de puissances complexes exprimées par l’équation :

y (t) = G̃ (x (t)) = ã1x (t) + ã3x
3 (t) + ã5x

5 (t) + · · · + ãNx
N (t)

=

(N−1)/2
∑

n=0

ã2n+1x
2n+1 (t)

(4.12)

.

L’utilisation des coefficients complexes donne un degré de liberté nécessaire pour

extraire à la fois l’AM/AM et l’AM/PM [9]. Cependant nous proposons ici une approche

originale de modélisation prenant en compte la bande de modulation du signal et donc les

effets mémoires en valeur moyenne en utilisant des techniques de lissage. Cette méthode

détermine les caractéristiques AM/AM et AM/PM dites ”équivalent quasi-statique” de

l’amplificateur de puissance à partir de mesures des caractéristiques AM/AM et AM/PM

Compromis linéarité et rendement des amplificateurs de puissance microondes Page 141



Chapitre 4 : Applications du Banc de mesure

dynamiques lorsqu’il est excité par des signaux modulés. Nous proposons deux étapes :

1. Extraction de l’AM/AM à partir d’une modélisation polynomiale de la caractéristique

dynamique AM/AM en utilisant la méthode des moindres carrés.

2. Extraction de l’AM/PM à partir du lissage de la caractéristique dynamique AM/PM

en utilisant la méthode de Savitzky-Golay.

4.3.1 Détermination de l’AM/AM

L’extraction de l’AM/AM utilise la caractéristique dynamique AM/AM

(représentation de |ỹ (t)| en fonction de |x̃ (t)|) représentée généralement par un

nuage de points plus ou moins ouvert suivant les effets mémoires et la méthode des

moindres carrés , afin de déterminer un polynôme à coefficients réels et monômes impairs

passant au mieux au milieu de ce nuage de points. Ce polynôme est défini par l’équation

(4.13) où x (t) = |x̃ (t)| et y (t) = |ỹ (t)|.

y (t) = G (x (t)) = a1x (t) + a3x
3 (t) + a5x

5 (t) + · · · + aNx
N (t)

=

(N−1)/2
∑

n=0

a2n+1x
2n+1 (t)

(4.13)

.

La détermination des coefficients ai est basée sur la minimisation de la quantité

Π =
N
∑

i=1

[(yi −G(xi))]
2 définissant l’erreur quadratique moyenne. Les (xi, yi) représentent

l’ensemble des points issus de la mesure. Cette hypothèse de minimisation conduit à

l’équation (4.14)

N
∑

i=1

[

(yi − (a1xi + a3x
3
i + a5x

5
i + α7x

7
i + · · · amx

m
i )

]2
= min (4.14)

Par un simple calcul de dérivée partielle de l’équation (4.14) membre à membre nous

obtenons l’équation (4.15)
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(4.15)

Cette équation peut se mettre sous la forme

[A] = [B] · [am] (4.16)

ou encore

[B]T · [A] = [B]T · [B] · [am] (4.17)

Les coefficients du polynôme sont alors déterminés par l’équation

[am] = ([B]T · [B])−1 · [B]T · [A] (4.18)

Il est important de rappeler ici que cette procédure est faite pour un niveau de

puissance moyenne donné à l’entrée de l’amplificateur de puissance. La figure 4.6 montre
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Fig. 4.6 – Représentation de l’AM/AM dynamique en zone linéaire (a) et en zone de
compression(b)
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le résultat obtenu pour deux niveaux de puissance moyenne différents correspondant

respectivement au fonctionnement de l’amplificateur en zone linéaire(a) et en zone de

compression(b). Le signal de test choisi ici est un signal de modulation QAM16 avec un

débit symbole de 5Mbauds. L’amplificateur testé est le même que celui utilisé pour les

tests vis-à vis du signal Galileo.

Une telle représentation ne peut être possible qu’après avoir réalisé la procédure de

synchronisation d’enveloppe complexe des signaux d’entrée et de sortie de l’amplificateur

de puissance.

La figure 4.7 montre une comparaison entre la caractéristique statique AM/AM

extraite de manière conventionnelle en ”CW” et celle obtenue par interpolation à l’aide

des moindre carrés sur une mesure de la caractéristique dynamique d’un amplificateur de

puissance excité par un signal modulé.
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Fig. 4.7 – Comparaison AM/AM modèle et CW

Les deux caractéristiques sont identiques dans le cas présent lorsque les variations

d’amplitude passent par la zone linéaire. La procédure de synchronisation logicielle fait

une correction automatique du TPG bas niveau supposé approximé quasi constant de

l’amplificateur sur la bande du signal de test. En revanche, on observe un comportement

différent dans la zone de compression de l’amplificateur mettant en évidence l’importance

des effets mémoires en zone de compression.

4.3.2 Détermination de l’AM/PM

La figure 4.8 montre l’AM/PM dynamique de l’amplificateur de puissance déterminée

pour un niveau de puissance moyenne donné du signal. La dispersion plus importante des
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Fig. 4.8 – AM/PM dynamique de l’amplificateur

points pour des abscisses voisines de 0 ne traduit pas un effet mémoire mais une limite

de la précision de la mesure de la phase d’un signal d’amplitude quasi nulle. La question

que l’on se pose ici est de savoir comment trouver une méthode permettant d’extraire

de ce nuage de points la meilleure représentation possible de l’AM/PM dite équivalent

quasi-statique de l’amplificateur de puissance.

Des travaux ont été menés faisant intervenir des techniques de lissage telle que la

moyenne mobile ou la moyenne mobile exponentielle [10]. Cependant, ces techniques

souffrent d’un problème de transitoire de début et de fin car elles ne fournissent pas de

valeurs aux extrémités, et du problème des extremums relatifs. Il en découle un lissage

approximatif.

La méthode de lissage que nous avons adoptée est celle utilisant le filtre de Savitzky-

Golay [11] développé et utilisé pour la première fois en 1964 par Abraham Savitzky et

Marcel J.E. Golay. L’avantage de cette méthode est de préserver les maxima et les minima

relatifs. Basée sur une méthode de régression polynomiale de degré m sur une distribution

d’environ m+ 1 points, régulièrement espacés, elle utilise une fenêtre glissante de largeur

Wk centrée sur k comme le montre la figure 4.9 pour déterminer la valeur lissée pour

chaque point.

La fenêtre Wk est constituée de N = l + r + 1 points dont l’ensemble des indices

est {k − l, · · · , k, · · · , k + r}. Si on pose k = 0, pour tous les i ∈ {−l, · · · , 0, · · · , r}, on

détermine un polynôme g(i) approximant au mieux le nuage des N points centrés sur

k = 0 tels que :

f (i) = g (i) = a0 + a1i+ a2i
2 + a3i

3 + · · · + ami
m (4.19)

Où f(i) désigne un point d’indice i de la fenêtre Wk. Résoudre l’équation (4.19) revient à
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Fig. 4.9 – Lissage par fenêtre glissante

résoudre le système matriciel suivant :
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(4.20)

équation pouvant se mettre sous la forme :

[B] · [A] = [f ] (4.21)

On obtient un système surdimensionné car N > (m+ 1). La détermination de la matrice

des coefficients [A] fait intervenir les moindres carrés et conduit à l’équation ci-dessous :

[A] =
(

[B]T · [B]
)−1

· [B]T · [f ] (4.22)

D’après l’équation (4.19) la valeur du point moyenné au centre de la fenêtre est égal

au coefficient a0. On détermine ainsi le lissage des données en déplaçant la fenêtre sur

l’ensemble des points.

La figure 4.10 montre le résultat de ce type de lissage obtenu pour deux niveaux

différents de puissance moyenne d’entrée de l’amplificateur. On observe bien que le

résultat que donne ce type de lissage dépend du niveau de puissance moyenne d’entrée

de l’amplificateur de puissance, comme il a été mentionné pour l’AM/AM. La figure

4.11 compare l’AM/PM statique à l’AM/PM équivalent quasi-statique obtenu par cette

méthode de lissage. Une nette différence est observée. Ces deux techniques permettent
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Fig. 4.10 – Représentation de l’AM/PM dynamique en zone linéaire (a) et en zone de
compression (b)
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Fig. 4.11 – Comparaison AM/PM CW et modèle

d’extraire un modèle comportemental équivalent quasi-statique en environnement réel,

c’est à dire en présence des signaux modulés. Il est à noter que cette modélisation suppose

que l’amplificateur est adapté en entrée et en sortie.

4.3.3 Application du modèle à la détermination de l’EVM

Les caractéristiques ”équivalent quasi-statique” ainsi extraites peuvent servir à

modéliser un amplificateur de puissance et prévoir son comportement par simulation

lorsqu’il fonctionnera dans un environnement utilisant les signaux modulés. La topologie

du modèle est présentée sur la figure 4.12. Pour chaque niveau de puissance moyenne,

un modèle est extrait. Il est composé de deux tables indexées par le module de Ve(t), le
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Fig. 4.12 – Topologie du modèle

gain (AM/AM) et la phase (AM/PM), qui sont ensuite appliqués à l’enveloppe complexe

d’entrée. Le niveau de puissance d’entrée est déterminé afin de choisir le bon couple de

table indexée. Ce modèle est implanté dans l’environnement Ptolémy de ADS comme le

montre la figure 4.13 où le modèle circuit de l’amplificateur est remplacé par une bôıte

Fig. 4.13 – Schéma de simulation du modèle quasistatique

”Gain RF” comportant les paramètres du modèle décrit précédemment. Le critère de

performance EVM est ainsi déterminé par une simulation. Les figures 4.14 et 4.15

représentent respectivement les résultats de l’EVM obtenu en mesure et en simulation

utilisant l’amplificateur Galileo à la fréquence centrale de 1,19GHz et son modèle

comportemental et ceci pour différentes bandes de modulation d’un signal QAM16 filtré.

Nous pouvons voir que les résultats concordent pour le faible débit (100ksymb/s) et

diffèrent légèrement pour le fort débit 2Msymb/s. Ceci peut s’expliquer par le fait que

le modèle proposé moyenne la dispersion des courbes AM/AM et AM/PM dynamiques

obtenu en présence d’effet mémoire.
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Fig. 4.14 – Comparaison EVM simulé et mesuré à 100Kbauds
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Fig. 4.15 – Comparaison EVM simulé et mesuré à 2Mbauds

4.4 Application à la linéarisation par pré-distorsion

numérique bande de base

L’amplificateur de puissance est un composant indispensable d’une châıne de

communication et est par nature non linéaire. Ces non linéarités génèrent des remontées

spectrales conduisant ainsi aux interférences avec des canaux adjacents.

Pour réduire ces non linéarités, l’amplificateur peut fonctionner avec un recul de

puissance de manière à opérer dans sa zone de fonctionnement linéaire. Cependant, avec

des nouveaux formats de modulation tels que le WCDMA et l’OFDM qui ont un PAPR
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très élevé engendrant ainsi de fortes variations d’enveloppes du signal, l’amplificateur doit

être utilisé avec un très fort recul de puissance par rapport à sa puissance de saturation.

Par conséquent, on assiste à une perte drastique du rendement pouvant descendre jusqu’à

10% [12]. Pour améliorer ce rendement sans compromettre la linéarité de l’amplificateur

de puissance, les techniques de linéarisation sont alors essentielles.

Parmi ces techniques, les méthodes de linéarisation d’amplificateurs par prédistorsion

numérique en bande de base sont largement utilisées dans la littérature et ont donné lieu

ces dernières années à un grand nombre de publications[13], [14], [15], [16]. Quelle que

soit la méthode utilisée, le principe reste le même et consiste à pré-compenser le signal

à transmettre avant son passage à travers l’amplificateur de puissance (comme le montre

la figure 4.16) de telle façon que la combinaison du prédistordeur et de l’amplificateur

devienne un dispositif linéaire vis à vis de l’enveloppe contenant l’information à

transmettre. Avec la prédistorsion, l’amplificateur de puissance peut alors être utilisé dans

sa zone de saturation en maintenant à la fois une bonne linéarité et un bon rendement.

Typiquement, si l’amplificateur de puissance est modélisé par une série polynomiale à

Fig. 4.16 – Principe de prédistorsion

monôme impair, le linéariseur peut également être modélisé par une série polynomiale à

monôme impair. Soit Vc le signal en entrée du linéariseur, Ve le signal à sa sortie et Vs le

signal en sortie de l’amplificateur de puissance, nous avons les relations suivantes :

Ve = b1Vc + b3V
3
c + b5V

5
c (4.23)

où les coefficients bi définissent le polynôme du prédistordeur. Nous avons alors :
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Vs = a1Ve + a3V
3
e + a5V

5
e

= a1

(

b1Vc + b3V
3
c + b5V

5
c

)

+ a3

(

b1Vc + b3V
3
c + b5V

5
c

)3

+ a5

(

b1Vc + b3V
3
c + b5V

5
c

)5

(4.24)

où les coefficients ai définissent le polynôme de l’amplificateur. L’objectif ici est d’obtenir

une fonction linéaire idéale de l’ensemble (linéariseur et amplificateur de puissance). Seul

le coefficient représentant la fonction linéaire doit donc être présent dans la fonction de

transfert soit :

Vs = a1Ve (4.25)

En identifiant les équations (4.24) et (4.25) on est amené à résoudre le système suivant :























a1b1 = a1

a1b3 + a3b
3
1 = 0

a1b5 + 3a3b
2
1b3 + a5b

5
1 = 0

3a3b1 (b1b5 + b23) + 5a5b
4
1b3 = 0

(4.26)

Les coefficients du linéariseur sont alors donnés par :















b1 = 1

b3 = −a3

a1

b5 =
3a2

3−a1a5

a2
1

(4.27)

La fonction de transfert du linéariseur s’écrit alors théoriquement :

Ve = Vc −

[

a3

a1

]

V 3
c +

[

3a2
3 − a1a5

a2
1

]

V 5
c · · · (4.28)

l’équation (4.28) donne théoriquement la fonction de transfert du linéariseur idéal que

l’on pourrait mettre en place.

Le tout premier linéariseur par prédistorsion numérique en bande de base sans prise en

compte de l’effet mémoire fut proposé par Nagata [17]. Dans cette structure, étant donnée

une enveloppe complexe d’entrée x̃ (t), le prédistordeur génère un signal de correction

complexe ∆ [x̃ (t)] à partir d’une table de correspondance à deux dimensions indexée par

les parties réelles et imaginaires de x̃ (t). Le signal prédistordu est donné par :

z̃ (t) = x̃ (t) + ∆ [x̃ (t)] (4.29)
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L’inconvénient de cette approche est la taille énorme de la table de correspondance

puisqu’elle doit être à deux dimensions et prendre en compte un grand nombre de données.

En considérant le fait que les caractéristiques AM/AM et AM/PM de l’amplificateur

dépendent uniquement de l’amplitude d’entrée, la table de correspondance à deux

dimensions peut être remplacée par deux tables à une dimension. Indexée par l’amplitude

du signal d’entrée rx (t), la table à une dimension spécifie l’amplitude de sortie équivalente,

A [rx (t)], et la phase φA [rx (t)]. Ainsi la sortie du prédistordeur est donnée par :

z (t) = A [rx (t)] ej{φx(t)+φA[rx(t)]} (4.30)

où φx (t) représente la phase du signal d’entrée x̃ (t). Ce genre de prédistordeur proposé

par Faulkner et al. [18] est communément appelé prédistordeur à structure polaire. La

méthode que nous allons proposer dans les paragraphes suivants est basée sur ce principe.

4.4.1 Différentes étapes de la méthode de linéarisation proposée

4.4.1.1 Identification du modèle équivalent quasistatique de l’amplificateur

de puissance

L’amplificateur de test utilisé ici est un Modèle AFD1-010020-25P-MP de la société

MITEQ. Ses caractéristiques sont présentées dans le tableau 4.1. Le signal de test utilisé

est un signal modulé de type QAM16.

Frequency minimum 1 GHz
Frequency Max 2 GHz
Gain minimum 14 dB
Gain Flatness 1 (dB+/-)
Output P1dB 25 dBm
Valim 15 V
Ialim 250 mA
Impedance 50 Ohms

Tab. 4.1 – Caractéristiques de l’amplificateur

Afin de prendre en compte les défauts de la châıne d’émission, défauts liées par exemple

au modulateur I/Q ou à un pré-amplificateur nécessaire selon le besoin, l’identification

du modèle à inverser n’est pas liée uniquement à l’amplificateur mais à toute la châıne

d’émission comme le montre la figure 4.17. Le modèle est extrait entre le plan de génération

bande de base et le plan de mesure corrigé en sortie de l’amplificateur sous test.

L’identification est faite ici à un point de puissance moyenne donné, réglé au

générateur. Une mesure en ce point de puissance est réalisée en sortie de l’amplificateur.

Le signal mesuré constitué de N échantillons est synchronisé au signal numérique bande
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Fig. 4.17 – Plans d’extraction des caractéristiques AM/AM et AM/PM

de base à l’aide de la procédure de synchronisation d’enveloppes complexes présentée au

chapitre 3. Le modèle équivalent quasi-statique AM/AM de l’amplificateur de puissance

est extrait à l’aide de la méthode utilisant les moindres carrés présentée au chapitre III. La

figure 4.18 montre un exemple d’extraction sur l’amplificateur de test. La caractéristique

équivalent quasi-statique AM/AM est représentée en trait plein.
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Fig. 4.18 – Exemple d’extraction de la caractéristique AM/AM

L’extraction du modèle AM/PM de la châıne d’émission est aussi réalisée à l’aide de

la méthode utilisant le filtre de S-GOLAY présentée au paragraphe précédent portant sur

la modélisation comportementale. Un exemple d’extraction sur l’amplificateur de test est

représenté sur la figure 4.19.
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Fig. 4.19 – Exemple d’extraction de la caractéristique AM/PM

4.4.1.2 Inversion du modèle

La recherche du polynôme inverse devant servir à la pré-compensation des signaux

est basée sur le principe illustré par la figure 4.20 où Ve représente le signal à l’entrée

du linéariseur représenté par sa fonction de transfert Fpred. La relation liant Ve et Vs est

Fig. 4.20 – Principe de prédistorsion

donnée par :

Vs = G [Vpred]

= G [Fpred (Ve)]

= a1Ve

(4.31)

ou encore

G
[

F norm
pred (Ve)

]

= Ve (4.32)

avec F norm
pred (Ve) = 1

a1
Fpred (Ve). L’équation (4.32) montre que la fonction inverse recherchée

est la fonction réciproque de la fonction d’identification ”G” normalisée par rapport au
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gain bas niveau (Gain linéaire) de l’amplificateur de puissance. Les figures 4.21 et 4.22

présentent respectivement le modèle AM/AM et son inverse normalisé par le gain bas

niveau.
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Fig. 4.21 – Caractéristique AM/AM
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Fig. 4.22 – Caractéristique AM/AM inverse

4.4.1.3 Application à la pré-distorsion numérique en bande de base

Le synoptique de la procédure de pré-distorsion des signaux est représenté par la figure

4.23. Les signaux I/Q sont traités sur deux voies différentes servant respectivement pour

la pré-distorsion en module et en phase.

Le module du signal bande de base vient indexer l’AM/AM réciproque et à l’aide d’une

interpolation par spline cubique [19],[20], on extrait le module du signal pré-distordu. Le
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Fig. 4.23 – Synoptique de la procédure de prédistorsion

module du signal pré-distordu vient ensuite indexer l’AM/PM opposé, pour donner à

l’aide d’une interpolation par spline cubique une phase qui est retranchée à la phase du

signal en bande de base pour donner la phase du signal pré-distordu. Une transformation

polaire cartésienne est ensuite faite pour obtenir les coordonnées bande de base IPred

et QPred du signal pré-distordu. Les figures 4.24 et 4.25 montrent respectivement une

comparaison des modules et des diagrammes vectoriels des enveloppes des signaux bande

de base pré-distordu et non pré-distordu.
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Fig. 4.24 – Comparaison des enveloppes des signaux prédistordus et non prédistordus

Il est important de noter que cette procédure de pré-distorsion n’est valide que jusqu’à

un niveau de compression maximal de l’amplificateur de puissance. Au dela, la fonction

inverse a une tendance asymptotique.

La figure 4.26 montre les limites asymptotiques et les zones de validité de la

linéarisation par pré-distorsion numérique. Le module du signal à pré-distordre ne doit

pas dépasser l’excursion maximale X1. Par conséquent, un algorithme permettant de
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Fig. 4.25 – Comparaison des diagrammes vectoriels des signaux prédistordu (b) et non
prédistordu (a)

Fig. 4.26 – Illustration des limites sur l’amplitude du signal à prédistordre

tester l’amplitude du signal et de la limiter à la valeur X1 a été développé dans cette

procédure. Une autre possibilité serait d’écrêter le signal avant de le passer dans le

linéariseur. Ceci conduirait à une amélioration de l’ACPR mais pourrait engendrer une

dégradation probable de l’EVM.

Les figures 4.27 et 4.28 présentent respectivement les performances obtenues en terme

d’ACPR et d’EVM en fonction de la puissance de sortie utilisant l’amplificateur de

puissance dont le tableau 4.1 présente les caractéristiques. Nous rapelons que Le signal

de test est un signal de modulation QAM16 filtré en racine de cosinus surélevé généré à
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Fig. 4.27 – Évolution de l’ACPR avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance
de sortie
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Fig. 4.28 – Évolution de l’EVM avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance de
sortie

un débit de 4Mbits/s. Ces courbes balayées en puissance moyenne montrent que le point

optimal de linéarisation est celui correspondant à une puissance de sortie de 21dBm qui

correspond ici à 1,5dB de compression de gain.

Les courbes de la figure 4.29 et de la figure 4.30 montrent respectivement les

caractéristiques AM/AM et AM/PM dynamiques avant et après la linéarisation par

prédistorsion de l’amplificateur de puissance.
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Fig. 4.29 – Représentation de l’AM/AM dynamique avec et sans prédistorsion
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Fig. 4.30 – Représentation de l’AM/PM dynamique avec et sans prédistorsion

4.5 Caractérisation et linéarisation par prédistorsion

numérique d’un amplificateur CREE 10W à

3,6GHz

Un intérêt de la technique de linéarisation par prédistorsion numérique que nous venons

de présenter, serait de la tester pour des amplificateurs de fortes puissances. Nous allons

donc dans ce paragraphe présenter les résultats sur un amplificateur réalisé à partir d’un

transistor GaN HEMT, le CGH40010 de la fonderie CREE. Ses performances et son

domaine d’application sont présentées dans le tableau 4.2. Une photo de cet amplificateur

et représentée à la figure 4.31.
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FEATURES APPLICATIONS
Up to 4 GHz operation 2-Way Private Radio
16 dB Small Signal Gain at 2.0 GHz Broadband Amplifier
14 dB Small Signal Gain at 4.0 GHz Cellular Infrastructure
13 W typical P3dB Cellular Test Instrumentation
65% Efficiency at P3dB Class A, AB, Linear amplifiers

Tab. 4.2 – Performances de l’amplificateur CREE

Fig. 4.31 – Photo de l’amplificateur CREE mesuré

4.5.1 Caractérisation bas niveau

Une caractérisation en paramètre S a été faite utilisant l’analyseur de réseau vectoriel

et la figure 4.32 présente les résultats obtenus. Elle montre les paramètres S11 et S21 en

fonction de la fréquence dans la bande [1 - 4]GHz. Le gain bas niveau de l’amplificateur

Fig. 4.32 – S11 (a) et S21 (b) en fonction de la fréquence

est plat sur une bande de plus de 500MHz. Il vaut 14, 6dB à la fréquence de 3, 6GHz. Le

module du S11 vaut −8, 9dB à cette fréquence. Ceci montre que cet amplificateur est bien

adapté en entrée.
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4.5.2 Caractérisation avec le banc de mesure

L’amplificateur est caractérisé à la fréquence centrale de 3, 6GHz. Le banc de mesure

est donc appelé à évoluer pour fonctionner à cette fréquence. Son synoptique est montré à

la figure 4.33. Le générateur peut fonctionner jusqu’à 3GHz. Pour mesurer l’amplificateur

Fig. 4.33 – Banc de mesure

de puissance à 3,6 GHz, nous avons utilisé une source FI, le SMR20, pour servir comme

fréquence intermédiaire. Nous l’avons réglé à la fréquence de 2,6GHz et la source RF à 1

GHz. Un filtre passe bande accordable fonctionnant dans la bande [2 - 4]GHz est utilisé

pour la réjection du spectre image. Des circulateurs C1, C2 et C3 sont utilisés pour assurer

l’isolation. Un amplificateur linéaire (BONN, 46dB, 60W) fonctionnant dans la bande [2 -

4]GHz, avec un recul de puissance important est utilisé pour augmenter le niveau du signal

à l’entrée de l’amplificateur de puissance à caractériser. L’horloge de référence 10MHz est

fournie par le récepteur.

4.5.2.1 Résultats de la caractérisation CW

Les conditions de polarisation de l’amplificateur sont présentées dans le tableau 4.3.

Les caractéristiques CW de l’amplificateur mesurées à la fréquence centrale de 3, 6GHz

VDS0 (V) VGS0 (V) IDSO (mA) IGS0 (mA)
28 -2,38 200 0

Tab. 4.3 – Condition de polarisation de l’amplificateur CREE

sont présentées à la figure 4.34 et montrent l’évolution du gain, de la puissance de
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Fig. 4.34 – Gain, AM/PM, AM/AM et PAE en fonction de la puissance disponible
d’entrée

sortie, du rendement en puissance ajouté et de l’AM/PM en fonction de la puissance

moyenne disponible en entrée de l’amplificateur de puissance. Cet amplificateur fournit

un rendement de 61% et une puissance de sortie de 15W à 3dB de compression de gain.

Le gain bas niveau est de 14, 3dB. Sa variation d’AM/PM est d’environ 20̊ .

4.5.2.2 Résultats sur la linéarisation par prédistorsion numérique

La méthode de prédistorsion numérique présentée dans les paragraphes précédents a

été utilisée pour linéariser cet amplificateur de puissance. Le signal utilisé est un signal

modulé en QAM16, filtré avec un filtre en RRC et d’un débit de 100Ksym/s.

Les figures 4.35 et 4.36 montrent respectivement les courbes d’évolution de l’ACPR

et de l’EVM en fonction de la puissance moyenne disponible en entrée de l’amplificateur.

0n note une amélioration en linéarité de 10dB à 1, 5dB de compression de gain. On peut

également noter une forte amélioration de la linéarité pour de faibles niveau de puissance.

La figure 4.37 montre une comparaison du spectre du signal en sortie de l’amplificateur de

puissance avec et sans la linéarisation. Les lobes secondaires sont bien rejetés par l’effet de

la linéarisation. La figure 4.38 montre l’évolution de l’EVM en fonction du rendement en

puissance ajoutée. A rendement équivalent de 38%, on a un EVM de 1,4% avec application

de la linéariation par prédistorsion et 2,4% sans application de la méthode de linéarisation.

La prédistorsion permet ainsi de gagner 1 point d’EVM pour un rendement équivalent.

Pour obtenir le même niveau de linéarité avec l’amplificateur sans la linéarisation, un
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Fig. 4.35 – ACPR avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance disponible
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Fig. 4.36 – EVM avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance disponible

Fig. 4.37 – Spectre avec et sans prédistorsion
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recul en puissance ”back off” est nécessaire. La conséquence est alors la perte drastique

du rendement, 35 points dans le cas de cet amplificateur.
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Fig. 4.38 – Comparaison entre Rendement et EVM

4.6 Quelques problèmes rencontrés

Nous montrons dans ce paragraphe les problèmes rencontrés pour linéariser un

amplificateur de puissance en utilisant les caractéristiques CW (AM/AM et AM/PM

statique) pour extraire le modèle du linéariseur et la dégradation des performances du

linéariseur lorsqu’un signal autre que le signal de test est utilisé pour l’extraction du

modèle équivalent quasi-statique. L’amplificateur de test est celui dont le modèle a été

simulé au chapitre I.

La figure 4.39 montre l’évolution de l’ACPR en fonction de la puissance de sortie avec

et sans prédistorsion en ayant utilisé les caractéristiques statiques CW pour extraire le

modèle du prédistordeur. Cette courbe fait ressortir la dégradation totale de la linéarité

à faible niveau de l’amplificateur de puissance lorsque la prédistorsion est appliquée. Ceci

s’explique par le fait que l’extraction des caractéristiques se fait uniquement sur les plans

de mesure de l’amplificateur de puissance. Les défauts apportés par le générateur et la

châıne d’émission ne sont pas pris en compte. De plus la procédure de prédistorsion ne

s’adapte pas dans ces conditions au niveau de puissance. Pour nous rapprocher un peu de

la réalité, nous avons fait un test avec un signal modulé en amplitude ayant une vitesse

de modulation lente. L’équation (4.33) suivante décrit le signal modulant :

x̃ (t) = [1 +m cos (wmt)] (4.33)
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Fig. 4.39 – ACPR en fonction de la puissance de sortie avec et sans prédistorsion

Ce signal nous permet ainsi de se mettre dans les conditions prenant en compte la cĥıne

d’émission.m est l’indice de modulation et wm = 2π
Tm

la pulsation. La figure 4.40 montre un

Fig. 4.40 – Signal de modulation d’amplitude

exemple de ce signal généré avec une période de modulation Tm = 1 ms. Nous avons ainsi

extrait l’équivalent quasi-statique des caractéristiques AM/AM et AM/PM dynamiques

illustré par la figure 4.41 prenant ainsi en compte les défauts du modulateur et de la châıne

d’émission. Un signal modulé en QAM16 d’un débit symbole de 5Msymb/s, filtré en racine

de cosinus surélevé est ensuite pré-compensé utilisant ce modèle équivalent quasi-statique.

Le modèle est extrait pour chaque niveau de puissance. Les figures 4.42 et 4.43 montrent
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Fig. 4.41 – AM/AM (a) et AM/PM (b) dynamique
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Fig. 4.42 – Évolution de l’ACPR en fonction de la puissance de sortie
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Fig. 4.43 – EVM en fonction de la puissance de sortie

respectivement l’évolution de L’ACPR et de l’EVM en fonction de la puissance de sortie.

Le test porte sur trois conditions différentes :
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1. Le modèle équivalent quasi-statique est extrait à partir d’un signal de modulation

d’amplitude avec une période de modulation Tm = 10µs.

2. Le modèle équivalent quasi-statique est extrait à partir d’un signal de modulation

d’amplitude avec une période de modulation Tm = 1ms.

3. Le modèle équivalent quasi-statique est extrait à partir du signal de test, signal de

modulation QAM16.

Ces courbes montrent l’obtention d’une amélioration de la linéarité de la châıne d’émission

en utilisant un autre signal que le signal à prédistordre pour extraire le modèle équivalent

quasi-statique. En revanche, le meilleur linéariseur ne sera obtenu qu’en utilisant le

modèle équivalent quasi-statique issu du signal de test lui-même.

Nous présentons également à travers les figures 4.44 et 4.45 les pertes de performances

en terme de linéarisation par prédistorsion numérique lorsque la bande passante du signal

devient de plus en plus large. Cet exemple porte sur l’amplificateur CREE dont les

caractéristiques ont été présentées en 4.5.

Les mesures ont été faites pour un signal de modulation QAM16 filtré avec les différents

débits de 100Ksymb/s, 1Msymb/s et 5Msymb/. Nous observons la dégradation des

performances en linéarisation lorsque la bande de modulation du signal augmente. Une

explication de ce phénomène dispersif lié à la bande passante du signal est la prise

en compte des effets mémoires uniquement en valeur moyenne dans la procédure de

linéarisation. Rappelons que le modèle est extrait avec un signal QAM16 à un débit

de 100Ksymb/s.
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Fig. 4.44 – EVM avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance d’entrée
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Fig. 4.45 – ACPR avec et sans prédistorsion en fonction de la puissance d’entrée

4.7 Conclusion du chapitre

Ce chapitre nous a permis d’étudier quelques applications du banc de mesure présenté

au chapitre III. Le banc de mesure calibré et doté d’une synchronisation rigoureuse nous

a permis de conclure la robustesse des signaux Galileo vis à vis des non linéarités des

amplificateurs de puissance.

Des résultats encourageants d’une méthode de linéarisation d’amplificateur par

prédistorsion numérique bande de base ont été obtenus. Non adaptative, elle reste à

améliorer en utilisant une méthode permettant de prendre en compte des effets mémoire

non en valeur moyenne mais plus finement.
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Conclusion

Ce mémoire a présenté des travaux avec pour objectif principal la mise en oeuvre

d’un système de caractérisation temporelle d’enveloppes des signaux modulés aux accès

d’amplificateurs de puissances microondes. Une application a été l’expérimentation d’une

méthode de linéarisation par prédistorsion numérique en bande de base d’amplificateurs

de puissance.

Dans le premier chapitre, nous avons fait un rappel sur les signaux modulés et sur

la problématique liée à leur amplification. L’aspect statistique de ces signaux a été

souligné et leur PDF et CCDF sont des critères importants à considérer lors de la

conception des amplificateurs de puissance microondes ayant pour application les réseaux

de télécommunications.

Le chapitre II a fait un rappel sur les différentes techniques de linéarisation

d’amplificateurs de puissance existantes. Nous avons insisté sur des techniques

permettant d’obtenir à la fois un rendement maximum et une meilleure linéarité. Pour

cela, des simulations circuits ont été réalisées en utilisant le logiciel ADS pour souligner

quelques points durs rencontrés dans les architectures LINC, EER et ET.

Le chapitre III a présenté en détail le banc de mesure avec les différents instruments

le constituant. Une procédure d’étalonnage simple et efficace a été présentée. Nous avons

également présenté dans ce chapitre l’intérêt d’associer une procédure de synchronisation

logicielle permettant d’aligner temporellement des signaux entrée/sortie des dispositifs

linéaires et non linéaires. La génération ainsi que la réception avec traitement associé des

signaux de modulation QPSK, QAM16 et OFDM ont également été présentées dans ce

chapitre.

Dans le chapitre IV, quelques applications du banc ont été présentées. Le test de

robustesse du signal Galileo a été réalisé et nous a permis de conclure que ce signal est

robuste vis à vis des non linéarités et des effets mémoires présentés par les amplificateurs

de puissance. A cet effet, des pertes de corrélations maximales de 0,6dB ont été obtenues

utilisant un signal ALTBOC avec une bande de modulation de 80MHz.
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Ce chapitre a également proposé une méthode de modélisation comportementale des

amplificateurs de puissance microonde excités par des signaux modulés en utilisant des

caractéristiques dites ”équivalent quasi-statiques” obtenues à partir d’un moyennage de

caractéristiques dynamiques des amplificateurs de puissance. Ces caractéristiques ont

été utilisées pour extraire un modèle inverse permettant de linéariser l’amplificateur de

puissance par prédistorsion numérique en bande de base.

Ce chapitre nous a également permis de dégager quelques problèmes liés à la linéarisation

par prédistorsion numérique en bande de base. Le problème de la bande du signal a

été montré soulignant le fait que les performances du linéariseur se dégradent avec

l’augmentation de la bande de modulation.

Un prolongement naturel à ces travaux serait une meilleure prise en compte des effets

mémoire dans la procédure de prédistorsion en bande de base.

Il serait également intéressant d’analyser expérimentalement les améliorations possibles

en rendement et linéarité que peuvent apporter des techniques mixtes comme par exemple

l’association de la technique ET (Envelope Tracking) et celle de la prédistorsion numérique

en bande de base.
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PHOTO DU BANC DE MESURE

Fig. 5.46 – Photo du banc de mesure développé





Nomenclature

ACPR Adjacent Chanel Power Ratio.

ALTBOC Alternate Binary offset carrier.

AM/AM Amplitude to Amplitude conversion.

AM/PM Amplitude to Phase conversion.

AP Amplificateur de puissance .

BOC Binary offset carrier.

BFGS Broyden-Fletcher-Goldfarb-Shanno.

CALLUM Combined Analogue Locked Loop Universal Modulator.

CCDF Complementary cumulative distribution function.

C/I Carier to intermodulation ratio.

DSP Digital Signal Processor.

EDGE Enhanced Data Rate for GSM Evolution.

EER Envelop Elimination and Restoration.

ET Envelope traking.

EVM Error Vector Measurement.

FS Facteur de suréchantillonage.

GLONASS Global Navigation Satellite System.

GMSK Gaussian Minimum Shift Keying.

GSM Global System for Mobile communication.

GPS Global positioning system .

IM3 Intermodulation d’ordre 3.

LINC Linear Amplification using Non linear Component.

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing.

PAE Power Added Efficiency.

PARP Peak to average ratio power.

PSK Phase-Shift Keying.

PDF probability distribution function.

QAM Quadrature Amplitude Modulation.

QPSK Quadrature Phase-Shift Keying.

SCS Signal Component Separator.

TPG Temps de Propagation de Groupe.

UMTS Universal Mobile Telecommunication System.

WCDMA Wideband Code Division Multiple Access.
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G. Neveux, D. Barataud, R. Quéré, “High Curent-High Speed Dynamic Bias Control

System Applied to a 100W Wideband Push-Pull Amplifier,”IEEE, MTTS.





Résumé : Dans les nouvelles générations de systèmes de télécommunication
(WCDMA, CDMA200, EDGE...) où les formats de modulation à meilleure efficacité
spectrale sont utilisés, la linéarité de l’amplificateur de puissance est un point critique.
Par ailleurs l’amplificateur de puissance est l’un des composants dissipant le plus d’énergie
dans une châıne de communication. Pour cela, il doit à la fois être linéaire et avoir un
bon rendement en puissance ajoutée. Les amplificateurs de puissance sont très souvent
utilisés avec un recul en puissance (back-off) dans le but d’obtenir un fonctionnement
linéaire, la conséquence étant la perte de rendement. Une solution possible est de le faire
fonctionner dans sa zone de saturation où il est fortement non linéaire et lui associer un
circuit linéariseur externe. Les principaux objectifs de cette thèse sont :

a) L’étude par simulation utilisant le simulateur ADS des architectures LINC, ET et EER
dans le but de faire ressortir les avantages et les inconvénients dans l’amélioration
conjointe de la linéarité et du rendement des amplificateurs de puissance.

b) Le développement d’un banc de mesure calibré pour la caractérisation des amplificateurs
de puissance excité par des signaux modulés est proposé. Ce banc est utilisé pour
extraire un modèle comportemental d’amplificateur de puissance excité par des signaux
modulés.

c) L’exploitation du banc pour mettre en oeuvre une méthode de linéarisation
d’amplificateur par prédistorsion numérique en bande de base utilisant le banc de
caractérisation est proposée.

Mots clés : Amplificateur de puissance, prédistorsion numérique, effet mémoire,
linéarité et rendement électrique

Abstract : In new generation mobile communication systems (WCDMA, CDMA2000,
EDGE...), where spectrum efficient modulation formats are used, power amplifier (PA)
linearity is a quite difficult specification to meet. More over PAs are one of the most
power consuming components in a mobile communication system. Therefore, power added
efficiency (PAE) and linearity of power amplifier must be simultaneously optimized. PAs
are usually operated with a power back-off in order to fulfill linearity specifications, which
in turn results in lower power efficiency. One possible solution is to operate PAs near
to saturation region where they are highly nonlinear but efficient, and linearize them by
using external circuits. The main achievements of this thesis are :

a) The study of LINC, ET and EER architectures using ADS simulator to highlight main
drawbacks and advantages in the enhancement of both linearity and efficiency of power
amplifiers.

b) An accurate calibrated test bench for the characterization of power amplifier driven by
modulated signals. The bench is then used to generate a behavioral model of power
amplifier.

c) A linearization method of power amplifier by mean of digital predistortion using the
test bench has been proposed.

Keywords : Power Amplifier, digital predistortion, memory effect, linearity .
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