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Introduction générale

Vers la fin des années 80, le développement des communications numériques a introduit
des systémes de communications complexes et sensibles aux distorsions. La demande tou-
jours croissante de bande passante et de grands débits soulévent des nouveaux défis dans la
conception des amplificateurs a trés forte linéarité et & trés bon rendement. Ces problémes
sont couramment rencontrés dans les stations de base et les transpondeurs satellites ou
des porteuses multiples doivent étre amplifiées simultanément conduisant & un rapport
puissance maximale sur puissance moyenne relativement faible dans la bande passante.
Ainsi, les ingénieurs de conception sont de plus en plus confrontés & des spécifications en
terme de linéarité de plus en plus exigeantes.

Dans le méme temps, les avancées dans la recherche des composants semi-conducteurs
ont conduit & des transistor & trés faible bruit qui ont permis d’étendre les performances
des circuits et systémes de communications. Malheureusement, ces composants a trés
faible bruit générent un niveau de distorsion élevé. La distorsion d’un signal complexe
est devenu un sérieux probléme et la non-linéarité est devenue un important sujet de
recherche. La recherche dans les circuits non-linéaires hautes fréquences posséde trois
grands axes.

Le premier axe concerne la conception des circuits non-linéaires dans lesquels la non-
linéarité est exploités pour des fonctions particuliéres. Parmi ces circuits, on peut citer les
multiplicateurs, les mélangeurs; on peut y ajouter aussi les amplificateurs de classe AB
“linéaires”, dans lesquels la non-linéarité est exploités pour améliorer le rendement. Dans

ces circuits, la non-linéarité est une caractéristique désirable.

Le second axe concerne les effets nuisibles d’'une non-linéarité non-désirée sur les sys-
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témes linéaires que nous pouvons appeler “systémes pseudo-linéaires”. L’analyse et ’opti-
misation de ce type de systéme sont compliquées de part la nature complexe méme des
signaux transmis dans ces systémes ; typiquement, les porteuses modulées numériquement
dans un format complexe. Les signaux sont stochastiques et non déterministes. Ces non-
linéarités se traduisent par la génération des signaux d’intermodulation, qui réduisent
considérablement le rapport signal & bruit dans le cas des transmissions multiporteuses.
Observés dans le domaine fréquentiel, les signaux possédent des composantes fréquentielles
multiples, ou un spectre continu. Beaucoup de méthodes d’analyse ne sont pas adaptées

pour ce type d’excitations; clairement, on a besoin de connaissances nouvelles.

Le troisiéme axe concerne la conception des circuits permettant d’annuler ou de réduire
les effets non-linéaires dans les circuits RF, et particuliérement dans les amplificateurs.
Ces techniques de linéarisation peuvent étre en bande de base, en IF ou en RF. Plusieurs
techniques ont été développées afin d’améliorer la linéarité des amplificateurs de puis-
sance, notamment, la technique Feed-Forward, la prédistorsion analogique et numérique,
les méthodes LINC, EER, CALLUM, la contre-réaction polaire, cartésienne ou sur ’en-

veloppe etc.

Le travail réalisé durant cette thése concerne les deux derniers axes de recherche. Il est
initié d’un besoin industriel chez Thales Alenia Space (TAS). En effet les amplificateurs a
forte linéarité sont fondamentaux dans la réalisation d’un systéme de communications par
satellites ol des porteuses multiples, modulées & enveloppe variable doivent étre ampli-
fiées simultanément. Afin de répondre & ces critéres de linéarité, en sortie des récepteurs,
on utilise habituellement des amplificateurs de puissance qui sont surdimensionnés et qui
fonctionnent & fort recul (Fig.1). Ceci entraine une consommation importante, un rende-
ment en puissance ajouté faible, et des températures de jonctions élevées.

Bien que plusieurs techniques (Feed-Forward, prédistorsion analogique et numeérique,
LINC, EER, CALLUM etc.) aient été développées afin d’améliorer la linéarité des am-
plificateurs de puissance en émission, la plupart d’entre elles ne sont pas directement

applicables dans la chaine de reception o on adresse des faibles non-linéarités, correspon-
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dant a des rapport puissance de la porteuse sur puissance d’intermodulation d’ordre 3 de
Pordre de 60 & 80dBc. En effet ces techniques de linéarisation nécessitent une consomma-
tion élevée et un encombrement non compatibles avec les contraintes des équipements de

réception satellite.

Le sujet de cette thése est de réaliser une étude mettant en évidence les enjeux de
la linéarité en sortie des récepteurs satellite, de permettre une meilleure compréhension
des phénomeénes non-linéaires des composants et circuits d’amplification & faible niveau et
de proposer des solutions afin de réduire cette non-linéarité et ainsi optimiser le rapport

entre une forte linéarité et une faible consommation (IP3/PDC).

Le chapitre 1 reprend les considérations générales et définitions des phénomeénes non-
linéaires dans les circuits et systémes de communications RF et microondes, puis dresse un

bilan des divers facteurs de mérite qui permettent d’évaluer la linéarité des amplificateurs.

Le chapitre 2 présente les résultats d’un travail de recherche bibliographique concer-
nant les techniques de linéarisation. L’ensemble de ces techniques sont classées suivant leur

possibilité d’intégration en technologie monolithique. Il inclut non seulement les articles
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mais aussi les différents brevets déposés sur le sujet.

Dans le chapitre 3, une attention soutenue a été portée a I’étude des phénoménes non-
linéaires dans les composants et circuits RF d’amplification, a travers I’étude du schéma
équivalent non-linéaire du transistor a effet de champ, ’étude des paramétres pouvant
influencer la linéarité des amplificateurs et les moyens dont dispose le concepteur pour
optimiser cette linéarité. Il y est également mis en évidence le probléme de modélisation
des faibles non-linéarités dans les amplificateurs.

Pour clore cette étude, une méthodologie de conception d’amplificateur faible niveau
a trés forte linéarité a été proposée et un amplificateur en bande C a été concu, basé sur

cette méthodologie : Cette réalisation fait ’objet du chapitre 4.
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Définition et caractérisation des
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1.1. Introduction

1.1 Introduction

La distorsion se définit comme une modification du signal & la traversée d’un systéme.
Contrairement au bruit ou aux interférences qui sont des sources de perturbation indé-
pendantes de nature additive, la distorsion ne peut étre dissociée du signal. Dans ce sens,
nous pouvons considérer toutes les formes de distorsion comme les différentes maniéres
dont le signal peut étre modifié. Selon qu’elles résultent d’une transformation linéaire ou
non-linéaire du signal, on distingue les distorsions linéaires et non-linéaires.

Les distorsions linéaires peuvent se manifester par de simple variation d’échelle du
signal, lequel implique une variation du facteur d’amplification, ce qui peut étre important
dans les systémes de mesure. Elles peuvent aussi se manifester par une modification de la
forme du signal, ce qui est le cas dans les filtres, ou les chaines de transmissions numériques.

Les distorsion non-linéaires peuvent produire une modification du gain, de la forme
du signal et plus encore. En fait un composant non-linéaire, comme un amplificateur de
puissance peut méme générer des composantes qui sont complétement non-corrélées avec
le signal original.

Un systéme non-linéaire peut aussi générer de la diaphonie dans les canaux de télé-
communications ou encore transférer des données d’une certaine position spectrale vers

une autre bande. Dans la suite, nous ne considérerons que la distorsion non-linéaire.

1.2 Définition des distorsions non-linéaires dans les cir-

cuits et systémes de communications

La présence des éléments non-linéaires dans les amplificateurs crée des distorsions sur
le signal qui est appliqué & son entrée. Le signal de sortie se présente donc comme une
fonction non-linéaire du signal d’entrée. On utilise en général le modéle polynomial pour
décrire le comportement non-linéaire des amplificateurs. En considérant le signal d’entrée
comme un signal sinusoidal ou une somme de signaux sinusoidaux, il est possible de
calculer les composantes spectrales grace aux coefficients polynémiaux.

Considérons un circuit sans mémoire comme illustré & la figure 1.1, dans lequel la

7
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tension de sortie est fonction de la tension d’entrée et la non-linéarité assez faible pour

étre représentée sous forme d’une série, jusqu’a 'ordre 3.

v(f) ——— vitl=ay ) +ayt)+a 1)

Fia. 1.1 — Modéle polynomial d’un amplificateur

Si le signal d’entrée est sinusoidal de la forme v, = A cos wyt, Le signal de sortie s’écrit

de la facon suivante :

1 3 1 1
vy = §a2A2 + <a1A + 1&3143) cos(wit) + §a2A2 cos 2(wyt) + Za3A3cos3(w1t) (1.1)

1.2.1 Compression d’amplitude et conversion de phase

Les conversions d’amplitude et de phase généralement notées respectivement AM/AM
et AM/PM sont des phénoménes décrivant respectivement la distorsion d’amplitude et de
phase subies par un signal, & la traversée d’un circuit non-linéaire. Ces formes de distorsion
sont particuliéerement génantes lorsque ’amplitude ou la phase du signal est importante,
ou quand une bonne partie de I'information est contenue dans ’amplitude ou/et la phase
du signal comme c’est le cas dans les systémes de communications numériques.

Le signal de sortie a la pulsation w; encore appelé fondamental, dans le circuit non

linéaire considéré plus haut s’écrit d’aprés I’équation (1.1) :

’

Vg1 = <a1A + %a;},A?’) cos(wyt) (1.2)

Si le circuit posséde une non-linéarité réactive, il existera une différence de phase. La

réponse se réduit & un vecteur somme de deux phaseurs.

vs1(wy) = <a1A + %ag,A?’)exp(j@) (1.3)
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ou 0 représente la différence de phase. Il en ressort que méme si 6 demeure constant , la
phase totale de v, varie avec ’amplitude. C’est le phénoméne de conversion AM/PM.
Ce phénoméne est plus marqué lorsque 'amplificateur entre en saturation.
L’amplitude du fondamental peut encore s’écrire de la facon suivante :
3 as

K = alA[l + Z—Aﬂ (1.4)

a
Deux cas de figures se présentent :
— Siaz <0, alors, K < a1 A
— Siaz >0, alors, K > a; A
Le premier cas correspond au phénoméne de compression de gain, tandis que le second
cas correspond au phénomeéne d’expansion de gain.
Les amplificateurs fonctionnent en général dans le cas compressif. On définit alors la

puissance de sortie & un 1dB de compression, et le gain & 1 dB de compression qui vaut :

Gias = Go—14dB (1.5)

avec Go = 20loga,

1.2.2 Distorsion d’intermodulation

Se basant sur le modéle polynomial décrit plus haut, considérons le signal d’entrée
composé de deux signaux sinusoidaux de méme amplitude et de fréquences différentes tel
que :

ve = Alcos(wit) + cos(wat + @)]. (1.6)

Le signal de sortie s’écrit aprés développement,

vs = ag+ ayAcos(wit) + a1 A cos(wot + @) +
CLQAZ

%COS(let) + cos((wr + w2)t + @) + cos((w1 — wa)t — @) + %COS(Q(UQt + Q(b)}

a3A3

+

[Cos(?)wlt) + 3 cos((2w1 + wa)t + @)
+3 cos((2w1 — wa)t — @) + 3 cos((wy + 2ws)t + 2¢)

+3 cos((2wg — wy )t + 2¢) + 9 cos(wyt) + cos(3wat + 3¢) + 9 cos(wat + gb)} (1.7)

9
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L’examen du signal de sortie fait apparaitre des fréquences nouvelles, qui sont les har-
moniques et les produits d’intermodulation . Ces nouvelles fréquences peuvent interférer
avec les fréquences des signaux utiles et créer des effets indésirables dans le systéme.

Les harmoniques (multiples des fréquences fondamentales) sont moins génantes. En
effet, elles se trouvent en dehors de la bande utile et peuvent donc étre facilement éliminées
par filtrage.

Les produits d’intermodulation sont des combinaisons linéaires des fréquences fonda-
mentales tels que f;,, = mf; £nf, ol m et n sont des entiers positifs, et la somme m + n
correspond & l'ordre d’intermodulation. La figure 1.2 montre le résultat d’'une mesure a
I’analyseur de spectre, de la distorsion d’intermodulation pour un signal d’entrée a deux

porteuses.

Level(dBm)

10 ! i | _ B P I
| Fondamental ’

5] ! ! ! ! ] e = :Ordrc.3 1
2 < 1 y 'l l

<10 i ) ' [ | | i '1 ’:OrdrCS ;
-15] . ‘;‘ ! ‘7
204 i B! i ﬂ,_ i lOl‘dr.c7 |

25 i | =t : 5 7= =1 Ordre 9 |-

230

™

35 | —— - 1 1 —=+T1 {Ordrell -'
40 | | | | i . ' 4 '

45 || -

-50- <

55 : j !

60 Lyt ij \M.J M ' L«'J W)J

1169 1169 117 117 117 17 117 171 17 17
Freq(GHz)

Fic. 1.2 — Exemple de Spectre de sortie présentant les produits d’intermodulation a la

sortie d’'un amplificateur

L’ordre de ces produits d’intermodulation dépend directement de I'ordre de ’équation

10
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polynomiale représentant la non-linéarité. Ainsi pour une non-linéarité classique d’ordre
3, le spectre de sortie pour un signal d’entrée bi-fréquence est représenté a la figure 1.3.
Ces produits d’intermodulation d’ordre impair sont beaucoup plus génants, car ils se
trouvent dans la bande utile et peuvent par conséquent se retrouver en sortie du systéme

de communication.

Amplitude Amplitude
A A

Lo L oA-1r S S22

F1G. 1.3 — Spectre de sortie pour une une non-linéarité d’ordre 3

1.2.3 Remontée spectrale

Dans la plupart des systémes de communication modernes notamment le FDMA ( Fre-
quency Division Multiple Acces), chaque utilisateur posséde un canal de communication
contigu. Dans de tels systémes, les signaux modulés sont soigneusement filtrés afin de
prévenir I’étalement spectral de la puissance d’'un canal vers le canal voisin, qui est source
d’interférence. Malgré ces dispositions de filtrage, la distorsion d’intermodulation d’ordre
3 peut causer I’élargissement du spectre du signal modulé transmettant ainsi de la puis-
sance aux canaux adjacents (Fig.1.4). La remontée spectrale se présente donc comme une
manifestation de la distorsion d’intermodulation dans les composants ou dans les systémes

utilisant les signaux modulés.

11
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Canaux adjacents

Canal principal
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Fic. 1.4 — Exemple de remontée spectrale

1.3 Meéthodes d’évaluation de la linéarité des amplifi-

cateurs

Le modéle polynomial sans mémoire permet une définition générale des distorsions
non-linéaires dans les amplificateurs. Ces distorsions sont sources de génération de com-
posantes fréquentielles nouvelles, entre autre les harmoniques et les produits d’intermodu-
lation , ou causes de remontées spectrales. Compte tenu de 'effet néfaste de ces nouvelles
composantes spectrales dans la bande passante de I'amplificateur, il est important de
quantifier le niveau acceptable de ces effets non-linéaires en définissant des figures de
mérite appropriées.

Les composants électroniques sont en général spécifiés par leur figure de mérite. Elles
sont déterminées par des procédures de caractérisation qui sont de premiére importance
dans l'industrie. Par exemple, un amplificateur est caractérisé par son gain, son rendement
en puissance ajoutée, son facteur de bruit, sa linéarité, qui sont des figures de mérite
représentant les propriétés observables d’un composant. Evaluer ces quantités joue un
réle important dans la définition des spécifications de ’amplificateur.

Tandis que les figures de mérite du comportement linéaire des circuits sont bien éta-
blies, celles des comportements non-linéaires continuent d’alimenter les débats au sein de

la communauté scientifique.

12
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Le principal objectif du paragraphe suivant est de présenter une vue d’ensemble des
techniques de base de caractérisation et les mesures associées qui permettent une bonne

définition de la plupart des figures de mérite des principales distorsions non-linéaires.

1.3.1 Evaluation & 1’aide d’un signal mono-fréquence
1.3.1.1 Le point de compression 4 1 dB

La facon la plus simple de caractériser la non-linéarité d’'un amplificateur est de de-
terminer son point de compression & 1 dB. Le point de compression ¢ 1dB correspond
a la puissance pour laquelle la fondamentale s’écarte de 1dB de la valeur obtenue en
considérant le systéme parfaitement linéaire. Cette puissance est obtenue par la relation

suivante :

Pigpout = [Pgpin + (Gain — 1)|dBm (1.8)

La figure 1.5 illustre une représentation du point de compression & 1 dB. Ce point permet

donc de caractériser la puissance maximale quasi-linéaire délivrable par I’amplificateur.

Pout [dBm] 4

P, out

\—‘ |Point a 1dB de compression

& »
P in Pin [dBm]

F1G. 1.5 — Représentation du point & 1 dB de compression

1.3.1.2 Distorsion d’harmoniques

Nous avons vu précédemment que la non-linéarité se manifeste aussi par la génération

des harmoniques de la fréquence de travail.
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Chapitre 1. Définition et caractérisation des distorsions dans les circuits et systémes de communications

On définit donc la distorsion d’harmonique comme le rapport entre la puissance fon-

damentale et la puissance aux harmoniques (Fig.1.6).

Amplitude Amplitude
A A

Taux de distorsion d'harmoniques

Amplificateur
non-linéaire

> > 4

Sy

fi F 5 2,

F1G. 1.6 — Evaluation du taux de distorsion harmoniques

1.3.1.3 Caractéristiques AM/AM et AM/PM

Soit v,(t), un signal mono-fréquence a l’entrée d’un amplificateur sans mémoire modé-
lisé par sa fonction de transfert, et v,(¢) le signal a la sortie de ’amplificateur. Considérons

le signal d’entrée défini de la fagon suivante :
ve(t) = Acos(wit + ) = Acos(y) (1.9)

Le signal & la sortie peut se décomposer en série de Fourier [1] et on obtient :

vs(t) = 0.5a9(A) + Jio a, (A) cos(ny)dy + Jio b, (A) cos(ni)dey (1.10)

ou a,, et b, sont les coefficients de la série de fourier. Si on ne considére que la composante

4wy, on a:
vs1(t) = ar(A) cos(wit + @) + by (A) sin(wit + @) = Fa(A)cos(wit + ¢ + ¢(A))  (1.11)

La courbe correspondant a la fonction F4(A), donnant amplitude de sortie en fonction
de amplitude d’entrée sur la composante w; est appelée caractéristique AM/AM. De la
méme fagon, la courbe correspondant a la fonction ¢(A) donnant la phase de sortie en
fonction de ’amplitude d’entrée sur la composante w; est appelée caractéristique AM /PM.

La mesure des caractéristiques AM/AM et AM/PM est réalisée a ’aide d’un analyseur
de réseau vectoriel. Cependant ce formalisme ne prend pas en compte les désadaptation

en entrée et en sortie.
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1.83. Méthodes d’évaluation de la linéarité des amplificateurs

La figure 1.7 montre un exemple de caractéristiques AM/AM et AM/PM qui est

généralement mesuré dans les amplificateurs.

'—-AM/PM;

AM/AM [dB] et AM/PM [°]

0 = - - -
12 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25

Pin

F1G. 1.7 — Exemple de caractéristiques AM/AM et AM/PM : Mesure d'un amplificateur
PHEMT, f, — 9GHz

La connaissance de ces caractéristiques permet de déterminer la dégradation de la
qualité des signaux due aux non-linéarités de I’amplificateur. Par exemple, la conversion
AM/AM est particuliérement importante dans les systémes basés sur une modulation
d’amplitude, tandis que la conversion AM/PM est importante dans les systémes de radio-
communications modernes qui font appel & la modulation de phase. Il est alors possible de
fixer le point de fonctionnement de I'amplificateur compte tenu de ’objectif de qualité de
réception /transmission et de déterminer ainsi le recul du signal en sortie par rapport au
niveau de saturation. Une autre application importante de cette caractérisation est I'ex-
traction d’'un modéle comportemental permettant la description des performances d’un

systéme non-linéaire.
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1.3.2 Evaluation a I’aide d’un signal bi-fréquence

Une représentation plus proche d’un vrai signal de télécommunication, plutét qu'un
signal sinusoidal comme dans un test mono-fréquence considéré plus haut est 'utilisation
d’'un signal de test & deux tons. C’est la méthode la plus utilisée pour caractériser la
linéarité d’'un amplificateur. Elle permet de mesurer la distorsion d’amplitude, de carac-
tériser les harmoniques générées, et aussi les composantes fréquentielles nouvelles issues
du mélange et qui se retrouvent proche du fondamental, notamment les produits d’inter-
modulation d’ordre 3.

Le principe du test est de faire varier 'amplitude du signal d’entrée sur une plage
importante afin de caractériser le spectre de 'amplificateur dans toute la plage de sa
fonction de transfert.

Considérons le signal a la sortie (Eqn.1.7) d’un amplificateur non linéaire excité par
un signal de test bi-fréquence (Eqn.1.6). Comme mentionné précedement, le signal de
sortie est riche en composantes issues du mélange et impliquant toutes les combinaisons
possibles de +wq et tws.

En considérant un sous systéme RF a bande étroite comme c’est généralement le cas
dans la plupart des équipements RF, la caractérisation de la distorsion & 1’aide d’un signal
bi-fréquence nous permet de caractériser a la fois la distorsion dans la bande (m +n = 1)

et la distorsion hors bande (m + n # 1).

1.3.2.1 Caractérisation de la distorsion hors bande

Comme mentionné précédemment, la distorsion hors bande est caractérisée par les
produits du mélange correspondant & m + n # 1. Ces produits incluent non seulement
les harmoniques mais aussi les produits du mélange & mw, + nwy qui tombent proches du
DC (n+m=0), ou ceux proches des divers harmoniques (n+m=2,34...).

Les produits situés proches du continu décrivent le déplacement du point de polarisa-
tion avec I’augmentation de la puissance d’entrée. Ainsi le signal a la fréquence wy — wy
est appelé signal en bande de base. Cette définition part du fait que, si on considére

el c e L lw Fw . .
une excitation bi-fréquence comme une porteuse a £12—2), modulée en amplitude par
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1.83. Méthodes d’évaluation de la linéarité des amplificateurs

un signal modulant en bande de base, dans le format de la double bande latérale (avec
porteuse supprimée), alors we — wy sera le double de ce signal en bande de base.

Comme précédemment dans la caractérisation de la distorsion dans la bande, la dis-
torsion hors bande peut aussi étre caractérisée par le point d’interception d’ordre 2 (IPs)

En général on considére que ces signaux d’intermodulation hors bande ne sont génants
que dans les systémes large bande (multioctave) car dans les systémes bande étroite, ils
peuvent facilement étre filtrés et atténués. Cependant, comme nous le verrons plus loin
dans notre étude, ces composantes hors bande peuvent influencer la forme de la distorsion
d’intermodulation en créant des asymétries entre les raies d’intermodulation inférieures

et supérieures.

1.3.2.2 Caractérisation de la distorsion dans la bande

Les composantes de la distorsion dans la bande sont celles situées trés proche, de part
et d’autre des fréquences fondamentales et espacées par la fréquence de battement wo —w;.
Ils incluent les ordres impairs (m+n = 1), notamment lordre 3 (|m|+|n| = 3) & 2wy —wy,
2wy — wy; Pordre 5 (Jm| + |n| = 5) & 3wy — 2wy, 3wy — 2ws; Pordre 7 (|m| + |n| = 7) &
4ws — 3wy, 4w — 3ws. Le niveau de ces produits d’intermodulation diminue & mesure
que leur ordre devient grand; par conséquent, nous nous attarderons uniquement a la
caractérisation de la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 dont le niveau est plus élevé
que les autres et dont les raies fréquentielles sont plus proches du fondamental.

La figure 1.3 permet de distinguer les raies d’intermodulation inférieures et les raies
d’intermodulation supérieures. Ces composantes des produits d’intermodulation d’ordre
3 peuvent s’exprimer de la facon suivante :

3G3A3

v I M3, = (cos((2wy — wq)t — @)) (1.12)

3
v IM3y — BasA

(cos((2wg — wy)t — @)) (1.13)
On remarque que les produits d’intermodulation aux fréquences 2 f; — f5 et 2 fo— f1, situées
dans la bande, ont une amplitude proportionnelle au cube de celui du signal d’entrée. En
unité logarithmique, ’amplitude de ces signaux augmente trois fois plus rapidement que

la fondamentale, et ’extrapolation de la droite de la puissance au fondamental de pente
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Chapitre 1. Définition et caractérisation des distorsions dans les circuits et systémes de communications

1dB/dB coupe extrapolation de la droite de la puissance & la raie d’intermodulation
adjacente de pente 3dB/dB au point d’interception d’ordre 3 (Fig.1.8). C’est un point
fictif caractérisant la non-linéarité d’ordre 3, mais seulement & faible niveau ou la puis-
sance d’intermodulation croit avec une pente de 3dB/dB. L’abscisse représente le point
d’interception en entrée et 'ordonnée le point d’interception & la sortie.
Mathématiquement, le point d’interception d’ordre 3 peut directement étre calculé
en considérant un systéme excité par des signaux non modulés d’amplitudes égales et
en ne prenant en compte que la distorsion d’ordre trois. Ainsi la puissance a la raie

d’intermodulation d’ordre 3 (exp. 2w; — we) est donnée par la relation suivante :

1 Touy—wy [ 3az A3 ?
PSIMBL — /21 2{ a3 COS[(le—WQ)t—gb]} dt
Tle—wg 0 4
(1.14)
9&32146
PIM =
s 3L 32
La puissance de sortie linéaire au fondamental s’exprime par :
1 T‘*’l 2
Pronda = T—/ {aA(cos|(w1)t — ¢])} " dt
AY
(1.15)
1
P fond — 502142

Le point d’interception d’ordre 3 peut donc étre déduit des deux relations précédentes
et on obtient :
2 CL13

1Py = —— 1.16
22 (1.16)

En plus du point d’interception d’ordre trois, 'intermodulation d’ordre 3 est sou-
vent caractérisé par le taux d’intermodulation représenté par le rapport C/I3, défini par
le rapport de la puissance d’intermodulation d’ordre 3 & la puissance au fondamental.
Contrairement a I'IP3, ce rapport dépend du niveau d’excitation [7]. A faible niveau, il
suit une loi linéaire de pente -2dB/dB, puis se dégrade fortement. Cette décroissance peut

atteindre 3 4 6 dB/dB & trés fort niveau de puissance d’entrée.
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Pout [dBm] .
Point d'intersection d'ordre 3

oint a 1dB de compression

P(2f,-f,, 2f,-f))
|
i
|

>
P,gin IIP3 Pin [dBm]

Pout [dBm]
OIP3

Point d'intersection d'ordre 3

— P(21,-f,, 2f,-f)

*—»
1IP3 Pin [dBm]

F1G. 1.9 — Rapport C/I3

1/C — Puissance de la sortie du produit d’intermodulation

; Pente 2 :1
Puissance de la porteuse

Puissance de la porteuse
C/lq = ; Pente -2dB/dB
/13 Puissance de la sortie du produit d’intermodulation d’ordre 3’ " /

C/Lyinf — % (1.17)
C/lgsup = % (1.18)
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Le C/I3 est également rattaché a la puissance de sortie par raie (), au fondamental

et le point d’interception d’ordre 3 par la relation suivante :

C/I|dBc| = 2 - (IP|dB] — Py|dB)) (1.19)

La figure 1.10 montre un exemple de mesure du rapport C/I. Pour chaque niveau de
puissance d’entrée, un spectre comme celui-ci est visualisé et a chaque fois, on reléve les
niveau des différentes composantes spectrales en sortie afin de déterminer la courbe du
C/I3 en fonction de la puissance d’entrée. Un exemple de ce type de courbe est représenté

a la figure 1.11

+
11.65 11.66 1167 11.68 11.69 1"z "nn 172 1"z 174 11.75

F1G. 1.10 — Exemple de spectre de mesures du C/I : Mesure d'un amplificateur PHEMT
fo = 11.7GHZ, Af =10MH2z

1.3.2.3 Cascade d’amplificateurs faiblement non-linéaires

Considérons une cascade de plusieurs amplificateurs faiblement non-linéaires illustré
a la figure 1.12.

Chaque amplificateur de la chaine est défini par son gain et son point d’intercep-
tion d’ordre 3. On considére dans ce cas de figure que les gains ainsi que les impédances
entrée/sortie des différents étages sont constants dans toute la gamme de fréquence consi-

dérée et qu’il n’y a pas d’interaction entre les non-linéarités des différents étages.
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FiG. 1.11 — Exemple de courbes de C/I : Mesure d’'un amplificatenr PHEMT f;, =

11.7GHz, Ay = 10MHz
] Amplification F
Amplification || Amplification ‘ linéaire
linéaire I\ inéaire . ]
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d inter mod?}atlons d'intermodulations d'intermodulations
en sortie de I'étage 1 en sortie de 'étage 2 en sortie de I'étage k

Fic. 1.12 - Cascade d’étages faiblement non-linéaires

Sous ces conditions, le systéme de la figure 1.12 fonctionne de la fagon suivante : un
signal bi-porteuses est envoyé a ’entrée du premier étage de gain Al; le signal de sortie
est composé du signal amplifié et des intermodulations crées par I’amplificateur. Ces
signaux sont ensuite amplifiés par le deuxiéme étage, qui lui méme ajoute sa distorsion
d’intermodulation .

Ces distorsions sont générées aux mémes fréquences que celles du

premier étage, et par conséquent se combinent entre elles. Ce processus est répété le long
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de la cascade d’amplificateurs.

En général les phases des distorsions d’intermodulations générées dans n’importe quel
étage et ceux provenant de ’étage précédent ne sont pas connues. Par conséquent, on ne
peut pas savoir quelles composantes d’intermodulations se combineront en phase (aug-
mentant le niveau de distorsion) ou en opposition de phase (réduisant la distorsion). Pour
contourner ce probléme, on peut supposer le pire cas, dans lequel, les distorsions d’inter-
modulation se combinent en phase. Cette considération résulte en une borne supérieure
pour le point d’interception d’ordre 3. Cette borne est celle généralement rencontrée dans
les mesures d’amplificateurs, car quelque part dans un systéme passe bande, toutes les
composantes de la distorsion d’intermodulation auront la méme phase.

Si on fait le calcul pour les deux premiers étages, on aura, :

1—1133 - Kni:a?) * (Gg'lfp?)l) (1.20)

On peut généraliser la relation précédente pour le calcul du point d’interception d’ordre

3 d’une cascade de k amplificateurs.

1 1 1 1 1
IP3 [(1133,) " (Gk : IPBk_1> i (Gk - Gr1- IPBk_2> et <G2...Gk~1P31>]
(1.21)

L’équation 1.21 montre que le taux de contribution de chaque étage & la distorsion
totale de sortie d’'une cascade d’amplificateurs est fonction du point d’interception de cet

étage multiplié par le gain de tous les étages qui le suivent.

1.3.2.4 Distorsion d’intermodulation d’une structure équilibrée

Grace a l'effet de combinaison de puissance des circuits équilibrés, I'interconnection
de deux amplificateurs dans une structure équilibrée donne un point d’interception plus
élevé que celui d’'un amplificateur pris individuellement.

La puissance du n-iéme ordre d’intermodulation (Praz,) est reliée a la puissance au

fondamental et au point d’interception d’ordre n par la relation suivante :
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Dans 1’équation ci-dessus, Fr;, représente la puissance de sortie linéaire et /P, est le
point d’interception d’ordre n.
L’équation (1.22) peut &tre mise sous la forme suivante :
nPrLin — Pram

[P, — — i _IMn (1.23)

n—1
Si les deux amplificateurs fonctionnent au méme niveau de puissance d’entrée, ils
auront le méme niveau d’intermodulation & la sortie. A la sortie de la structure équilibrée,
les niveaux de puissance du fondamental et d’intermodulation sont 3 dB plus élevés que

ceux des amplificateurs individuels. Le point d’interception devient alors;

W Prints) — (Pravm + 3)

1P = 1.24

Aprés simplification on obtient
IP, = IP,+3 (1.25)
Pirn = Prvn +3 (1.26)

1.3.2.5 Banc de caractérisation de la distorsion d’intermodulation

Le banc de mesure de la distorsion d’intermodulation est illustré a la figure 1.13.
Bien que ce banc de mesure soit représenté sous sa forme la plus simple, impliquant
deux générateurs de signaux, un combineur de puissance, et un analyseur de spectre,
I'implémentation en salle de mesure de ce banc peut étre plus complexe incluant d’autres
éléments afin de garantir la précision des mesures sur une gamme de puissance importante
ou pour des niveaux C/I; trés élevés.

Le principe de la mesure consiste a injecter en entrée de I'amplificateur deux porteuses
de méme niveau de puissance avec un espacement faible (~ 0.1 & 10 M Hz), afin de réduire

les variations d’amplification dans la bande de fréquence de mesure, puis de mesurer a
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Filtre passe bas
@ < I Composant
Signal @ f1 I sous test
Combineur
de pui T T
Filtre passe bas © puissatice | (L[]
Analyseur de
@ X I spectre
Signal @ 2

F1G. 1.13 — Principe de mesure de la distorsion d’intermodulation

I’analyseur de spectre les niveaux des signaux en sortie de 'amplificateur et d’en déduire
le rapport entre porteuse et produits d’intermodulation .

Afin d’augmenter la précision de ces mesures, il est important de minimiser la distor-
sion d’intermodulation résiduelle causée par les équipements de mesure. Si les deux sources
de puissance ne sont pas isolées I'une de 'autre, alors elles peuvent produire des signaux
d’intermodulation entre elles & cause des circuits non-linéaires des sources de puissance.
Il est donc important de découpler les sources de puissances griace & des isolateurs, et
I'utilisation d’un vrai combineur de puissance & la place d’'une simple jonction en T.

De plus, les harmoniques du signal générées peuvent se mélanger avec le fondamental
et ainsi créer de la distorsion au niveau du composant sous test, des étages de sortie des
générateurs de signaux, ou bien les deux en méme temps. Puisque 'amplitude et la phase
de ces signaux parasites ne sont pas connues, elles causeront une erreur de mesure difficile
a prédire. C’est pour cela qu’on place des filtres passe-bas en sortie des générateurs de
signaux afin d’améliorer leur pureté spectrale.

Une autre erreur de mesure peut provenir de la non-linéarité des étages d’entrée de
I’analyseur de spectre. Dans ce cas il peut é&tre utile d’utiliser un atténuateur en entrée
de I'analyseur de spectre ou bien de choisir un analyseur de spectre présentant une bonne

dynamique.

Lors du test d’un amplificateur réel, il peut apparaitre des inégalités de niveau entre

les raies d’intermodulation inférieures et supérieures. Le degré de ces inégalités varient en
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général avec le niveau de puissance d’entrée ou avec 1’écart de fréquence entre les deux por-
teuses. Ces inégalités ou asymétries des raies d’intermodulation peuvent provenir d’origine
diverses, notamment, de la conversion AM/AM et AM/PM, de la modulation du point
de polarisation, des réseaux d’adaptation et de découplage BF ou d’une combinaison de

ces facteurs; le chapitre 3 reviendra plus en détail su ce phénoméne.

Le rapport C/Ig présente le désavantage de n’étre pas constant en fonction de la puis-
sance de sortie. D’autre part, ce rapport peut dépendre de I’écart de fréquence entre les
deux porteuses. Les phénoménes de compensation interne des non-linéarités limitent 1'uti-
lisation de ce critére pour certains systémes particuliers; Par exemple si la non-linéarité
d’ordre 2 devient prépondérante, causant le phénoméne d’expansion de gain, le critére
C/I3 n’est plus valable [6]. Ce critére est également inapproprié pour caractériser de ma-

niére précise la linéarité des circuits excités par des signaux complexes.

1.3.3 Evaluation & I’aide d’un signal multi-fréquences

Bien que I’évaluation de la distorsion d’intermodulation par des signaux de test bi-
fréquences soit généralement utilisée comme standard dans ’'industrie, de nos jours, les
ingénieurs sont & la recherche d’une procédure alternative plus proche du regime de fonc-
tionnement final du systéme [12]. Les circuits RF et microondes dédiés aux télécommu-
nications, notamment ceux des communications spatiales supportent une ou plusieurs
porteuses modulées. Dans ce cas ce n’est pas seulement la puissance moyenne du signal
d’entrée qui va influencer la linéarité du circuit mais aussi son allure temporelle. A cause
des non-linéarités du circuit, des signaux d’entrée de méme puissance moyenne mais d’al-

lures temporelles différentes vont générer des signaux de sortie différents.

Il faut donc trouver un moyen simple et efficace de prédire le comportement non-

linéaire des circuits en présence de tel signaux.
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1.3.3.1 Le NPR (Noise Power Ratio)

Une facon de modéliser de tels signaux est d’utiliser un grand nombre de porteuses
réguliérement espacées, de méme amplitudes et de phases différentes. Ceci est équivalent
a une méthode statistique. Par application du théoréme de la limite centrale, quand le
nombre de porteuses est suffisamment grand (n>10 [14]) et leurs phases différentes ou
non corrélées, le signal d’entrée peut étre assimilé & un bruit gaussien & bande étroite.
L’évaluation de la réponse du systéme non-linéaire permet de déterminer le rapport de
puissance de bruit dii & I'intermodulation, c-a-d le NPR (Noise Power Ratio). Le principe
illustré a la figure 1.14, est de générer un signal multi-fréquences, suivi d’un filtre réjecteur
sur une bande bien définie et de venir sonder les produits d’intermodulation qui viennent
combler le trou de réjection, a la traversée du circuit non-linéaire. Ce bruit d’intermo-
dulation caractérisé par le NPR affecte donc directement le rapport signal & bruit de la

liaison numérique.

Bruit d'intermodulation

l NPR

S

' \ / ’
Signal utile

F1G. 1.14 — Principe de mesure du NPR

1.3.3.2 Le taux d’intermodulation multi-fréquences (M-IMR)

Le taux d’intermodulation multi-fréquences est une mesure de non-linéarité dans les
circuits utilisant un signal multi-porteuses, ce qui est le cas pour les formats de modu-
lation multi-porteuses (OFDM). Il est défini comme étant le rapport entre la puissance
du signal & la fondamentale dans la bande et la plus grande puissance a la fréquence

d’intermodulation juste en dehors de la bande souhaitée (Fig.1.15).
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Signal utile
i ——
; M-IMR
f I Jy !

Fi1G. 1.15 — Taux d’intermodulation multi-fréquences

1.3.3.3 ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

Comme décrit plus haut, les non-linéarités de 'amplificateur géneérent des distorsions

qui se traduisent par une remontée spectrale de puissance dans les canaux adjacents

(Fig.1.16).

Canaux adjacents

Canal principal

S l S m“ Canal principal

»
>

Canaux adjacents

Fi1G. 1.16 — Exemple de remontée spectrale : Evaluation de ’ACPR

L’importance de ces distorsions est caractérisée par ' ACPR(Adjacent Channel Power
Ratio), qui est le rapport de la puissance totale du signal dans le canal principal (Py) sur
la puissance totale du signal dans les canaux adjacents(Py4 et Py 4). Ainsi si So(w) est
considéré comme la fonction de la densité spectrale de puissance de la sortie du systéme

dans la bande, alors on définit PACPR. total de la fagon suivante :
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N / ' So(w)d(w)
ACPRT _ _ - wWLo 5T, (127)
Pra+ Pua / So(w)d(w) + So(w)d(w)

Tout comme le rapport C/I, on définit aussi ’ACPR inférieur et supérieur, selon qu’on

considére I'un ou autre seulement.

(] " So(w)d(w)
wﬁig Inf

/ So(w)d(w)

LAJLI

P,
ACPRpy = e 0 (1.28)

e / 7 Sp(w)d(w)

UJL2

/ " So(w)d(w) o

UJUl

1.3.3.4 EVM (Error Vector Measurement)

L’EVM (Error Vector Measurement) représente les distorsions d’amplitude et de phase
sur le diagramme de constellation des états, caractérisant une modulation numérique. En
effet 1a non-linéarité du circuit modifiera ’expression du signal d’entrée ainsi que celle
du signal démodulé. Ainsi sur une méme constellation, les vecteurs émis et regus peuvent
étre trés différents (Fig.1.17). L’EVM peut donc permettre de caractériser les erreurs qui
sont dues & la distorsion d’amplitude ou de phase.

Les quantités mesurables sont donc 'amplitude et la phase du vecteur erreur, qui sont
respectivement la différence d’amplitude et de phase entre le signal requ (/,Q) et celui
de référence (I,cr,Qrer). A partir de la figure 1.17, les erreurs d’amplitude et de phase

peuvent étre définies de la fagon suivante [15] :

Erreur d'amplitude = \/12 + Q% — \/]Eef + Q2 (1.29)

Erreur de phase = arctan <%> — arctan (ﬁ) (1.30)
ref

EVM = \/(I - ]ref)Q + (Q - Qref)2 (1'31)
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Erreur d'amplitude
QA \

B

. \&Vecteur erreur

N\

\_.
2 " N,
Vecteur signal régu—] N

Vecteur signal émis
L

[ I

Erreur de phase

F1G. 1.17 — Représentation de I’évaluation de 'EVM

1.3.4 Relation entre les tests bi-fréquences et multi-fréquences

En se basant sur le modéle polynomial de la caractéristique non-linéaire d’ordre 3
d’un amplificateur, il est possible de dériver des relations empiriques entre la mesure des
distorsions d’intermodulation des signaux complexes (NPR, ACPR) et celle des signaux
de test bi-fréquences (IMRo_toneg)- Bien que ce procédé ne soit pas absolument précis, il
présente néanmoins une bonne approximation du comportement non-linéaire de I’ampli-
ficateur avant de procéder a des mesures plus complexes.

Le procédé est basé sur la théorie de Volterra et Wiener, selon laquelle tout circuit
non-linéaire du troisiéme ordre peut étre entiérement caractérisé par l'utilisation d’un
signal de test composé de trois porteuses [24]. Puisque en général un systéme du troisiéme
ordre est complétement caractérisé par ses trois premiers noyaux de Volterra ou fonctions
de transfert non-linéaires dans le domaine fréquentiel, un minimum de 3 porteuses est
requis en théorie pour évaluer ses performances en linéarité.

Par application du théoréme de la limite centrale, quand le nombre de porteuses est
suffisamment grand (n>10) et leurs phases différentes ou non corrélées, le signal d’entrée
peut étre assimilé & un bruit gaussien a bande étroite.

En utilisant une méthode analytique, pour un circuit sans mémoire, il est possible

de dériver des relations entre les résultats d’un test multi-porteuses et celui d’un test
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bi-porteuses. Sur ces considérations, les variables suivantes peuvent étre définies :

IMRo_jones :  Taux d’intermodulation mesuré avec deux porteuses en dBc
IP3 Point d’interception d’ordre 3 en dBm
n : Nombre de porteuses
r : Rang du produit d’intermodulation
(r=1 pour le produit d’intermodulation le plus proche de la proteuse)
b: Nombre de porteuses dans la bande ol les porteuses ont été enlevées
pour le test du NPR. Ainsi pour enlever une seule porteuse au centre

-2
de la bande, on a : b= f n2 }
La fonction f(x) extrait la partie entiére de la quantité entre crochets
La fonction mod(f) est définie comme le reste de la division de = par y.
Yy

1.3.4.1 ACPR

n3
ACPR [dB¢] = IMR9_tones — 6 + 10log <4A n B) (1.32)
Avec :
on® —3n?2 —2n mod <%)
A = 1.33
24 + 8 ( )
n?> —mod (2
B — —<2) (1.34)
4
1.3.4.2 NPR
n3
NPR [dB¢] = IMR9_tones — 6 + 10log (40 n D) (1.35)
Avec :

C = (n_b_Q)Q—mOd(nT%) + (E)Q—Mw-m—b—m(l.s@

2 4 2 4
ntb bil
Lo (n_;_2>_mod2<;“)er;leron(Jer) (1.37)
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1.3.4.3 M-IMR

n3
M-IMR [dBc¢] = IMR9_tones — 6 + 10log <4E n F) (1.38)
Avec :
n—r\2 mod <”J2”’)
E = 1.
< 2 ) + 4 (1.39)
n—r mOd <n<2|»7’)
F = 1.4
(27) (140
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1.4 Vue d’ensemble des méthodes d’analyse de la dis-
torsion d’intermodulation

Le comportement de la distorsion d’intermodulation dans les amplificateurs résulte de
I'interaction entre les non-linéarités du composant et les circuits de polarisation et d’adap-
tation. Généralement il n’existe pas de solution compléte pour le calcul des distorsion
d’intermodulation s, et les méthodes d’analyse numérique itératives telle que I’équilibrage
harmonique sont généralement utilisées.

Le calcul analytique de la distorsion d’intermodulation de I’amplificateur peut étre
réalisé sous certaines considérations simplifiées. Nous nous attarderons un peu sur ces
méthodes. Elles peuvent étre utilisées pour comprendre le mécanisme qui engendre la
distorsion d’intermodulation et comment la réduire dans les amplificateurs.

Les méthodes traitées sont classées suivant le régime de fonctionnement, faible niveau

ou & fort niveau. La figure 1.18 en donne un apercu.

Puissance d'entrée
A

- Equilibrage harmonique
- Equilibrage spectral
- Transitoire d'enveloppe

Fonction de transfert successives
IMD asymptotique

Series de puissance
Series de volterra
Fonction de transfert

Faible niveau

Complexité

>

M¢thodes Numériques

F1G. 1.18 — Vue d’ensemble des méthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation
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1.4.1 Meéthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation &

faible niveau

Les méthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation a faible niveau utilise le
développement en série de Taylor afin de faire une approximation de la non-linéarité du
composant. Cela permet le traitement analytique du comportement non-linéaire de I’am-
plificateur par des séries de puissance pour les non-linéarités sans mémoire et 1'utilisation
des séries de Volterra dans un cas plus général.

Les analyses petits signaux ne sont valides que dans la zone ou le cycle de charge ne
traverse pas les fortes non-linéarités, telle que la zone de compression. Dés que les fortes
non-linéarités entrent en jeu, le nombre des termes de la série de puissance devient trés
élevés, ce qui peut causer une divergence, rendant les analyses complétement inefficaces.

En général on s’arréte a l'ordre 3.

1.4.1.1 Analyse par séries de puissance

S’iln’ y a pas de contre réaction entre 'intermodulation en sortie et le signal d’entrée,
alors les séries de puissance peuvent étre utilisés sous une formulation simple. La figure

1.19 illustre le principe.

Réseau Vin _|Non-linéarités| lout Reseau Signal
d'entrée du composant de sortie de sortie

F1G. 1.19 — Amplificateur décrit par sa fonction de transfert non-linéaire

La non-linéarité du composant dans la figure 1.19 peut étre approchée par une série

de Taylor du troisiéme ordre. Soit V;, = Vpo + vin ;

8'ou V;n
Zwt(%n) - Iout,dc+ M * Vin
oVin Vin=Vbc
_|_<8Z2ut<‘/;n> ) vy 2 T <8Z2ut(‘/;n> ) vy 3 T (1 41)
2 mn 3 in .
Vi Vin=Vpc Vi Vin=Vbc

On peut déduire la composante alternative;

Z'OUt (U1n> - Zofut(‘/;n) - ]Uut,dc (142)
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. g 1 .2 g
iout(Vin) = (M ) vy + <_8ZL(ZW> ) 0,2
Vin Vin=Vpc 2 OVin Vin=Vpc
1035, (Vin) 3
- Vi 1.43
(6 8‘/;713 Vin=Vpo ! " ( )
Zout(v;n) — Iout,dc + lein + GQUz‘Qn + G3U?n + o (144)

Les différents coefficients (+,, sont proportionnels a la nIeME Jerivée de la non-linéarité
en ce point de polarisation. On verra plus loin (Chap.3), que les composantes de la distor-
sion d’intermodulation d’ordre 3 contenues dans le courant en sortie sont proportionnels

a la dérivée d’ordre 3 du courant, Gs.

TMD o Ga|vin|® (1.45)

L’équation précédente prédit une pente de 3dB/dB pour la puissance a la distorsion
d’intermodulation d’ordre 3 en fonction de la puissance d’entrée & faible niveau. Dans
ce méme regime de fonctionnement, le signe de la distorsion d’intermodulation d’ordre
3 est le méme que celui de (3. L'importance de ce signe sera discuté plus loin quand
on abordera les phénoméne bien plus complexes comme la compensation de non-linéarité

dans les amplificateurs.

1.4.1.2 Analyse par fonction de transfert

Si on considére un amplificateur & effet de champ, dans sa forme simplifiée a la figure
1.19, les quantités v;, et i, seront remplacées respectivement par v,, et ig4s. Cette for-
mulation simplifiée d’un amplificateur ne peut étre utilisée dans la réalité car iy, dépend
aussi de vgs. La contre-réaction est causé par les distorsions d’intermodulation dans 74
étant converties en distorsion d’intermodulation dans vy, par 'impédance de charge.

Cependant pour une tension V, et une impédance de charge données, la contre réaction
peut étre considérée comme un noeud interne. Ceci permet de décrire une nouvelle fonction

de transfert non-linéaire (FTNL) de 'amplificateur. Toutefois, la contre réaction doit étre

34



1.4. Vue d’ensemble des méthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation

sans mémoire; I'impedance de charge doit étre par conséquent purement résistive. La

figure 1.20 illustre le principe.

Vin Resecau Non-linearités Reseau lout Signal
d'entrée du composant de sortie de sortie

y

Impédance

de charge

Non-linéarité de la fonction de transfert

Fic. 1.20 - F.T.N.L. en considérant la polarisation et 'impédance de charge

La fonction de transfert non-linéaire peut étre approchée a partir de la droite de charge
qui détermine la relation entre iy et vys. Cette méthode présente ’avantage de pouvoir

fonctionner sur un plage de polarisation importante.

1.4.1.3 Analyse par séries de Volterra

L’analyse par série de volterra consiste & exprimer la fonction de transfert d’un systéme
faiblement non-linéaire sous la forme d’une série. Cette méthode qui se veut générale peut
étre appliquée tant pour les circuits présentant une contre réaction que les effets mémoires.

Dans le cas général, le principe se présente comme suit.

Reseau Vin  [Non-linearités| 1out Reseau Signal
d'entrée du composant de sortie de sortie
Impédance
de charge

F1G. 1.21 — Amplificateur décrit comme un circuit non-linéaire avec contre-réaction

L’analyse des circuits par séries de Volterra utilise la méthode des des courants non-
linéaires décrite dans [1]. La méthode est compatible avec les outils d’analyse linéaire et

basée sur une analyse successive de ’augmentation de 'ordre de mélange dans le circuit.
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Pour chaque ordre, les éléments non-linéaires sont successivement remplacés par les sources
de courant non-linéaire correspondantes qui dépendent des coefficients du développement
de la série de Taylor et des tensions d’ordre les moins élevés.

De fagon générale, dans le domaine temporel, si on considére un signal d’entrée x(t),

le signal de sortie y(¢) peut étre décrit comme une série infinie telle que :

o0 = S (140

yn(t) est la réponse du n’®™€ ordre du systéme, formée par une convolution du si-

gnal d’entrée () avec la réponse impulsionelle non-linéaire du n*™€ ordre du systéme

P (71, ooy )

a(t) = /_:../_Zhn(ﬁ,fg, ...,Tn)nﬁlxi(t ) (1.47)

En effectuant la transformée de Fourrier des deux cotés de ’équation 1.47, on obtient

le spectre des composantes d’ordre n & la sortie :

Yo(w) = /_o:o.../_o:oHn(wl,wg, ey W )0 (W1 — Wa—, ey wyy) ﬁXi(wi)dwi (1.48)

n=1

La fonction A, (71, ..., 7,) est le noyau de volterra d’ordre n et la transformée de Fou-
rier, H,(w1,ws,...,w,) est sa fonction de transfert d’ordre n. Ces noyaux permettent de
caractériser entiérement le systéme. Par exemple, h décrit la réponse du systéme pour un
signal d’entrée continu (DC), h; la réponse linéaire du systéme, ho._,, les non-linéarités
d’ordres supérieurs du systéme.

La série de Volterra peut étre interprétée de la fagon suivante : Le signal de sortie d'un
systéme non-linéaire est composé d’'un nombre infini de terme d’ordre croissant ; chaque
terme est une somme infinie de toutes les contributions due au signal d’entrée multiplié
par lui-méme n fois, oul n est 'ordre du terme, dans toutes les combinaisons possible des
instants de temps dans le passé, majoré par la fonction de transfert du n-iéme ordre. Dans
les systémes & mémoire, le noyau de la série représente la facon dont le systéme répond a la
présente d’un signal d’entrée aux différents instants de temps dans le passé. La fréquence
de chaque contribution spectrale & la sortie est la somme algébrique des fréquences des

termes contribuant au signal de sortie.

36



1.4. Vue d’ensemble des méthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation

1.4.2 Meéthodes d’analyse de la distorsion d’intermodulation &

fort niveau

Les méthodes fort signaux ont besoin d’étre utilisées pour la prédiction de l'intermo-
dulation sous les conditions normales de fonctionnement. Les méthodes numérique sont
généralement utilisées dans ce but. Nous reprendrons ici juste les deux plus importantes,

notamment, la méthode d’équilibrage harmonique et le transitoire d’enveloppe.

1.4.2.1 Equilibrage harmonique

La méthode d’équilibrage harmonique est la plus utilisée des méthodes numériques
dans ’analyse de la distorsion d’intermodulation dans les amplificateurs. Elle est mise en
oeuvre dans la plupart des outils de CAO commerciaux.

La méthode est basée sur un algorithme itératif ou le circuit est séparé en deux parties :
le réseau linéaire et le réseau non-linéaire. Un spectre des tensions initiales de commande
des non-linéarités du circuit est estimé entre les deux réseaux; une itération est réalisée
sur ce spectre de tension jusqu’a ce que les composantes spectrales du courant s’adaptent
a l'interface entre les deux réseaux.

Le réseau linéaire est approprié pour le calcul dans le domaine fréquentiel. Cependant
il n’existe pas de méthode générale de calcul des composantes spectrales du courant non-
linéaire directement dans le domaine fréquentiel. Le spectre de tension doit d’abord étre
converti en forme d’onde dans le domaine temporel. Le résultat permet ensuite de calculer
la forme d’onde du courant qui est finalement convertie dans le domaine fréquentiel. Deux
transformées de fourrier discrétes sont utilisées dans chaque itération, ce qui réduit la
précision numérique et la rapidité de la méthode particuliérement lorsque un nombre

important de porteuses sont considérées a l’entrée.

1.4.2.2 Transitoire d’enveloppe

Dans un systéme de communications, le signal présent & I’entrée de amplificateur réel
est une conversion en fréquence d’'un signal stochastique en bande de base autour d’une

porteuse RF. Ceci résulte en un signal en bande de base apparaissant comme une enve-
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loppe faisant varier la porteuse RF. Un tel systéme ne peut étre représenté par un nombre
fini de raies spectrales discrétes. Pour une analyse de la distorsion d’intermodulation avec
un signal réaliste, la méthode fréquentielle décrite ci-dessus n’est pas appropriée. Dans ce
cas, la méthode d’analyse par transitoire d’enveloppe trouve un intérét particulier.
Cette méthode combine ’analyse par équilibrage harmonique pour la porteuse RF avec
une analyse transitoire pour ’enveloppe discrétisée. Cette solution impliquant la méthode
d’équilibrage harmonique peut &tre interprétée dans le domaine temporel ou fréquentiel.
Cette méthode peut traiter les effets mémoire HF et BF, mais requiére en général que
la fréquence RF de fonctionnement soit plus grande que la largeur de bande du signal

modulant en bande de base.
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1.5 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de définir les principales distorsions non-linéaires dans les
amplificateurs, notamment, la compression de gain, la conversion de phase, la génération
d’harmoniques, la génération des produits d’intermodulation , et la remontée spectrale.
Les figures de mérite permettant de caractériser ces effets non-linéaires, sont notamment,
le point de compression & 1 dB, les conversion AM/AM et AM/PM, le point d’interception
d’ordre 3, les rapports C'/I3,1e NPR, PACPR et 'EVM, suivant qu’on utilise comme signal
de test, un signal mono-porteuse, bi-porteuses, ou un signal modulé.

Nous avons également passé en revue quelques méthodes d’analyse de la distorsion d’in-
termodulation . Les méthodes analytiques telles que les séries de puissance, la fonction de
transfert non-linéaire, les séries de Volterra peuvent étre utilisées pour des applications a
faible niveau. Pour les applications a fort niveau, on peut utiliser les méthodes numériques
telles que I’équilibrage harmonique ou le transitoire d’enveloppe.

Cependant il n’existe pas de méthode toute faite pour le calcul des distorsions d’in-
termodulation. L’équilibrage harmonique est la méthode la plus couramment utilisée car
elle est intégrée dans la plupart des outils de CAO commerciaux mais reste souvent li-
mité pour ’analyse de I'intermodulation d’ordre 3 ou 5. La méthode des séries de Volterra
quant a elle fait appel & une formulation mathématique trés complexe et n’est pas toujours

intégrée dans tous les outils de CAO commerciaux.
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2.1. Introduction

2.1 Introduction

Dans le but d’améliorer la linéarité des amplificateurs, plusieurs techniques de linéari-
sation ont été développées pour des applications diverses. Nous distinguerons par la suite
les techniques de linéarisation en technologie hybride ou en technologie monolithique.

Dans un premier temps, nous énoncerons briévement le principe des techniques de
linéarisation en technologie hybride car leurs applications visent généralement ’ampli-
fication de puissance & fort niveau. Dans un deuxiéme temps, nous nous attarderons
principalement sur les techniques de linéarisation intégrables en technologie monolithique

visant les applications a plus faible niveau de puissance.

2.2 Les grandes techniques de linéarisation hybrides

2.2.1 Linéarisation par contre réaction
2.2.1.1 Principe de la contre-réaction RF

L’application d’une contre réaction a un circuit permet de linéariser ses caractéris-
tiques. Une partie du signal de sortie est ramenée en entrée grace & une boucle, afin
d’optimiser la forme du signal de sortie pour qu’elle suive celle du signal d’entrée. Dans
les circuits de contre-réaction classiques, la portion du signal de sortie qui est ramenée a
Pentrée est soustraite au signal d’entrée sans détection ni conversion. La figure 2.1 illustre
le principe :

Pour illustrer I'effet de la contre réaction sur la distorsion, considérons le schéma, de
la figure 2.1, dans lequel V'effet de la distorsion produite par I'amplificateur est prise
en compte par 'ajout d’un signal d(¢) sur la voie principale en sortie de I'amplificateur

principal & linéariser. Le signal de sortie s’exprime de la facon suivante :

K<A v (t) + d(t))
KiA

vs(t) = (2.1)

Si A>> K alors K + A ~ A et ’équation ci-dessus se simplifie de la facon suivante :
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d(t)

1/K

Réseau de contre-réaction

F1G. 2.1 — Principe d’une contre réaction classique

K - d(t)

vs(t) = K - ve(t) + 1

(2.2)

L’équation 2.2 montre bien que I'introduction de la contre-réaction réduit la distorsion
d’un facteur g, méme si cela s’accompagne d’une dégradation du gain de I’ensemble.

Le réseau de contre-réaction peut étre actif ou passif. Le délai impliqué dans la contre-
réaction doit étre le plus faible possible afin de garder une bonne stabilité du systéme.
Par conséquent, ces systémes sont généralement réservés pour des applications a bande

étroite [11].

2.2.1.2 Contre-réaction sur ’enveloppe

La contre-réaction sur l’enveloppe du signal réduit les distorsions d’amplitude asso-
ciées aux non-linéarités. Elle peut étre appliquée soit au systéme complet ou seulement
a Pamplificateur non linéaire [24]. Une partie du signal d’entrée est prélevée par un cou-
pleur et 'enveloppe de 1’échantillon d’entrée est détectée. L’enveloppe résultante alimente
Pentrée d’un amplificateur différentiel qui en fait la différence avec ’échantillon obtenu
de fagon similaire & la sortie comme illustré a la Figure 2.2.

Les deux enveloppes sont soustraites par un amplificateur différentiel qui génére une

erreur, laquelle commande le modulateur qui modifie ’enveloppe du signal d’entrée tra-

46



2.2. Les grandes techniques de linéarisation hybrides

Amplificateur non-linéaire

Coupleur directionnel Modulateur Coupleur directionnel

v
v

—

mplificateur différentiel

| x = |

7 y

Detecteur d'enveloppe
a l'entrée Detecteur d'enveloppe

ala sortie

\ 4

F1G. 2.2 — Principe de la contre-réaction sur ’enveloppe

versant l'amplificateur non-linéaire. Le degré de linéarisation de l’enveloppe du signal
résultant est donc déterminé par le gain de la boucle de contre-réaction.

Le principal désavantage de cette méthode réside dans le fait de son incapacité a
améliorer la distorsion de phase. D’autre part, le capacité de linéarisation dépend de la
linéarité des diodes du détecteur, surtout pour des faibles signauz de contre-réaction; En
effet toutes les non-linéarités des diodes produisent des non-linéarités qui se retrouvent
en sortie de 'amplificateur. Pour éviter cela, il faut que les diodes des détecteurs fonc-
tionnent dans leur region linéaire, ce qui peut étre le cas en utilisant des forts signaux.

Par conséquent, cette technique n’est pas appropriée pour les applications faible niveau.

2.2.1.3 La contre-réaction a boucle polaire

La contre-réaction & boucle polaire améliore les faiblesses de la contre-réaction sur
I’enveloppe, en compensant les distorsions d’amplitude et de phase, par 'ajout d’une
PLL (Phase-Locked Loop ) au systéme précédent. Le principe est présenté a la figure 2.3.
Le signal d’entrée provenant d’un générateur modulé en bande latérale unique est séparé
en deux parties; une partie passe par le limiteur avant d’étre démodulé et ’autre partie

passe directement a la, démodulation.
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Le signal de sortie subit d’abord un changement de fréquence, puis est séparé et in-
troduit & 'entrée du limiteur et du démodulateur. Les deux amplitudes passent dans un
amplificateur différentiel qui fournit un signal d’erreur qui sert de commande pour la mo-
dulation de Pamplificateur. Les deux autres sorties des diviseurs sont comparées grace a
un mélangeur. La sortie du mélangeur est filtrée et amplifiée grace a I’amplificateur de
boucle et commande l'oscillateur contrdlé en tension (VCO ; Voltage Controlled Oscillator

). Le signal modulé sert donc d’entrée pour ’amplificateur non-linéaire.

Modulation de
l'amplificateur Amplificateur non-linéaire

Sortie

Amplificateur
Générateur de boucle
LU Amplificateur Atténuateur
différentiel
Entrée
Démodulation
y
| > / DownConversion
Limiteur Limiteur

OL

F1G. 2.3 — Principe de la contre-réaction a boucle polaire

Un des désavantages de ce systéme est le verrouillage de la PLL pour des faibles

amplitudes. D’autre part, la présence de la PLL augmente la complexité de conception.

2.2.1.4 La boucle cartésienne

Dans ce procédé de linéarisation, on applique la boucle de contre-réaction en bande
de base afin d’éviter une trop forte dégradation du gain. La contre réaction est appliquée
sur les composantes I et Q du signal, d’oul le nom de “boucle cartésienne” en opposition &
“boucle polaire”.

Les deux composantes sont introduites dans un amplificateur différentiel puis modulées

en quadrature, grace au modulateur I-Q. Les signaux & la sortie du modulateur I-Q sont
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ensuite combinés et traversent ’amplificateur non-linéaire (Fig.2.4).

It

Amplificateur
non-linéaire

Amplificateurs

différentiels I_ >
‘_ IAtténuateur
. 0°
Amplis Op
Bande de base —¥ 90°

< ®—

F1G. 2.4 — Principe de la contre-réaction a boucle Cartesienne

La boucle est réalisée en bande de base plutét qu’a la fréquence de la porteuse. Ceci
a Pavantage de linéariser uniquement la bande étroite du spectre centrée autour de la
porteuse, plutdét que la bande allant du DC jusqu’a la porteuse. On exploite ainsi la
nature “Bande étroite” de la plupart des signaux RF. Cette technique de linéarisation est
dite & bande étroite, puisque la contre réaction est limitée en bande passante.

Un autre aspect de cette technique est que la structure présente une double boucle, ce
qui donne deux degrés de liberté supplémentaires pour la mise en forme et la modulation
des signaux. Dans le cas de la boucle polaire, on définissait la porteuse RF par son ampli-
tude et sa phase, ce qui permettait de réaliser une boucle pour le controle de 'amplitude
et une autre pour le contréle de la phase.

Pour le cas de la boucle cartésienne, on considére la porteuse modulée comme une

somme de signaux sinusoidaux.

A(t) = sin(wot + ¢(t)) = 1(t) sin(wot) + Q(¢) cos(wot) (2.3)
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Avec :

I(t) = A(t)coso(t) (2.4)
Q) — A@sin(t) (25)

On peut donc voir que la boucle cartésienne traite les deux degrés de liberté de fagon
symétrique permettant & la structure de prendre la forme de deux boucles identiques, ce
qui différe totalement avec la boucle polaire ou les deux degrés de liberté sont traités de
facon différente.

La boucle cartésienne forme un systéme de linéarisation complet, ainsi les non-linéarités
des différents blocs secondaires sont transparents. Le degré de linéarité dépend directe-
ment du délai dans la boucle. Par conséquent, ses performances dépendent de la largeur
de bande du systéme de contre-réaction [24]. La stabilité de la boucle peut s’avérer cri-
tique pour les hautes composantes fréquentielles. Cette structure présente I’'inconvénient
de posséder beaucoup d’éléments, ce qui augmente sensiblement la consommation et la

complexité de conception de I’ensemble.

2.2.2 Linéarisation par la technique feedforward

La largeur de bande (10 & 100 MHz) requise pour les communications multiporteuses
rend les systémes & contre réaction moins pratiques. Dans ce cas, les techniques de feed-
forward se prétent mieux. Le principe est illustré a la figure 2.5 [15].

Le principe, consiste a retirer aprés comparaison les raies situées aux fréquences d’in-
termodulation en préservant les raies situées aux fréquences de travail. La structure est
formée de deux amplificateurs, celui a linéariser sur la voie principale et ’autre sur la voie
secondaire.

Les coupleurs directionnels sont utilisés pour séparer/combiner les signaux et les lignes
a retard opérent sur une bande relativement importante. Les coupleurs directionnels
servent également d’isolateurs pour les amplificateurs en présentant une charge résistive.

Le signal d’entrée est séparé en deux, une partie passe par 'amplificateur & linéariser

sur la voie principale, et ’autre passe par un “retardateur”. Une soustraction est faite entre
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Amplificateur i
L '

non-linéaire

Entrée Sortie
° > > > 10 > >

— o S

Atténuateur| <Z

_+_

Amplificateur
linéaire

F1G. 2.5 — Principe de la linéarisation FeedForward

la sortie de 'amplificateur non-linéaire et la sortie du retardateur. La différence obtenue
ne comporte que les raies d’intermodulation qui sont ensuite amplifiées de facon linéaire.

Une autre soustraction est effectuée a la sortie, entre le signal provenant de ’amplifi-
cateur non-linéaire qui est retardé, et la différence obtenue précédemment. La différence
obtenue ne comporte que les deux raies aux fréquences de travail. Le spectre des signaux
aux différents noeuds est illustré a la figure 2.6 [14].

Cette technique peut permettre de réduire les distorsions de 20 a 40 dB [13]. On peut
également noter que cette technique permet de compenser les distorsions dues aux effets
mémoire car le signal erreur généré dans la voie secondaire tient déja compte de ces effets.

Puisque la technique feedforward est un procédé en boucle ouverte, toutes modifica-
tions des caractéristiques du composant dues au temps, & la température, aux tensions
et aux niveaux de puissance peut dégrader 'adaptation en amplitude et en phase et par
conséquent augmenter la distorsion & la sortie du systéme complet. Pour palier a ce pro-
bléme, on peut utiliser un systéme de contrdle automatique afin d’ajuster le gain et la
phase et ainsi réaliser la meilleure linéarisation possible. La premiére étape consiste a
utiliser une transformée de Fourrier rapide (FFT, Fast Fourrier Transform ), une me-

sure directe de la puissance ou un signal pilote afin de déterminer comment équilibrer la
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fr 2 S,

Entrée I

Amplificateur
non-linéaire

Amplificateur
linéaire

Atténuateur

o
N
-

Sortie

F1G. 2.6 — Schéma détaillé de la linéarisation FeedForward

boucle. Les deux techniques (numérique et analogique) peuvent étre utilisées pour assurer

un controle efficace de la boucle (Fig.2.7) [13].

non-linéaire

Amplificateur ﬁ

P S

.Entrée: A/¢

T |

Boucle de ”
controle

==

Amplificateur
linéaire

o >

Boucle de

contrdle

F1G. 2.7 — Principe de la linéarisation FeedForward avec boucle de contréle numérique
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2.2.3 Linéarisation par la méthode LINC

Dans la technique LINC (Linear Amplification with Nonlinear Components), 'idée est
de séparer le signal d’entrée en deux signaux modulés en phase mais pas en amplitude,
de les amplifier séparément avant de les recombiner a la sortie (Fig.2.8). Pour cela, il faut
donc choisir de fagon appropriée les signaux vy (t) et v4(¢) de telle sorte qu’en recombinant
a la sortie, on ait le signal d’entrée v;,, = a(t) cos(w.(t) + ¢(t)), amplifié sans distorsion.

Le choix le plus approprié pour ces signaux est le suivant :

vi(t) = 0.5Vgsin|w.(t) + o(t) + 0(¢)] (2.6)

va(t) = —=0.5Vpsin|w.(t) + o(t) — 6(2)] (2.7)
Avec :

0(t) = arcsin {%?1 (2.8)

Amplificateur
non-linéaire
V(1)
Séparateur
de signaux
V. ()
‘,i"(t) ut
— > .
Amplificateur
non-linéaire
Vy(1)

F1G. 2.8 — Principe de la linéarisation par la méthode LINC

Une des limites de cette technique réside dans la difficulté & générer les deux signaux
v1(t) et vy(t) ; principalement, la gestion de ’adaptation en gain et en phase dans les deux
branches d’amplification. Un autre probléme est notamment la recombinaison des signaux

en sortie en maintenant une perte minimale et une bonne isolation [16].
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2.2.4 Linéarisation par la méthode CALLUM

La méthode CALLUM (Combined Analogue Locked Loop Universal Modulator ) dé-
rive de la méthode LINC décrite précédemment. Elle utilise une boucle cartésienne. Le
signal de sortie est ramené en entrée, décomposé en ses composantes I et Q et comparé avec
les composantes I et Q en bande de base. La décomposition se fait de facon automatique

grace a une boucle & verrouillage de phase.

Amplificateur
V(1) non-linéaire

VCO

Demod %

r (] ‘
[vco |
vo(t) @

F1G. 2.9 — Principe de la linéarisation par la méthode CALLUM

Amplificateur
non-linéaire

Cette méthode est limitée par les limitations de la boucle de contre-réaction. En effet
la structure peut devenir instable si 'une des composantes I ou QQ venait a souffrir d’un
déphasage quelconque créant une contre-réaction positive. Par conséquent, cette méthode

est trés utilisée dans les systémes a bande étroite.

2.2.5 Linéarisation par la méthode EER

La technique EER (Envelope Elimination and Restauration ), comme son nom !’in-
dique consiste a éliminer d’abord ’enveloppe du signal modulé grace & un limiteur, afin
de générer un signal d’amplitude constante.

Le principe est de décomposer le signal modulé z(¢) en un produit de deux termes

x1(t) et xo(t). Le terme x4(¢) est le terme d’enveloppe tandis que le terme xo(t) est le
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terme de phase a enveloppe constante. On a donc :

xz(t) = A(t) cos(wet + p(t)) (2.9)
i (t) = A(t) (2.10)
xa(t) = cos(wt + ¢(t)) (2.11)

Cette décomposition peut se faire en bande de base ou en RF. En effet, si I’enveloppe
est éliminée, alors le signal peut étre amplifié par un amplificateur non-linéaire fonction-

nant assez proche de la saturation. La figure 2.10 illustre le principe [18].

Detecteur
d'enveloppe

x,(1) Modulation
de la tension

RF in
x(t)

X,(1) RF out

Limiteur

Amplificateur
non-linéaire

F1G. 2.10 — Principe de la linéarisation par la méthode EER

L’information en amplitude (x;(t)) est extraite grice a un détecteur d’enveloppe
(Fig.2.10). L’amplitude (x1(¢)) et la phase (z2(¢)) sont donc amplifiées séparément puis
recombinées, pour restaurer le signal d’entrée amplifié & la sortie. Un moyen de réaliser
cette recombinaison des signaux est d’utiliser un amplificateur en mode de commutation
a bon rendement. En effet en mode de commutation, la puissance de sortie du signal RF

est directement proportionnelle au carré de la tension d’alimentation V; telle que :
P a V2, (2.12)

Ainsi, enveloppe et la phase peuvent é&tre recombinées si le signal de phase (signal RF,

(z2(t))) attaque Pamplificateur a linéariser sur la grille du transistor et ’'amplitude (signal
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BF, (x1(t))) sur le drain du transistor afin de moduler ’alimentation de ’amplificateur

comme illustré a la figure 2.11.

x,(1)

Réseau
d'adaptation

X,(1)

Transistor en
commutation

F1G. 2.11 — Mise en oeuvre de ’étage de sortie

Dans sa forme la plus complexe, une boucle de contre-réaction permet de garantir le
suivi de la forme de ’amplitude entre ’entrée et la sortie du signal RF. Cette boucle de
contre-réaction permet de réduire les non linéarités introduites d’une part par la désadap-
tation entre les deux voies et d’autre part par 'amplificateur en mode commuté lorsqu’il
dévie de son comportement fondamental régi par ’équation (2.12).

Le principal avantage de cette technique est que I’amplificateur fonctionne toujours
en mode de commutation avec une bonne performance ; ainsi la linéarisation peut se faire

sans dégrader le rendement.

2.2.6 La prédistorsion numérique

La technique de prédistorsion utilise un dispositif de correction d’amplitude et de
phase pour les courbes AM/AM et AM/PM. Ces dispositifs peuvent étre analogiques ou
numeériques, et peuvent étre insérés en bande de base ou en fréquence RF ou IF.

La technique de prédistorsion numérique exploite les derniéres avancées de calculs a
I’aide des calculateurs de traitement du signal ce qui leur permet également de mettre &
jour les caractéristiques de la prédistorsion voulue. Elle peut étre adaptative ou pas.

Dans le cas d’une prédistorsion adaptative, en bande de base, on introduit, sur le signal
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complexe en bande de base représenté par ses coordonnées cartésiennes ou polaires une
fonction de prédistorsion numérique dépendant de la puissance du signal d’entrée, afin
de compenser les caractéristiques AM/AM et AM/PM de 'amplificateur non linéaire. La
prédistorsion peut étre congue de facon auto-adaptative, de maniére a suivre les variations
de la caractéristique de 'amplificateur au fil du temps, ou en fonction de la température.
La sortie de ’amplificateur est mesurée, démodulée et numérisée périodiquement de fagon
a adapter la fonction de prédistorsion (Fig.2.12). Le probléme de stabilité n’est pas présent,
cependant le choix d’un pas d’adaptation adéquat est primordial pour permettre une
bonne convergence des algorithmes d’adaptation et une réponse de prédistorsion identique

A celle souhaitée.

Amplificateur
non-linéaire

Données Niod Pédistorsion
=M. Modem Gain Complexe [

¥

| Modulateur
a quadrature

ek A~

>

. / Démodulate
Adaptation 5 Démodulateur
\/ a quadrature

G
DSP

—

F1G. 2.12 — Principe de la linéarisation par prédistorsion numérique

Les avantages de ce systéme sont, notamment sa précision de correction sur une bande
relativement importante, sa facilité de modification et de mise a jour et de mise en oeuvre
si le signal est déja généré de facon numérique. Les inconvénients résident dans la capacité
de correction limitée par la fréquence d’échantillonnage. En effet les convertisseurs A /N
et N/A doivent pouvoir numériser des signaux dont la largeur de bande est supérieure a
celle du signal modulé original. Typiquement pour une prédistorsion d’ordre 3, il leur faut
une largeur de bande environ 3 fois plus large que celle du signal original. Le cofit peut
facilement étre un frein a cette technique notamment en mémoire et temps de calcul. La

puissance de consommation est aussi un aspect important selon 'application visée.
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2.3 Techniques de linéarisation intégrables et architec-
tures dédiées

De par leur facilité d’intégration en technologie MMIC, nous nous intéresserons ici
a cing techniques spécifiques de linéarisation au niveau circuit : la prédistorsion RF, la
contre-réaction RF, la superposition dérivative, la polarisation active, et la technique

Doherty

2.3.1 La Prédistorsion RF

La linéarisation par prédistorsion RF, dont le principe est illustré & la figure 2.13
consiste a prédistordre le signal incident en amplitude et en phase afin de compenser les
distorsions de I'amplificateur AM/AM et AM/PM, et ainsi produire une caractéristique

plus linéaire a la sortie (Fig.2.13).

APout, Gain

Entrée e
o> G
| Pin

> |

Sortie

Amplificateur
non-linéaire

Dispositif de
prédistorsion

APout, Gain [ APout, Gain A Pout. Gain /

F1G. 2.13 — Principe de la linéarisation par prédistorsion analogique

2.3.1.1 La Prédistorsion a diode

Dans le principe, le 2éme ordre du linéariseur (diode), se mélange avec le fondamental
de 'amplificateur non-linéaire afin d’annuler le 3éme ordre en sortie. La diode posséde
des caractéristiques particuliéres, notamment un comportement résistif et capacitif, qu’on

peut exploiter afin de réaliser la prédistorsion d’un signal. Le fonctionnement de la diode
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dans le circuit de la figure 2.14 peut étre ramené & celui d’une capacité parasite, en paral-
léle avec une résistance variable, dont la valeur dépend du signal d’entrée. En effet lorsque
le signal d’entrée augmente, le courant continu moyen & travers la diode augmente, di au
redressement, ce qui a comme conséquence de diminuer la résistance série équivalente, cau-
sant ainsi une expansion de gain du linéariseur. Puisque la diode fonctionne en conduction
directe, la non-linéarité C(V) est négligée. La résistance Rd et la capacité C sont utilisées

pour former un réseau de déphasage non-linéaire RC.

Cp

—o —» 0

A

F1G. 2.14 — Utilisation d’une diode en série pour la prédistorsion analogique

Rd RF out

Une autre topologie de cette technique de linéarisation est proposée a la figure 2.15 :
Elle utilise une résistance et une inductance en paralléle & la diode. Le principe est le
méme que précédemment c’est & dire de faire fonctionner la diode comme une resistance

variable, dépendant de la puissance d’entrée.

RF in DN

F1G. 2.15 — Combinaison inductance et diode en paralléle pour la prédistorsion analogique

Lorsque la résistance de la diode devient petite, le linéariseur présente une impédance
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inductive, ainsi la phase résultante est positive. Dans [42] une compression de phase de
15 degrés et une expansion de gain de 2.8 dB ont été obtenus a 1.6 GHz.

D’autres combinaisons sont possibles en mettant la diode en paralléle (Fig.2.16), ou en
utilisant la jonction b-e d’un transistor bipolaire [12]. Le linéariseur utilise la non-linéarité
de la résistance de la diode dans la condition de conduction directe. Le gain et la phase

du linéariseur peuvent étre exprimés de la fagon suivante.

2

521 — (213)
7\ 2
\/<2 + )+ (wCpZo)?
wC, 7,
/S5, = arctan (—2 er%;)) (2.14)
Ry Ry
Avec R =
vec Tt R

Les équations (2.13) et (2.14) montrent que le linéariseur présente un gain positif et
une phase négative quand la résistance R augmente, laquelle augmente avec la puissance
d’entrée.

Dans [43], une capacité accordable & été ajoutée en paralléle sur la diode afin de
controler la déviation de gain sans influencer la déviation de phase. Cette technique &
permis a 18 GHz de compenser jusqu’a 20 dB d’IM3 pour une puissance de sortie de 21
dBm et un OBO de 6 dB.

Il est aussi possible de mettre la diode entre la grille et le drain (pour les FET/HEMT)
ou entre la base et le collecteur (pour les bipolaires) [41]. En hautes fréquences, la diode
fonctionne comme une contre-réaction RC, et aide non seulement & stabiliser le circuit
mais aussi 4 le linéariser. Dans cette approche, il faut empécher la jonction base-collecteur
de devenir polarisée en direct, respectivement de prévenir que Vds ne soit supérieure a
Vgs-Vt. Ceci permet d’empécher le transistor d’entrer en saturation et de réduire les effets
non-linéaires générés par le composant actif.

L’utilisation de cette technique dans [40] pour un amplificateur en bande S 4 1.9GHz
a permis une amélioration de ’ACPR de 5 dB, avec un rendement en puissance ajoutée

de 8.5% pour un signal modulé en QPSK.
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F1G. 2.16 — Utilisation d’une diode en paralléle pour la prédistorsion analogique

2.3.1.1.1 Prédistorsion cubique

Le schéma bloc d’un linéariseur par prédistorsion cubique est donné a la figure 2.17. Le
signal RF est divisé en deux, puis recombiné avant d’étre introduit dans "amplificateur &
linéariser. La voie supérieure est constituée d’un déphaseur et d’une ligne a retard, tandis

que la voie inférieure est constituée d’un générateur de distorsion et d’un atténuateur.

Amplificateur
Déphaseur b non-linéaire

RF in
A 7 |- 24%_0
RF out

/

T Atténuateur

x ! Dispositif de
prédistorsion

=

F1G. 2.17 — Principe de la prédistorsion cubique
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Le générateur de distorsion est formé de deux diodes en paralléles montées en téte
béche, ce qui permet de générer uniquement les distorsions d’ordres impairs tandis que
les distorsions d’ordres pairs circulent dans la boucle de la diode.

La polarisation des deux diodes doit étre faite soigneusement en maintenant I’équi-
libre des diodes. Une polarisation DC externe permet un grand degré de liberté quant a
I’ajustement du linéariseur. Le signal de la voie supérieure est déphasée de 180 degrés par
rapport au signal distordu, et retardé afin de synchroniser avec le signal de la branche
inférieure. L’atténuateur permet de régler le niveau de distorsion afin qu’il soit le méme
que celui de amplificateur. Ainsi lors de la recombinaison, le signal a ’entrée de I’ampli-
ficateur est constitué du signal original et de la distorsion déphasée de 180 degrés. Lors du
passage dans "amplificateur non-linéaire, les prédistorsions annulent les distorsions géné-
rées par 'amplificateur. Cette technique nécessite une bonne synchronisation des signaux
des deux branches, ainsi qu'un bon contréle de I'atténuateur, du déphaseur et du circuit
de polarisation de la diode.

Bien que cette technique soit relativement simple, elle introduit beaucoup de pertes.

2.3.1.2 Prédistorsion & base de FET passif

On distingue deux configurations majeures pour réaliser un FET passif : en source
commune ou en grille commune. La configuration source commune se base sur le fait que
sa fonction de transfert dépend des variations de la résistance drain-source Rds, tandis
que la fonction de transfert de la configuration grille commune dépend de la résistance
grille source Rgs : ainsi en fonction de I'impédance RF vue entre grille et source, et la
tension DC appliquée, on peut faire varier S21 en amplitude et en phase.

Dans la pratique, le circuit non-linéaire nécessite une adaptation et des polarisations
adéquates afin de correspondre a I'application visée. Ils peuvent étre reliés en cascade ou
en paralléle afin de générer n’importe quelle fonction de transfert possible en fonction de
Papplication visée.

Le linéariseur de la figure 2.18 fut appliqué & un SSPA de 50 W & 7 GHz congu pour
le programme GLOBALSTAR. Une compensation de gain de 1 dB et de phase de 15° a
été obtenue. Une amélioration du NPR de 2dB a été obtenue pour un OBO de 3 dB. En
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F1G. 2.18 — Linéariseur & FET Froid source commune et schéma petit signal associé

RF in
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Vrille]
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F1G. 2.19 — Predistrosion a FET froid, configuration grille commune

effet si on veut obtenir un méme NPR sans linéariseur, ceci reviendrait & une puissance

de sortie additionnelle de 2dB, ce qui correspond & une dégradation d’'une consommation

de puissance de 60 W.

RF out

|C HF ETS |C
O D
RF in ! G
Vetrl
a)

0—
RF

Vetrl

b)

F1G. 2.20 — Applications du FET passif

Dans son application en configuration grille commune comme illustrée & la figure 2.20a,

63



Chapitre 2. Techniques de linéarisation des amplificateurs

[30] la valeur de la partie réactive de Zg est déterminée par I'inductance série et la capa-
cité d’'un varactor MESFET, tandis que la partie réelle est contrélée par une résistance
variable. Afin de régler la bande de fréquence, on peut jouer sur la valeur de la self Lg de

Zg. Les performances obtenues sont reprises ci-dessous :

Bande C (3.5 - 4.5) GHz | Bande KU (11 - 13) GHz
OBO [dB] 3.5 3.5
C/13 >25 >25
Pertes d’Insertion [dB| 8 10

Dans la figure 2.20b [31], 'ajout des inductances L permet de faire varier la phase
en expansion ou en compression. Sans les inductances, le linéariseur présente seulement
une expansion de phase ce qui est utilisable uniquement pour des amplificateurs & phase
compressive. Les inductances doivent étre optimisées pour une perte d’insertion minimale.
L’utilisation de cette technique pour un amplificateur & 1.95 GHz montre un ACPR de

-40 dBc pour une puissance de sortie de +26.2 dBm.

@

°
O

RF out

Vetrl

F1G. 2.21 — Linéariseur large bande & FET en mode transmissif

Dans une de ses variantes représentée a la figure 2.21 [32], le FET fonctionne sans

polarisation drain - source, avec un chemin de conduction drain - source en série avec
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une ligne de transmission. Une impédance grille-masse est sélectionnée en accord avec la
tension de grille proche du pinch-off afin de générer la distorsion non-linéaire de gain ou
de phase.

A faible niveau, le FET se trouve en état haute impédance et l'inductance réalise
le chemin linéaire tendant & court-circuiter le FET. A mesure que la puissance d’entrée
augmente, 'effet de I'inductance se réduit et la prédistorsion peut avoir lieu grace au
FET. Dans ce cas particulier, la prédistorsion non-linéaire peut compenser la distorsion
d’amplitude, mais la distorsion de phase peut se voir non améliorée.

L’inductance qui fait le pont entre le drain et la source permet de corriger la phase
sans altérer profondément ’amplitude. La valeur de I'inductance peut étre ajustée pour
minimiser une variation non-linéaire de ’amplitude sans affecter la variation de phase
au-dessus de laquelle le changement de phase peut étre effectué indépendamment des
variations de ’amplitude.

Une résistance en série avec 'inductance de pont drain-source peut étre sélectionnée afin
de rendre tout changement d’amplitude indépendant du changement de phase. De cette
facon deux systémes de ce type peuvent étre cascadés afin de réaliser une correction

indépendante de 'amplitude et de la phase.

2.3.1.2.1 Linéariseur & FET couplé & un circuit résonnant
Le circuit de la figure 2.22 propose une autre technique de linéarisation utilisant un
circuit résonnant connecté a une structure FET & grille commune.

La compression de phase est gérée par I'inductance de grille, ainsi que par les induc-
tances connectées entre, drain (source) et masse. La tension de controle de grille Vc est
utilisée pour ajuster la caractéristique en amplitude du linéariseur.

Le circuit résonnant série, le transistor FET et I'inductance sur la grille fonctionnent
comme une résistance variable. Le circuit résonnant série permet de réduire les pertes
d’insertion du FET. L’inductance de grille est dimensionnée pour résonner avec la capacité
Cds du FET.

Le circuit de la figure 2.22b [39], présente une autre mise en oeuvre de cette technique

dans laquelle le FET est commandé par la tension Vcl afin de fonctionner proche du
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RF in (I: DHFBTS Cl RF in |C DHFETS Cl
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} Vbias2
Vetrl
a) b)

F1G. 2.22 — Linéariseur & FET couplé & un circuit résonnant

Pinch-off. Ceci permet donc de créer une expansion de gain et une compression de phase
4 mesure que la puissance d’entrée augmente.

Dans ce méme circuit, une impédance variable sur la grille du FET est préférée a
une impédance constante. L’impédance variable est constituée d’'une diode a capacité
variable, d’une résistance et d’une capacité additionnelle. La tension de la diode varactor
est controlée par Vc2. Le circuit de polarisation est constitué de deux transistors FET
connectés en série entre le point N et le point ou la tension Vcl est appliquée. Ce circuit
permet de réduire la gamme de fonctionnement de la tension Vcl. L’ensemble permet

donc le controle indépendant du gain et de la phase en jouant sur les tensions Vel et Vc2.

2.3.1.2.2 Utilisation d’un FET en source commune pour la Prédistorsion
Dans le principe, on ne considére que la non linéarité de courant ids comme la principale

source de non linéarité.
ids = m1Ygs + g'nﬂvgs2 + gm?ﬂ}gss (215)
Afin de minimiser I'IM3, il faut superposer & g,,3 une courbe de méme amplitude mais

de signe opposée. Dans son implémentation a la figure 2.23, la branche de prédistorsion

intégre le FET2 placé en paralléle sur la grille du transistor principal afin d’annuler ses
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non-linéarités d’ordre 3 dus & g,,3. Zeff est 'impédance de charge effective du FET2

RFout

RFin FET1

FET2 Zoff

7

F1G. 2.23 — Dispositif de prédistorsion & FET

La réduction de gain peut étre évitée en diminuant la taille de grille du FET?2 et en
diminuant Vgs du FET2 de facon a ce qu’il soit inférieur & celui du FET1. L’utilisation
de cette technique dans [34] montre une amélioration de ’OIP3 de 10 dB 4 900MHz et de
3 dB a 1.5 GHz, mais pas d’amélioration constatée au dessus de 2GHz.

Une technique dérivée de la précédente illustrée a la figure 2.24 a été utilisée pour la

conception d’un amplificateur de puissance & 44 GHz et rapporté dans [35].

vdl | Réseau _RFOU(

| | d'adaptation
i RFin Réseau ) Vg] HEMT]I

d'adaptation

HEMT?2
Vd:B . . '

. - | | Linéariseur
7 ; F | |

F1G. 2.24 — Autre application de la Prédistorsion 4 FET

H

Cette technique a l’avantage qu’on puisse polariser la grille du transistor principal

directement a travers le linéariseur (Vgl = Vd2) sans avoir besoin de circuits de polari-
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sation supplémentaires. Les pertes d’insertion sont minimisées (2dB) en maintenant un
gain raisonnable.

En jouant sur la tension de polarisation Vd2, on peut régler le degré d’expansion du
gain. Dans cette forme de connection, le transistor HEMT2 fonctionne comme une résis-
tance variable Rds controlée par Vge. Lorsque la puissance d’entrée augmente, la résistance
Rds augmente causant une expansion de gain qui peut étre utilisée pour compenser la
compression de gain de 'amplificateur. Les pertes d’insertion du linéariseur dépendent
fortement de la valeur de Rds qui elle est paramétrée par les dimensions de la grille et la
tension de polarisation. Ces valeurs sont donc & paramétrer avec beaucoup de soin afin
d’assurer la pente positive du gain.

Les performances de cet amplificateur sont les suivantes :

— Freq : 44 GHz
— Gain : 8dB
— Pout : 17dBm

— Amelioration de ’ACPR : 8 dBc

2.3.1.2.3 Linéariseur & FET couplé & un atténuateur
Le linéariseur [38] représenté a la figure 2.25 est constitué d’un atténuateur en T formé
de trois résistances, d’'un transistor FET fonctionnant en résistance variable et d’une
inductance connectée entre source et masse.
La figure 2.25b montre la réponse du linéariseur, entre autre son expansion de gain et

sa compression de phase, utilisé pour la compensation des non-linéarités de I’amplificateur.
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Fi1G. 2.25 — Linéariseur & FET couplé a un atténuateur

2.3.1.2.4 Prédistorsion utilisant une ligne de transmission non-linéaire

Le circuit de prédistorsion de la figure 2.26 [46] comprend une partie pour la compensa-
tion de la distorsion d’amplitude (AM/AM) et une autre partie pour la compensation de
la distorsion de phase (AM/PM). Les conductances G,(/) et capacités C,(V') de jonctions

des diodes Schottky sont dépendantes de la polarisation et de la puissance d’entrée.
Ls Rs Ls Rs Ls Rs Ls Rs

%Gp(l) Terw) %Gpa) Torm %Gp(l) Tor® %Gp(l) T

77 /77 /77 /77

F1G. 2.26 — Prédistorsion utilisant une ligne de transmission non-linéaire

Les circuits sont congus pour avoir une impédance caractéristique Z; = 50€2. Un critére
supplémentaire est d’avoir la fréquence de coupure passe bas f., au dessus de la fréquence
maximale de fonctionnement. L’impédance et la fréquence de coupure d’une ligne idéale

sans pertes peuvent étre calculées grace aux formules suivantes.
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Ls
% = \e (2.16)
Lo oL (2.17)

7w\ LsCy

L’atténuation et le déphasage dans la ligne dépendent principalement des éléments
réactifs et résistifs de la ligne correspondante. Les parties réelles et imaginaires de la
constante de propagation v déterminent la constante d’atténuation « et la constante de

phase (.

vy=a+ji8= \/(Rs + jwL)(Gy+ jwCy) (2.18)

En prenant en compte ces considérations, le nombre de sections dans la ligne peut étre

choisi afin de réaliser la caractéristique de prédistorsion désirée.

51 51
,“,db\
Cl1 L51 L52 L53 L54 L55  Cll
O—| Y'Yy Y YY\ Y YY"\ II_O
IN T " ouT
D31 D52 D53 D547\ D35 7N
o S R
/77 /77
VBl VA1l VA2

FiG. 2.27 — Exemple d’'implementation d’une ligne de transmission non-linéaire

Dans son implémentation a la figure 2.27 [47], la partie de la distorsion de phase com-
prend un réseau de polarisation large bande (51) et une ligne de transmission non linéaire
(L51/D51 a L55/D55). Le réseau de polarisation est congu de fagon a polariser les lignes
de transmissions non-linéaires dans la zone de distorsion de phase. Les caractéristiques
du circuits peuvent étre modifiées en ajustant la tension de polarisation ou en rendant

certaines diodes inactives par activation du signal VA1 ou VA2. Les deux parties peuvent
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étre similaires mais les diodes (D51 4 D55) sont polarisées en sens direct ; ainsi 'amplitude

du signal est affecté par les pertes qu’elles causent.

2.3.1.3 Prédistorsion a deux boucles

Pour que la linéarisation fonctionne correctement, il faut que les distorsions générées
par ’élément non-linéaire soient identiques a celles créées par I’amplificateur a linéariser.
Pour cela, on crée une réplique a basse échelle de I’amplificateur non linéaire avec le méme
recul [62] [63]. De cette facon le signal y2(t) est la réplique a petite échelle des distorsions
générées par amplificateur. A la sortie de la seconde boucle, le signal y2(t) est additionné
en opposition de phase avec le signal de la voie directe. Le coefficient as est déterminé en
considérant que les amplitudes relatives des distorsions et du signal d’origine a la sortie

de 1’élément non linéaire sont les mémes que celles a la sortie de la boucle 2.

N b iy ,H, . z(1)
AN b X (1) =|_|1 & '| 1Y % ";'(”
\ i) -4 ‘[ : N
- € '
[3[1 =t xaft) f2 ) \
Loop2 V;U-;r'

m{] Loopl
T

.\'[([)

L% ”
b

F1G. 2.28 — Principe de la Prédistorsion & deux boucles

En principe, la sortie des deux boucles attaquent directement I'entrée de I’amplifi-
cateur, mais pour des problémes de niveaux de puissance, on place un buffer qui doit
fonctionner en fort recul.

Cette technique a été implémentée en Technologie PHEMT AsGa 0.25um de dimen-
sions de puce 5.2mm x 3.2 mm et présenté dans [63]. Les performances obtenues a4 15 GHz

sont représentées a la figure 2.29.
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F1G. 2.29 — Performances de la Prédistorsion & deux boucles

2.3.2 Linéarisation par postdistorsion : Application & un HBT
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F1G. 2.30 — Linéarisation par postdistorsion

On considére que la capacité Cbc est la principale source de non-linéarité dans les
HBTTs. Dans le but de réduire les variations de Cbc dues aux larges excursions du signal,
la différence de phase entre 'entrée et la sortie peut étre utilisée. Dans la figure 2.30,
lorsque la diode de jonction base-collecteur est connectée & un HBT monté en émetteur
commun, dans le méme sens, la capacité de la diode Cd décroit et se place a une valeur

inférieure proche du point de polarisation A. Au point A, Cbc est 4 son maximum et Cd
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est & sa plus grande valeur proche du point de polarisation C, auquel Cbc posséde sa plus
petite amplitude.

Il a été démontré que les variations de Cbc dues aux grandes excursions du signal
peuvent étre compensées par Cd, et par conséquent la variation de la capacité totale
Cbc+Cd est réduite et la distorsion de phase apparaissant & la sortie est réduite ce qui se
résume en une amélioration de la linéarité du HBT. D’autre part, en s’aidant de ’analyse
non linéaire des faibles non linéarités, les capacité Cd et Cbc sont connectées en sens
opposé, par conséquent, leurs coefficients dans le développement de la série de Volterra
apparaitront en signes opposés, ce qui résultera en une compensation entre Cd et Chc.

L’application de cette technique [67] & un amplificateur AlGaAs/GaAs a 1.8GHz a
démontré une amélioration de ’ACPR de 8dB par rapport 4 un amplificateur non linéarisé
et ce, pour une puissance de sortie de +20 dBm. Cette technique présente 1’avantage
d’étre simple sans dégrader les performances RF (gain, PAE), et facilement intégrable en

technologie MMIC.

2.3.3 Optimisation de la linéarité d’'un Doherty par postdistor-
sion

Le principe de linéarisation d’un amplificateur Doherty par postdistorsion est illustré
a la figure 2.31[68].

L’amplificateur principal est polarisé en classe AB tandis que 'amplificateur secondaire
est polarisé en classe C. L’expansion de gain de 'amplificateur secondaire compense la
compression de gain de 'amplificateur principal. La fonction de transfert linearisée est
ainsi obtenue.

Cette technique est proche de la superposition dérivative décrite plus loin, ot on utilise

les dérivées de la fonction de transfert iqs(vys, vas) [69] [70].
Z‘ds - gmlvgs + ngUg.s2 + gm3vgs3 + ...+ gmnvgsn (219)

Ansi, par un choix judicieux des tensions de polarisation de la grille, et du niveau de
puissance en entrée, les produits d’intermodulation s générés par 'amplificateur principal

peuvent étre annulés.
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F1G. 2.31 — Principe de linéarisation d’'un Doherty par postdistorsion

L’application de cette technique dans [68] & la conception d’un amplificateur équilibré

a permis d’obtenir les performances reproduites a la figure 2.32.

_10_.7.11....1..v.!.v .}.'..!.'v
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F1G. 2.32 — Performance du Doherty linéarisé par postdistorsion
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2.3.4 Technique de linéarisation par superposition dérivative

Cette technique [21] est basée sur le principe selon lequel, pour un HEMT, la dis-
torsion prédominante est due & la source de courant contrélée 7,,. Les non-linéarités de
Cys dépendantes de la fréquence sont ainsi négligées. La source de distorsion peut étre
examinée en considérant la caractéristique de transfert de I’élément actif et ses dérivées
successives. Dans un but de simplification pratique, la source de courant peut étre décrite

en utilisant une approche par série de Taylor a une dimension [1] [21].

Z'ds — gmlvgs + ngUQSQ + ngUQSS + + gmnvgsn (220)

Se basant sur le fait que la puissance d’entrée est reliée & la tension d’entrée, on peut
dériver une expression simplifiée de la série de Volterra de 'IM3 en dBc en fonction de la

tension d’entrée v.. Pour un signal d’entrée bi-fréquences, on a :

ve = Vi[cos(wit) + cos(wat)] (2.21)

On peut montrer [21] que I'intermodulation d’ordre 3 s’exprime de la facon suivante :
%ng‘/;S + 2_8597715‘/:;5
91 Vs + %ngV;S + %gmﬁo‘/?

L’équation ci-dessus contient uniquement les ordres impairs de la série de Taylor, et le

IM3 = 20log (2.22)

numérateur indique les termes & minimiser afin d’obtenir un amplificateur a forte linéarité.
Dans [21] I'auteur a proposé de réduire uniquement le terme du troisiéme ordre, mais du
fait que le numérateur de ’équation (2.22) dépend de l'ordre de la série, il est essentiel pour
une gamme de puissance plus élevée d’inclure ’ensemble des termes, et particuliérement
ceux du degré 5

La technique de la superposition dérivative consiste donc & chercher les différentes
combinaisons de tension de grille et de taille de transistor possibles afin de réduire I'IM3.

Le circuit de la figure 2.33 [71] [77] peut étre utilisé pour additionner les sorties des
différents transistors dont les grilles sont de dimensions et de tensions de polarisation
différentes.

Le véritable probléme dans cette conception est effectivement le choix des ces para-

métres. Cela peut étre fait manuellement. Le principe est illustré a la figure 2.34 [74].
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F1G. 2.33 — Principe de la superposition dérivative
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F1G. 2.34 — Illustration du principe de la superposition dérivative

Procédant de cette fagon le deuxiéme transistor est connecté au premier de facon a
ce que son premier pic positif de transconductance soit en face du premier pic négatif
de transconductance du premier transistor. La position de ces pics détermine la marge
d’annulation de 'IM3. Les dimensions du transistor secondaires sont ainsi choisies de telle

sorte que la résultante d’IM3 soit nulle au point du pic positif du deuxiéme transistor.
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De la méme facon, le troisiéme transistor est paramétré tel qu’il produise une annulation
d’IM3 résultante proche du précédent.

Une premiére difficulté de cette technique est que le point d’IM3 nul peut varier selon
le type de composant, du process, de la tension de seuil et de la densité de courant [72].
Pour contourner ce probléme, on présente non pas un point d’annulation d’IM3 mais une
zone d’annulation. La dynamique du signal d’entrée peut étre augmentée et la sensibilité
& la variation du process est réduite.

Une difficulté supplémentaire peut venir de la modélisation, quand en effet il faut
choisir les différentes dimensions. Pour lever la difficulté, on utilise une méthode alter-
native qui est basée sur la représentation en série de puissance complexe afin de relier
les caractéristiques AM/AM et AM/PM a I'IM3. Sous ces conditions, les effets mémoire
sont exclus par la nature passe bande de ’amplificateur ainsi que les produits du mélange
d’ordre 2.

Du point de vue de la conception des circuits d’adaptation, tous les transistors en pa-
ralléle peuvent étre traités comme un seul s’ils sont trés proches I'un de 'autre ; Toutefois
il faudra faire attention aux risques d’instabilité, surtout pour les gammes de fréquences
élevées.

D’aprés [21] on peut atteindre une amélioration de 'TM3 de 20 & 30 dB. Il a été obtenu
une ameélioration de ’ACPR de 10 dB et 20 dB d’IM3 dans [75] pour un amplificateur
LDMOS fonctionnant a 1.95 GHz.

Une combinaison de cette technique avec un montage cascode illustré a la figure 2.35
et reporté dans [73| a permis une amélioration de 10 dB du point d’interception d’ordre

3. L’amplificateur a été réalisé et technologie CMOS.
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g
3_{ vdd e

T vdd
o)
RF out

RF in

F1G. 2.35 — Combinaison cascode-superposition dérivative

2.3.5 Linéarisation par contre-réaction analogique

2.3.5.1 Linéarisation par Contre-réaction analogique linéaire

oUT _[_—0—0 ouT
m IN ouT
x /[ ©
IN ¢— Bias
= =
(a) (&) (c)

F1G. 2.36 — Examples de contre-réaction linéaire : a) Utilisation de la self de dégénéres-

cence ; b) Contre réaction shunt; ¢) Contre réaction série-Shunt

La figure 2.36 illustre trois principales fagcons d’appliquer une contre réaction linéaire
sur un amplificateur dans le but de le linéariser. On citera entre autre, 'utilisation d’une
self de dégénérescence sur la source ou I’émetteur, la contre-réaction paralléle (R-C) et la

contre réaction série paralléle ou configuration grille (base) commune.

78



2.3. Techniques de linéarisation intégrables et architectures dédiées

L’amplificateur & grille commune permet d’obtenir un niveau de linéarité élevé gréce
a son impédance d’entrée qui est relativement faible.

La contre réaction paralléle permet non seulement de linéariser I’amplificateur, mais
aussi d’élargir la bande de fonctionnement de ’amplificateur.

Etant donné que 'impédance d’entrée d’un FET est capacitive, ’ajout d’une contre
réaction inductive [23] crée une impédance d’entrée résistive, ce qui diminue le gain. La self
de dégénérescence se comporte comme une résistance vue depuis la grille. La résistance
série équivalente diminue le gain mais n’affecte pas le gain en courant du transistor.

L’utilisation de cette technique dans [24] a permis d’obtenir les performances sui-

vantes :

Freq : 2.4 GHz Avec self de source | sans self de source
Ids =200 mA, Vds = 10V | et entrée desadaptée | et entrée adaptée

Pout@1dB [dBm] 29 29

OIP3 [dBm] 50 40

C/I3 [dBc] 42 22

Gain [dB] 13.5 18.3

PAE 40% 40%

L’inconvénient de cette technique est la diminution de gain. De ces trois méthodes,
l'utilisation d’une self de dégénérescence sur la source ou I’émetteur semble étre la plus
intéressante puisqu’elle s’applique facilement dans les cas ou la figure de bruit est un

paramétre important de la conception.

2.3.5.2 Linéarisation par contre-réaction analogique non-linéaire.

Le fonctionnement de la boucle de contre-réaction non-linéaire peut étre représenté
par le schéma simplifié de la figure 2.37. Le composant auxiliaire est un composant actif
qui permet de produire la distorsion désirée afin de compenser celles de ’amplificateur
principal. C1 et C2 sont simplement des composants de couplage.

On distingue dans cette catégorie la contre-réaction série et la contre-réaction paralléle.
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Vv

v

C2

Réseau de contre-réaction
Composant actif

F1G. 2.37 — Principe de la contre réaction active

2.3.5.2.1 Contre-réaction non-linéaire série

La figure 2.38 présente deux fagons de réaliser la contre réaction série.

RF out RF out

Vetrl
%

. Vetrl
=

F1G. 2.38 — Exemples de contre-reaction non-linéaire série

e
T2

Le circuit de la figure 2.38a [56], utilise une diode pour réaliser la dégénérescence non-
linéaire de I’émetteur (source). En général, ce circuit est utilisé pour compenser I’expansion
de gain, tandis que le circuit 2.38b [57] est utilisé pour compenser la compression de gain.
En effet lorsque la puissance d’entrée augmente, le courant a travers T2 est écrété dans
sa partie inférieure, par conséquent ses composantes continues augmentent. Puisque tout
le courant a travers T2 passe dans T1, 'augmentation du courant DC cause donc une
expansion de gain. Ainsi les distorsions d’ordre 3 peuvent étre réduites de 3 & 5 dB & forts
niveaux de puissance.

La figure 2.39 [37] illustre une mise en oeuvre de cette technique. Elle consiste en deux
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transistors FETs montés en cascode. Les réseaux de polarisation composés des résistances
et des inductances y sont ajoutés. Puisque les deux transistors dans cette configuration
cascode utilisent la méme voie de courant, et que la tension Vdd est divisée entre les deux

transistors, il est possible de changer le point de polarisation en fonction du niveau de

Vg2s Vdd
ouT
IN i I__o
" A

FET2
Vds2

puissance d’entrée.

-

V9s1°—m— FET4 Vds1

F1G. 2.39 — Utilisation d’une cascode pour la prédistorsion analogique

Puisque le point de repos est relativement faible, on obtient une consommation né-
gligeable de la puissance DC. Au fur et & mesure que la puissance d’entrée augmente, la
composante continue du courant redressé augmente puisque le courant est écrété dans sa
partie inférieure. Ainsi, le point de polarisation effectif se déplace vers le haut (région a
fort courant) pour des niveaux de puissances élevés; Puisque le courant de polarisation
effectif du transistor FET2 est augmenté, le gain devient plus grand, resultant en une
pente de gain positive, soit une expansion de gain.

L’avantage de cette méthode est sa simplicité et sa possibilité d’implémentation techno-
logie en MMIC. Un autre avantage est la possibilité de controler les variations de gain et
de phase en jouant sur la tension Vg2s-

L’application de cette technique a la conception d’un amplificateur fonctionnant a
2GHz pour les applications CDMA a permis d’obtenir un gain de 33 dB et une puissance
de sortie de +29.5 dBm. L’ACPR s’est vu amélioré de 3 dB pour une puissance de sortie
de +23.5 dBm et de 5 dB pour une puissance de sortie de +20.35 dBm.
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2.3.5.2.2 Contre-réaction non-linéaire paralléle

Le circuit de la figure 2.40a, présente un exemple de contre réaction non-linéaire paral-
léle. Le linéariseur est constitué d’une diode, d’une capacité et d’'une résistance. Puisque
I'impédance de la diode est variable, le taux de contre-réaction dépend de la tension aux
bornes de la diode. L’impédance entre l’entrée et la sortie augmente avec la puissance
d’entrée puisque I'impédance entre ces deux points diminue. Par conséquent, le taux de
contre-réaction décroit avec I’augmentation de la puissance d’entrée, et la saturation de

gain a fort niveau peut étre réduite.

Linéariseur

ouT

ouT
Linéariseur

Ve

Linéariseur OouT

F1G. 2.40 — Exemples de contre-reaction non-linéaire paralléle

L’application de cette technique [58] & la conception d’un amplificateur fonctionnant a

5GHz a présenté une puissance de sortie de +19.7 dBm, un gain de 22 dB et un rendement
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en puissance ajouté de 22.5%. Dans la conception de ce dernier, la diode fut remplacée

par un transistor HBT avec la base et le collecteur court-circuitée.

Dans le circuit de linéarisation de la figure 2.40b [59], on utilise un FET dans le circuit
de contre-réaction non-linéaire. Le gain de la contre-réaction peut étre modifié en jouant
sur la tension de controle Vetrl du varistor FET. Lorsque le varistor est réglé & une valeur
faible de résistance, il advient une forte contre-réaction et le gain de 'amplificateur est
compressé. Pour améliorer la compression de gain, il faut donc augmenter la résistance de
la contre-réaction a des niveaux de puissance élevés. Les grandes excursions de tension aux

bornes du varistor FET M2 déplacent son point de fonctionnement proche de la saturation.

Dans la technique illustrée & la figure 2.40c et d [60] la contre réaction est formée
d’un transistor monté en drain commun et en suiveur de tension. La transconductance
de la contre-réaction controle la transmission de 'amplificateur et ses variations servent
a améliorer les caractéristiques de distorsion de I'amplificateur. La distorsion peut étre

réduite de 15 dB, mais avec une perte de gain de 6 dB dans [60] et 9 dB dans [61].

2.3.6 Linéarisation par polarisation active
2.3.6.1 Principe général de la polarisation active

Dans la conception des amplificateurs de puissance, la conception du circuit de polari-
sation est I'un des moyens d’améliorer le point de compression. En effet lorsqu’une grande
puissance d’entrée est appliquée sur la jonction B-E de I’étage de puissance d’'un HBT,
les distorsions AM/AM et AM/PM se dégradent fortement, puisque la décroissance de la
tension de jonction Vbe sous l'effet de I’autopolarisation résulte en une décroissance de
la transconductance, causant la compression de gain de ’amplificateur & des niveaux de
puissance élevée. Afin de compenser ces distorsions, cette technique de linéarisation est
proposée afin d’améliorer effectivement la distorsion de phase et la compression de gain.

Le principe est d’augmenter la tension de polarisation base émetteur & mesure que

la puissance augmente. En effet, dans un circuit de polarisation classique, lorsque la
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puissance d’entrée augmente, le courant redressé entre la base et ’émetteur augmente.
Par conséquent la tension entre base et émetteur diminue en raison des résistances de

polarisation.

Vbe Vee

Rb R1
Vbb HBT?2

Cl
‘ RF out C1
Q3 R3
RF in
HBTI

a) Principe de la polarisation active b) Controdle de la temperature

Q2 VWA i

Fi1G. 2.41 — Linéarisation par polarisation active

Dans le linéariseur de la figure 2.41a [78], HBT2 fonctionne comme une diode base-
collecteur et la résistance Rb sert de circuit de polarisation pour HBT1 et le linéariseur. Le
transistor HBT2 est polarisé en direct. Il n’y a pas de courant entre la base et ’émetteur
de HBT2. Ainsi, quand la puissance d’entrée augmente, le courant redressé de la diode
base-collecteur de HBT2 augmente et la tension a travers la diode diminue, par conséquent
la tension base-émetteur de HBT1 augmente. La compression de gain et la distorsion de
phase se voient améliorées.

L’application de cette technique dans [78] & la conception d’un amplificateur fonction-

nant & 1.9 GHz a donné les performances suivantes :
- Pout = +21 dBm - Gain = 25 dB

- EVM = 4.3 - ACPR = 55 dBc

Dans les amplificateurs HBTs, le paramétre de température peut étre un facteur dé-
terminant. Afin de stabiliser la température, on peut utiliser le circuit de la figure 2.41b
dans lequel on place des résistances (R1, R2, R3) sur le chemin du courant de polarisation.

Ces resistances peuvent augmenter (diminuer) les tensions sur la base de Q4 et Q1 selon
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que le courant diminue (augmente). Ce qui permet une stabilisation du courant sur une
gamme de température importante. En principe, R3 augmente la résistance d’entrée et
par conséquent, dégrade la linéarité en entrée : pour compenser cela, on met une capacité
en paralléle.

L’utilisation de cette technique & la conception d’un amplificateur HBT en bande S a

présenté les performances suivantes :
- Freq = 2.45GHz -Vee =33V

- Gain = 22dB - P @1dB = 427 dBm

2.3.6.2 Polarisation active avec ajout d’un composant de couplage

Dans cette variante, on utilise un couplage adaptatif entre ’étage d’amplification et le
circuit de polarisation. Plusieurs possibilités de couplage sont réalisables, entre autre par
diode & jonction base-émetteur, par diode MOSFET et par simple capacité. Le principe

est de faire varier le composant de couplage lorsque la puissance d’entrée augmente.

—_— Vref — Vref
Linéariseur | | Linéariseur| |
¥ ¥
HBT2 HBT2
= Vbe2 [ Diode polarisée | || & Vbe2
ooroaast en sens invcrsc‘ N
}de couplage Vee Vee
RF out RF out
RF in RF in
I HBT1 Cr | HBT!
Vbel Vbel
a) Principe du couplage adaptatif b) Couplage par diode

F1G. 2.42 — Polarisation active avec ajout d'un composant de couplage

La figure 2.42b illustre un exemple de couplage par diode base-émetteur polarisée en
inverse. La diode polarisé en sens inverse constitue un couplage partiel du signal RF entre
HBT2 et HBT1. Quand la puissance d’entrée augmente, la puissance délivrée sur la base
de HBT2 augmente et les grandes variations du signal RF sont aussi appliquées & travers

la diode B-E de HBT2 aussi bien que sur celui de HBT1. Le courant DC moyen redressé
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et la tension de jonction moyenne écrétée de HBT2 décroit. Cette décroissance compense
la décroissance de la tension de jonction B-E de HBT1.

Quand la puissance d’entrée devient grande, le S21 de la diode polarisée en inverse
augmente, résultant en un couplage de plus de puissance d’entrée sur la base de HBT2.
L’augmentation de la puissance de transmission rend Vbe2 décroissante, ainsi la décrois-
sance de Vbel est effectivement compensée autour du point de compression

L’utilisation de cette technique dans [83] fait apparaitre une augmentation du point
de compression de 1.7dB, une amélioration de ’ACPR de 7.5 dB pour une puissance de
sortie de +27 dBm et 42% de PAE 4 1.9 GHz.

D’autres applications utilisent la diode MOSFET (grille et drain court-circuités) a la
place d’une simple diode [81]. Les performances sont intéressantes avec un gain supérieur
a 15 dB, une puissance de sortie supérieure & +20 dBm avec une PAE de 42%, ceci pour
un fonctionnement & 1.95 GHz.

Dans [84] le composant de couplage est un simple condensateur. On y note une amé-

lioration de PACPR de 10 4 12 dBc, ceci pour un fonctionnement entre 1.7 et 2.05 GHz.

2.4 Bilan des techniques de linéarisation

L’étude bibliographique a permis de recenser les différentes techniques de linéarisa-
tion compatibles de la technologie MMIC, donc directement intégrables. L’ensemble des
solutions les plus pertinentes ont été regroupées par famille, décrites et analysées. Elles
exploitent soit les conséquences des variations de la résistance drain-source ou grille-source
du transistor froid en fonction du niveau de puissance RF injecté, soit la variation de la
resistance et capacité parasite d’'une diode polarisée, soit les caractéristiques de la dérivée

troisiéme de la source de courant... Cette étude peut se résumer par le tableau 2.1.
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2.5 Conclusion

Bien que ces techniques de linéarisation intégrables soient prometteuses, il est & noter
que leur étude approfondie et leur validation nécessitent de disposer d’une modélisation
fine des transistors permettant de représenter de facon assez précise les non-linéarités a
faible niveau de puissance d’entrée.

En général, il n’existe pas de technique de linéarisation universelle. En effet, chaque
technique utilisée pour la linéarisation des amplificateurs s’avére la plus adaptée pour une
application particuliére visée, ce qui prend en compte la fréquence,le niveau de puissance,
le type de modulation, la largeur de bande, les contraintes technologiques, la consomma-
tion,...

En Europe, les recherches dans le domaine des techniques de linéarisation analogique
s’articulent principalement autour de quatre techniques : la prédistorsion RF, la contre-
réaction non-linéaire, la superposition dérivative et la polarisation active, pour leur facilité
de mise en oeuvre en technologie monolithique.

Des travaux sont également en cours concernant l'intégration des composants de
controle de linéarisation, la meilleure compréhension et modélisation des effets non-linéaires
dans les amplificateurs, et “‘I’adaptabilité”. En effet pour tirer le meilleur profit d’un linéa-
riseur, il faudrait qu’il s’adapte a toutes les caractéristiques de ’amplificateur, lesquelles
varient aussi en fonction du point de polarisation, de la température, des tolérances de

fabrication...
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Chapitre 8. Analyse et optimisation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEMT

3.1 Introduction

En électronique non-linéaire, la caractéristique /(1) d’une diode est 'une des plus
forte non-linéarité qu’on trouve dans les circuits RF qui peut étre représentée par son

modéle exponentiel bien connu sous la forme suivante :

qUq

iq(vg) = Is(eMFT — 1) (3.1)

Dans cette équation, /s est un paramétre d’échelle, k est la constante de Boltzmann,
T est la température de jonction, g est la charge électronique et 77 est un facteur d’idéalité
utilisé pour modéliser les imperfections de la jonction. Cette description grand signal de
la diode est capable de décrire des comportements fortement non-linéaires mais moins
précise quand il s’agit des faibles non-linéarités.

Aujourd’hui, la plupart des systémes micro-ondes réalisés a base de circuits en AsGa
requiérent de trés faibles distorsions d’intermodulations . Par conséquent, une modéli-
sation précise des non-linéarités de ces composants est importante afin d’améliorer la
compréhension, la prédiction et la réduction des distorsions d’intermodulations dans les
amplificateurs faible niveau.

La plupart des modéles non-linéaires des composants utilisés dans les circuits micro-
ondes sont basés sur des schémas équivalent, lesquels sont caractérisés par une topologie
spécifique, et des équations de type /(V) ou Q(V), représentant le comportement des

éléments non-linéaires telles que les sources de courant ou les capacités commandées.

3.2 Etude du schéma équivalent non linéaire d’un tran-

sistor HEMT

Considérons le schéma équivalent d’un transistor a effet de champ représenté a la figure
3.1.

Les éléments du schéma équivalent linéaire sont définis & partir de faibles excursions

autour du point de fonctionnement continu. Chaque élément du schéma équivalent est
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3.2. Ftude du schéma équivalent non linéaire d’un transistor HEMT

L N[ Ld Rd
g Rg TS

Cpg Igd i
l Igs £ Cgs Ids = Cds l

Rs

Cpd

|

Ls

F1G. 3.1 — Schéma équivalent non-linéaire d’un transistor & effet de champs

considéré comme non linéaire si sa valeur varie avec ’amplitude de la tension appliquée a
ses bornes.
Les éléments linéaires forment principalement la partie extrinséque du transistor, qui
comprend :
— Rg, la résistance dynamique de grille liée au métal qui constitue le contact Schottky,
— Rd et Rs, les résistances parasites représentant les contacts ohmiques de métallisa-
tion,
— Lg, Ls, et Ld, les inductances parasites d’accés du composant,
— Cpg, Cpd, représentent les capacités parasites de plot du transistor.
A ces éléments linéaires extrinséques s’ajoutent aussi des éléments intrinséques linéaires,
notamment, Ri, la résistance du canal.
La partie intrinséque du schéma de la figure 3.1 est composée des trois principaux
éléments non-linéaires suivants :
— (45, la capacité grille-source, représentant les variations de charges accumulées sous
la grille sous l'effet de la tension v,
— Cyq, la capacité grille-drain, représentant les variations de charges accumulées sous
la grille sous l'effet de la tension v,

— 145, la source de courant contrélée dans le canal par les commandes de grille et de
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Chapitre 8. Analyse et optimisation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEMT

drain.

Chaque élément non-linéaire est fonction non seulement de la tension & ses bornes mais
peut aussi étre fonction d’'une tension aux bornes d’un autre élément ou d’une branche
du circuit. En effet tant le courant de drain que la charge emmagasinée sous la grille
dépendent des tensions v, et vy;.

Pour une étude distincte des paramétres intrinséques qui peuvent influencer les mé-
canismes de création des distorsions d’intermodulation, il est préférable de regrouper les
éléments non-linéaires cités ci-dessus en deux grands groupes :

— Les non-linéarités capacitives, dues & Cys(v,s) €t Cpa(vga),

— Les non-linéarités convectives, dues & i, (vys, Vas)-

Les non-linéarités sont caractérisées a partir de la connaissance des variations des éléments

du schéma équivalent avec les tensions de polarisation.

3.2.1 Non-linéarités capacitives dans les transistors HEMTs

En général, quand il est utilisé dans un amplificateur, le transistor & effet de champ
fonctionne toujours dans la région saturée. En zone saturée, C,, dépend faiblement de
vgs, et Cyy dépend si faiblement de vy, et vy qu’elle peut souvent étre traitée comme
un élément linéaire. Si Cyq est traitée comme élément non-linéaire, elle est généralement
considérée comme fonction seulement de la tension & ses bornes. Parfois, la capacité Cyq
et sa non-linéarité peuvent étre négligée si la fréquence de travail n’est pas trop élevée.
Le schéma, équivalent devient alors unilatéral.

Ces approximations doivent bien sfir étre traitées avec précaution. En effet comme
pour toutes les capacités non-linéaires, I'importance de ces non-linéarités dépend de la
fréquence, de la polarisation, des impédances de source et de charge et du niveau de
puissance d’entrée.

Sur le schéma équivalent précédent, C'ys est présentée comme dépendant de v, seule-
ment.

La non-linéarité de la capacité C,; peut étre représentée a I’aide des séries de Taylor,

jusqu’a l'ordre 3 autour du point de fonctionnement, en fonction de v,,, de la facon

gss
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3.2. Ftude du schéma équivalent non linéaire d’un transistor HEMT

suivante :

Cys = Cy1 + aggvgs + ag3USS + .. (3.2)

L’impédance effective de cette capacité est dérivée de ’équation suivante :

dv (1) dvys(1)

dvgs(t)
g 2aes2be 0 s

97 dt

igS(t) . Cgsl (33)

+ 3a4s3v

A partir de cette relation, les niveaux de courants d’intermodulations dues & la non-
linéarité de C',; peuvent étre déterminées. Cependant & faible niveau, elles sont faibles,
comparées a celles causées par la source de courant.

Contrairement & C'y; et Cy4, la capacité drain-source Cy, est normalement considérée
comme linéaire puisqu’elle décrit principalement les effets capacitifs géométriquea entre
les ports de source et de drain.

A basse fréquence , la réactance capacitive est élevée, ainsi, cela peut générer une petite
distorsion de courant par rapport & la polarisation DC. Quand la fréquence augmente, il
est possible de trouver des combinaisons de fréquence et de polarisation ot la non-linéarité
capacitive cause de grandes distorsions [1].

Les non-linéarités capacitives engendrent des distorsions qui peuvent se traduire pas

la conversion de phase, & mesure que le signal d’entrée augmente.

3.2.2 Non-linéarités convectives dans les transistors HEMTs

Les non-linéarités convectives sont induites par la source de courant ¢,, commandée.
La source de courant iy, représente le courant de canal du FET, une non-linéarité unique

qui a deux tensions de commandes vy et vs.

Z'ds — vags + Gdsvds
+ (GmQUSS + Gdgvgs + Gmdvgsvds) (34)

3 3 2 2
+ <Gm3vgs + GdSUdS + GmdQUgsUds + Gm?dvgsvds)

Dans I'équation ci-dessus, G,, G2, Gm3, représentent respectivement la transcon-

ductance et ses dérivées successives par rapport a v, ; Les coefficients G4, G2, Gg3 sont
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respectivement la conductance drain-source et ses dérivées successives par rapport a vy ;

les coefficients G4, Gmod €6 Grnge sont les termes croisés tels que :

01 ds

G, = D0, (3.5)
Gy — (%i (3.6)
G — %gz; (3.7)
G = %% (3.8)
iy
Gmd = %% (3.9)
Grga = %% (3.10)
Gngz = %% (3.11)
Gz = ég?:gj’: (3.12)
Gaz = é% (3.13)

Les dérivées sont évaluées au point de fonctionnement V , et V5. Les termes conte-
nant v, représentent la source de courant non-linéaire commandée par v,;. Les termes
contenant vy, représentent la conductance non-linéaire. Cette conductance de drain est
parfois difficile & caractériser, car d’une part, elle dépend souvent de la fréquence, et
d’autre part, la valeur obtenue par mesure /(1) est généralement plus petite que celle

obtenue en mesure hautes fréquences.

Les transistors HEMTs présentent une autre particularité par rapport aux transistors
FET. Alors que pour un FET la premiére dérivée du courant par rapport & v, croit
de fagon monotone, dans un HEMT, elle présente un pic a mesure que v, croit. Cette

particularité peut étre exploitée afin de réduire la distorsion d’ordre 2.
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3.83. Ftude des problemes de modélisation des faibles non-linéarités

3.3 Etude des problémes de modélisation des faibles

non-linéarités

3.3.1 Définition du probléme

Dans les applications de réception faible niveau aux fréquences micro-ondes, la source
de courant 74, les capacités Cy; et Cyq sont les principales contributions aux non-linéarités.
De ce fait, 1a modélisation précise de leur profil de non-linéarité est indispensable afin de
mieux prédire la distorsion d’intermodulation d’ordre 3. Aujourd’hui, la majorité des
modéles non-linéaires sont réalisés et optimisés pour reproduire les phénoménes des appli-
cations de puissance en faisant des approximations simplificatrices, qui allégent les calculs
et améliorent la convergence. Toutefois, toute approximation faite a fort niveau peut avoir
des influences considérables sur la précision du calcul de la réponse faiblement non-linéaire

de lamplificateur & faible niveau.

== Mesures

—4—CI3_U avec Ids Tajima & capacités Spline
=¥=CI3_L avec Ids Tajima & capacités Spline
=l CI3_U avec Ids Spline & capacités Spline
—&—CI3_L avec Ids Spline & capacités Spline

C I3[dBc]

Pin[dBm]

F1G. 3.2 — Comparaison mesure-simulations de C/I3 d’un amplificateur avec différents

modéles d’un transistor PHEMT(Af=10 MHz, F0=11.7 GHz)
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La figure 3.2 illustre les différences observées en mesure et en simulation pour deux
modéles non-linéaires équivalents pour les applications de puissance. Les deux modéles
considérés qui sont couramment utilisés chez TAS, sont d’une part, le modéle constitué
d’une source de courant et des capacités non-linéaires modélisées par table et interpolées
par une fonction de type “spline” et d’autre part, le modéle constitué d’'une source de
courant modélisée par une équation de type “Tajima modifiée” et les mémes capacités que
précédemment.

D’aprés la Figure 3.2, a fort niveau, si la corrélation entre les mesures et la simulation
des deux modéles est bonne, on ne retrouve pas cet accord a faible niveau ou les diver-
gences entre les modéles d’une part, et entre simulations et mesures d’autre part, sont
considérables.

Ce constat nous ameéne a considérer distinctement les paramétres influencant la préci-
sion du calcul de I'intermodulation dans un amplificateur. Ces paramétres peuvent relever
des propriétés du modéle du composant ou encore de la technique analytique utilisée pour
I’analyse des circuits non-linéaires.

En général, on considére que le fait d’augmenter le nombre d’harmoniques, de bien
reproduire les réseaux /(V') et Q(V') et de bien modéliser les éléments extrinséques permet
d’étre précis dans I’analyse non-linéaire. Méme si ceci permet de s’approcher dans une
certaine mesure de la solution optimum, surtout pour certaines applications telles les
amplificateurs de puissance, cela n’est qu’une partie de la solution au probléme surtout a
faible niveau, car d’autres facteurs entrent en ligne de compte.

La plupart des modéles ne représentent que la non-linéarité statique dans le compo-
sant, ainsi, les non-linéarités du premier ordre qui sont proportionnelles & la dérivée du
premier ordre de la source de courant sont bien modélisées. Cependant, les non-linéarités
d’ordre supérieures ne sont pas automatiquement bien modélisées particuliérement pour
de faibles non-linéarités dans les HEMTs. Ainsi, modéliser une fonction réelle ne revient
par forcément & modéliser de facon précise ses dérivées successives.

Des deux modéles évalués précédemment (Tajima et spline), seul le modéle spline s’ap-
proche au mieux des mesures. Nous le décrirons dans le paragraphe suivant. Le “modéle

Tajima” quant a lui est obtenu par ajustage des équations phénoménologiques avec des
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mesures issues d’une caractérisation I(V') et paramétres [S] pulsés. Des outils informa-

tiques sont utilisés afin d’optimiser les différents coefficients de I’équation de “Tajima’.

3.3.2 Modélisation par table Spline

Le modéle spline est un modéle par table basé sur la représentation des mesures des ca-
ractéristiques /(1) grace aux fonctions d’interpolation. Ces fonctions sont des polynémes
dont les coefficients sont calculés a partir des points de mesures /(1) et stockés sous forme
de tables. Les fonctions polyndmiales de degré 3 permettent, d’assurer une continuité des
dérivées jusqu’a ’ordre 2, de représenter un bon compromis entre la précision des résultats
et le temps de calcul. [9][10].

Le modéle tabulaire posséde ’avantage d’offrir une représentation beaucoup plus fidéle
des mesures de la caractéristique /(V'). D’autre part, il permet de limiter le temps d’ex-
traction des divers parameétres utilisés par les modéles analytiques; le temps d’obtention
d’'un modéle s’avére donc réduit. Ce modéle est également indépendant de la technologie,
ce qui permet une généralisation de ce type de modélisation.

Toutefois, quelques propriétés sont indispensables au fonctionnement du modéle spline

— Le modéle spline doit étre adapté aux calculs auxquels il sera soumis lors de la
simulation non-linéaire[9] ; En effet, afin d’assurer la convergence des calculs lors de
I’analyse non-linéaire grace a ’algorithme de “Newton Raphson” (celui couramment
utilisé dans les simulateurs en équilibrage harmonique), le modéle doit disposer non
seulement de la grandeur a4 modéliser mais aussi de sa dérivée premiére.

— Les dérivées de courant doivent étre continues et monotones dans la zone de fonction-
nement. En effet, une mauvaise modélisation de la conductance et de la transcon-
ductance conduira a une mauvaise simulation des effets non-linéaires du transistor
a faible niveau. Afin de pouvoir bien prédire la distorsion d’intermodulation d’ordre
3, les dérivées d’ordre 2 et 3 de la source de courant doivent étre bien modélisées.
Dans le modéle spline , les polynémes des dérivées sont eux aussi calculés et stockeés,
ce qui permet de déterminer la valeur de la dérivée en un point donné & partir du

polyndéme dérivé et non a partir des polynémes initiaux.
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— La précision des simulations est étroitement liée & la distance entre les points de
mesure et le niveau de puissance mis en jeu. Le modéle sera d’autant plus précis
que la distance entre les points de mesure sera comparable au niveau de puissance
d’entrée. Si ce dernier cas est vérifié, alors, la précision du modéle dépendra de I’outil

d’approximation (Fig.3.3).

Fort niveau
Ves=-1}
Ves

Faible niveau

Vags=-1V
Vs

Vgs=06 @

P=-10dBm P=-20dBm

i-().()(v\'

0.2V

Vds

Vos=-1V

@
P=-10dBm P=-20dBm
0.2V 1 0.06V
a &
3
-1.4 @

Polyndéme d’interpolation

Fi1G. 3.3 — Interpolation par fonction spline

Compte tenu de cette derniére remarque, la solution proposée est I’approche dite
«modéle zoomé» qui s’appuie sur le fait qu’une prédiction précise des faibles distorsions
d’intermodulation est directement liée & une modélisation fine de la source de courant ids,
de ses dérivées successives, de méme pour les capacités Cy; et Cyq.

Une modélisation précise de ces caractéristiques n’est possible que si le pas de mesure
est le plus faible et le moins bruité possible. En effet si on considére un couple de points de
mesures (x;, ;), il est possible de calculer les points dérivées par la méthode de dérivation

numeérique telle que :

v Y1 —Yia
LR

(3.14)

Tiy1 — Ti—1
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Cette équation est obtenue par transposition de la définition de la dérivée d’une fonction
continue sur un intervalle, définie par I’équation 3.15.

dr Aglz;rllo Azr (3'15)

Y

La méthode de calcul numérique permet donc d’obtenir de bons résultats si les don-
nées initiales sont peu “bruitées”, réguliérement espacées et suffisamment rapprochées.
Cependant si les points de mesures sont trés proches, alors ’erreur numérique devient
trés grande, car on calcule des rapports de deux nombres trés petits. C’est pour cela que
le modéle tabulaire que nous utilisons réalise un lissage a partir d’'une modélisation lo-
cale. Un polyndéme est déterminé sur quatres points, puis on calcule la valeur de la dérivée
analytique a partir du polyndéme local.

Un autre facteur qui intervient dans la précision de ’analyse de la distortion d’inter-
modulation est la zone de fonctionnement de 'amplificateur : En effet si 'amplificateur
fonctionne & faible niveau, les tensions aux bornes de ses éléments non-linéaires dévient
peu de leur point de polarisation nominale. Par conséquent, il peut étre nécessaire de

connaitre seulement les dérivées successives de /(1) dans la zone de fonctionnement.

L’approche retenue est celle d’une caractérisation /(V') et paramétres [S] pulsées clas-
sique du transistor, & laquelle on adjoint un réseau densifié autour du point de polarisation
choisi pour la modélisation fine des faibles non-linéarités. La densification du réseau se fait
par ajout des courbes /(1) supplémentaires autour du point de fonctionnement nominal
et en faisant une mesure / (V') pulsé avec des pas de V,, trés fins. Le principe est illustré
a la figure 3.4.

La méthode a été testée et validée sur la filietre MMW-0.25 de la fonderie Triquint
(TEXAS) dont nous disposions de mesures CW et bi-porteuse effectuées sur un ampli-
ficateur HEMT a un étage. Dans notre démarche, nous avons extrait des tables spline
a partir des mesures effectuées pour des pas de V,, différents, entre autre 0.2V, 0.1V et
0.05V. Le but étant de trouver le compromis entre précision de simulation et bruit de
mesures, et d’approcher au mieux le calcul de la dérivée locale. Pour chaque cas, les dé-

rivées d’ordre 1 et 2, ont été calculées a partir de la fonction spline, afin de voir I'effet de
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F1G. 3.4 — Principe de modélisation fine autour du point de fonctionnement

la densification du réseau /(1) sur la précision des dérivées successives.
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3.3.2.1 Premier cas : AV, = 0.2V

Dans ce premier cas, nous avons caractérisé le réseau /(V), avec un pas classique de
tension de grille de 0.2V. Une table a été extraite et insérée dans le modele tabulaire ,
puis des simulations ont été effectuées en mono-porteuse et bi-porteuse afin de comparer

aux mesures effectuées.

Transistor Triquint TEXAS MMW, pHEMT 0.25um
0.3
E —— Mesures
= Modéle
021
— - Cycle de charge bas niveau
4 ]
0.1
00 —(; T | T l T ] T I T
2 4 6 8 10
Vds [V]

F1G. 3.5 — Reseau I(V); Caractérisation classique AV, = 0.2V

Gm1 et Gm2 avec dVgs=0.2V

0.70

0.60

0.50

0.40 .
—p—Gm1
——Gm2
~gr—Point de Polar

0.30

Gm1, Gm2

0.20

Vgs

F1G. 3.6 — Dérivées d’ordre 1 et 2 de la source de courant; Caractérisation classique

AV,, =02V
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F1G. 3.7 — Gain et de phase avec réseau /(V') en caractérisation classique AV, = 0.2V
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Fi1G. 3.8 — Courbes du C/I; avec réseau [(V') caractérisé avec un pas AV,, = 0.2V

classique
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3.3.2.2 Deuxiéme cas : AV, = 0.1V

Dans ce deuxiéme cas, nous avons caractérisé le réseau /(1) avec un pas de tension
de grille de 0.1V. Une table a été extraite et insérée dans le modéle tabulaire , puis
des simulations ont été effectuées en mono-porteuse et bi-porteuse afin de comparer aux

mesures effectuées.

Transistor Triquint TEXAS MMW, pHEMT 0.25um

Mesures

- / Modeéle

F1G. 3.9 — Reseau (V) densifié; AV,; = 0.1V

Gm1 et GM2 avec dVgs=0.1V

0.70 ‘
0.60 ‘ !
0.50 ‘ A
g 040 ‘ —e—Gm1
N 0.30 t + —— Gm2
g 555 ‘ | g ¢ ~d— Point de Polar
0.10 ‘ /
0.00 : r i\’.\\‘?
-0.10 - ‘ l ‘ | | ‘

-2 -18 16 -14 1.2 -1 -08 -06 -04 -02 O
Vgs

F1G. 3.10 — Dérivées d’ordre 1 et 2 de la source de courant avec réseau /(V') densifié;

AV,, = 0.1V
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F1G. 3.11 — Courbes de Gain et de Phase avec réseau /(V') densifié; AV, = 0.1V
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F1G. 3.12 — Courbes du (/I3 avec réseau /(1) densifié; AV, = 0.1V
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3.3.2.3 Troisiéme cas : AV, = 0.05V

Dans ce dernier cas, en partant du réseau précédent, nous avons ajouté des statiques
autour du point de fonctionnement afin de réaliser une densification supplémentaire du
réseau. Le pas de tension de grille dans cette zone est de 0.05V. Une table a été extraite et
insérée dans le modéle tabulaire , puis des simulations ont été effectuées en mono-porteuse

et bi-porteuse afin de comparer aux mesures effectuées.

Transistor Triquint TEXAS MMW, pHEMT 0.25um

0.3
] Mesures
] Modéle
Z‘0.2—_ ycle de charge bas niveau
2 1 [
=2 ]

F1G. 3.13 — Reseau /(V) densifié; AV, = 0.1V 4+ AV, = 0.05V
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Gm1 et Gm2 avec dVgs=0.05V
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F1G. 3.14 — Dérivées d’ordre 1 et 2 de la source de courant : réseau /(V') densifié; AV, =

0.05V
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F1G. 3.15 - Gain et de Phase avec réseau (V') densifié; AV,; = 0.1V + AV, = 0.05V
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11C/13 Low

C/13 [dBc]
S
CF'

1 Mesures
Simulations dvgs=0.05V

Pin [dBm]

F1G. 3.16 — Courbes du /I3 avec réseau (V) densifié; AV,; = 0.1V + AV, = 0.05V

L’étude précédente montre clairement la dépendance entre le choix du pas de mesure en

v

us» 1a précision de mesure du réseau /(1) et celle des résultats de simulation non-linéaires

en bi-porteuse. De fagon globale, la simulation en mono-porteuse (AM/AM et AM/PM)
coincident relativement bien avec la mesure pour les trois pas de mesure différents.

Le réseau (V) caractérisé avec un pas de mesure en V,, de 0.2 V est celui qui est
couramment utilisé pour la modélisation des transistors pour les applications de puissance.
On peut remarquer que, proche du point de polarisation, le cycle de charge faible niveau
ne traverse que trois statiques. On ne dispose donc pas de suffisamment de points de
mesures pour caractériser finement les dérivées successives de la source de courant; par
conséquent, il s’en suivra une extrapolation des valeurs des dérivées locales, conduisant
4 une imprécision dans le calcul de la distorsion d’intermodulation & faible niveau, pour
des faibles excursions autour du point de polarisation.

D’autre part, le pas de mesure n’est pas de l'ordre de grandeur de 'amplitude des
signaux en jeu (0.2V correspond & —1dBm dans un systéme 5082). On constate que la

mesure coincide avec la simulation au fur et & mesure que le niveau de signal augmente.

A Tinverse, le réseau /(V') caractérisé avec un pas de mesure en V,, de 0.05V aurait
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pu étre le meilleur candidat, car le pas de mesure est bien de 'ordre de grandeur de
Pamplitude des signaux considérés (0.05V correspond 4 —13dBm dans un systéme 5012) ;
Cependant comme on peut le constater sur la figure 3.16, méme si I’allure globale de la
courbe de C/I3 est la méme en simulation et en mesure , il existe un certain écart entre
les valeurs mesurées et simulées. Ceci est certainement di au fait que le reseau /(V') avec
un pas de mesure en V,, de 0.05V est entaché des erreurs dues au bruit de mesure.

Pour le confirmer il suffit de considérer les courbes présentant les dérivées d’ordre 1
et 2 de la source de courant (Fig.3.14). On remarque que dans la zone de fonctionnement
bas niveau, la courbe de GGm; présente une petite ondulation qui s’amplifie d’avantage
sur la courbe de Gms. Si au départ la mesure est entachée d’erreurs, la differentiation ne
fera qu’aggraver ces erreurs produisant ainsi des résultats quasi inexploitables.

Le cas intermédiaire est celui du réseau /(') caractérisé avec un pas de mesure en
Vys de 0.1V. Ce pas de mesure est le meilleur compromis entre la précision de calcul,
compte tenu du niveau des signaux d’entrée (0.1V correspond & —7dBm dans un systéme
50€2) et le bruit de mesure généré pas le banc de caractérisation. Dans ce dernier cas,
non seulement les allures sont similaires mais également 1’écart entre les mesures et les
simulation est réduite.

Comme on le verra au paragraphe 3.5, le niveau des produits d’intermodulation d’ordre
n dépend largement des dérivées successives de la source de courant jusqu’'a sa pieme
dérivée. Par conséquent, la représentation de la distorsion d’ordre 8 d’un HEMT n’est
possible que si son modéle décrit non seulement avec précision les réseaux 1(V') et Q(v),
mais aussi ses dérivées successives jusqu’a l'ordre 8 ; ce qui n’est pas le cas dans la plupart

des modeéles. En fait 'extraction directe de ces dérivées par mesure s’avére trés complexe.
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3.4 Analyse non-linéaire des amplificateurs HEMTs faible
niveau par séries de volterra

Afin d’étudier les différents paramétres qui entrent en ligne de compte dans la distor-
sion d’intermodulation et voir leurs influences respectives, nous exprimerons la fonction

de transfert globale du circuit d’'un amplificateur HEMT en fonction de ces paramétres.

3.4.1 Expression des faibles non-linéarités par séries de Volterra

Comme mentionné au chapitre 1, les non-linéarités des circuits faiblement non-linéaires
peuvent étre représentées par les séries de Volterra . Ainsi, la sortie v5(¢) d’un amplificateur

excité par un signal d’entrée v.(¢) peut étre représentée de la fagon suivante :

vs(t) = /_Z.../_ihn(ﬁ,@,...,Tn)jjlve(t —r)dn (3.16)

Pour le cas des faibles non-linéarités, le développement peut s’arréter a ’ordre 3 et on

obtient :
vs(t) = /_O:Ohl(T)ve(t —7)dT (3.17)
+/_O;/_O;h2 (71, T2)ve(t — T)ve(t — T2)dmidTs (3.18)
+/_O;/_O; /_ O;hS(Tlv T2, T3)Ve(t — T1)Ve (L — T2)ve(t — 73)dTidT2drs (3.19)

Une fagon d’évaluer la fonction de transfert non linéaire d’ordre n (H,) d’un circuit
est d’utiliser la méthode des sondes développée en annexe A [1] [5]. Cette méthode est
presque similaire & celle utilisée pour le calcul des fonctions de transfert dans le domaine
fréquentiel d’un circuit linéaire.

D’aprés la méthode des sondes, pour une excitation harmoniques (c-a-d que le signal

d’entrée est composé d’une somme d’exponentielles) de la forme :
a(t) = et eIt g edent (3.20)

La réponse non-linéaire du n-iéme ordre s’écrira de la fagon suivante :

yn(t) = Z n Hy (w1, wa, ...wy,) - ej(wl Fwp b twn)t (3.21)

n=1
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Seul les termes du n*¢™€ ordre seront pris en compte, car ce sont ceux qui contribuent 4
la réponse du nteme ordre. 11 suffit donc de résoudre de facon algébrique I’entrée et la sortie
en fonction de H,(w). Ce processus permettra de déterminer par la suite les niveaux des
composantes spectrales qui nous intéressent dans la réponse totale du circuit. Un exemple
simple d’utilisation de la méthode des sondes est donné en annexe A. Nous 'utiliserons

dans le paragraphe suivant sur un circuit plus complexe, tel qu’un amplificateur HEMT.

3.4.2 Calcul de la fonction de transfert non-linéaire d’'un ampli-

ficateur HEMT basé sur son schéma équivalent

Considérons le schéma équivalent d’un amplificateur comme illustré a la figure :

Z
+ A+ P
vg$ Cg
ve(t) F; ids vds Cds__ YLM| vs(t)
|
: |

Fi1G. 3.17 — Schéma équivalent simplifié de 'amplificateur utilisé pour I’analyse non-

linéaire

On notera, H¢,, la fonction de transfert reliant la tension v, aux bornes de la capacité
Cys et U'entrée v, et Hp, la fonction de transfert reliant la sortie v, a ’entrée v., avec n,

Pordre de la série de Volterra . Posons :

b
Z,+ R,
Yilw) = jwCys + Ys(w)

Yo(w) = GayjwCas + Yi(w)
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3.4.2.1 Calcul de la fonction de transfert a ’ordre 1
Considérons le signal d’entrée de la forme exponentielle telle que :
ve(t) = et (3.22)

Aux bornes de la capacité Cy, on aura :

Vg (t) = Hepe* (3.23)

A la sortie, on aura :

Uds(t) - HDlejwlt (324)

En appliquant la loi de maille au circuit d’entrée, on obtient ’équation 3.25.

dugs(t)  ve(t) — vgs(t)
= 2
Cor—g Z,+ R; (3.25)

En remplagant (3.22) et (3.23) dans (3.25) puis en résolvant par rapport a Hcq(wq), on

obtient la fonction de transfert du premier ordre & ’entrée :

Yi(w)
H = 3.26
En appliquant la loi des nceuds au circuit de sortie, on obtient ’équation 3.27.
dvds
Gmlvgs(t) + Gdﬂ}ds(t) + Cds? + YLUdS(t) =0 (327)

En remplagant (3.23) et (3.24) dans (3.27) puis en résolvant par rapport a Hp;(wy),

on obtient la fonction de transfert du premier ordre a la sortie :

Yi(wr)

Hpy(1) = =G - -85

(3.28)

Les équations 3.26 et 3.28 représentent les réponses linéaires du circuit dans le domaine

fréquentiel.
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3.4.2.2 Calcul de la fonction de transfert a ’ordre 2

Pour le calcul des fonctions de transfert d’ordre 2, on considére que ’entrée est une
somme de deux exponentielles de la forme :
Ve (1) = el eIt (3.29)
D’aprés ’équation (A.6), vys(t) sera composé de son premier ordre et de son deuxiéme
ordre et peut donc s’écrire de la fagon suivante :
Vgs(t) = He(w)e?™ ™ + Heq(wo)e??t + 2H o (wy, wy)e?@1H#2)t (3.30)

De la méme maniére vys(f) sera composé de son premier ordre et de son deuxiéme

ordre et on aura :
Vs (t) = HDl (wl)ej“’lt + HDl (w2>€jw2t -+ 2HD2 (wl, w2)€j(w1+w2)t (331)
En appliquant la loi de maille au circuit d’entrée, on obtient I’équation 3.32.

dvgs(t)
dt

dvgs(t) _ Ve (1) — vgs(t)
dt Zy+ R;

Cgs2gs(t) + Cys (3.32)

La fonction de transfert du second ordre est explicitement calculée en ne prenant en
compte que les termes en /172 En remplacant (3.30) et (3.31) dans (3.32) et en
résolvant par rapport & Hce(wy,ws), on obtient la fonction de transfert du second ordre

a P’entrée en fonction de celui du premier ordre.

Heg(wi,we) = —j(wr +w2)Csz - Hc}lﬁ((c;l)fig(;d?) (3.33)

avec :
Hey(wr) = };:E:i; (3.34)
Hen(ws) = ;jgjj; (3.35)
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En appliquant la loi des nceuds au circuit de sortie au second ordre, on obtient I’équation

3.36.

dvg,
Gmlvgs (t) + GmQUSS (t) + Gdlvds (t> + Gd?”gs (t) + Gmdvgs (t)vds (t> + Cds& + YLUds (t> =0

dt
(3.36)
En remplagant (3.30) et (3.31) dans (3.36) et en résolvant par rapport a Hpo(wy,ws), on
obtient la fonction de transfert du second ordre a la sortie en fonction de celui du premier

ordre.

Hpa(wr,ws) m NG Heo (w1, w2) + GraHer (w1) Her (we) + Gae Hpr(wi1) Hpr (w2)
‘|‘%Gmd “[Her(wi)Hpi(w2) + Her(we) Hpy (wh))] (3.37)
avec :
fipen) = G TS (359
fipa) = G- (339

3.4.2.3 Calcul de la fonction de transfert a ’ordre 3

Pour le calcul des fonctions de transfert 3 on considére que I’entrée est une somme de

trois exponentielles de la forme :

Ve (1) = et ed2t o edwst (3.40)

La procédure est la méme que celle utilisée pour le calcul de la fonction de transfert
d’ordre 2. Cependant a cause du nombre élevé des termes de la série de Volterra , nous
ne retiendrons dans la suite que ceux qui contribuent & la non linéarité a la fréquence

(w1 + wa + w3) = Yw.
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D’aprés I’équation (A.6), v,,(t) sera composé de son premier, de son deuxiéme et de

son troisiéme ordre et peut donc s’écrire de la fagon suivante :
Vge(t) = Hen(w))e?™ + Hep(w2)e??t + Heg(ws)e?*™
+2H oo (w1, wo)e? @2 4 21 oo (wy, wy)e? 2 H3)t (3.41)
+2H oo (W3, wl)ej(werm)t + 6Hes (wh ws, w3)ej(w1+‘”2+‘”3>t

De la méme maniére v,(t) sera composé de son premier ordre et de son deuxiéme

ordre et on aura :

vas(t) = HDl(Wl)ejwlt + HDl(WQ)BjWQt + HDs(ws)ejwst
+2HD2 (wl, wg)ej("’”‘”?)t -+ 2HD2 (CUQ, W3)€j(w2+w3)t (342)

+2HD2 (6,037 wl)ej(wSerl)t + 6HD3 (wh wa, w3)€j(w1+‘”2+‘”3)t

En appliquant la loi de maille au circuit d’entrée, on obtient ’équation 3.43.

dvgs(t)
dt

Cys2gs (1) 300 (1) Cgsldvgs(t> — %) = vs(t) (3.43)

dt d  Zy+ R

CQS3U§S (t>
La fonction de transfert du troisiéme ordre est explicitement calculée en ne prenant en
compte que les termes en e’ t«2+«3)* Fn remplagant (3.40) et (3.41) dans (3.43) et en
résolvant par rapport & Hcs(wy,ws,ws), on obtient la fonction de transfert du troisiéme

ordre & I’entrée en fonction de ceux du premier et deuxiéme ordres.

—j(Ew) <Cgs3HC1 (wl)HCQ(WQ)Hcs(Ws) + 20952 [H(n (Wl)HCQ(WhWQ)])
Yi(3w)

Hcs(whw%ws) =

(3.44)

En appliquant la loi des nceuds au circuit de sortie au troisiéme ordre, on obtient

I’équation 3.45.

2 2
vags + Gdsvds + GmQUgs + GdQUds + Gmdvgsvds
dv

+ Gm3vss + G 33, + Gopaovgsva, + GdeUSSUds + Cdsd—;ls + Yivas(t) = 0 (3.45)
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En remplagant (3.41) et (3.42) dans (3.45) et en résolvant par rapport & Hps(wy, wa,ws),
on obtient la fonction de transfert du troisiéme ordre & la sortie en fonction de ceux du
premier et deuxiéme ordres. Comme précédemment nous ne prendrons en compte que les

termes en e’(¥1twatws)t

—1
Yo (Yw)
+2G e He (w1) Heo(we, ws) + 2G a0 H py (w1) H pe (wa, w3)

+Gms|Her(wi) Her(we) Hen(ws)] + Gas[Hpr (wi) Hpr (w2) Hpa (ws)]

+2G 4 {Hm (w1)Heo(wa, ws) + Hey(wy) Hpo(ws, ws)

Hps(wy,we,w3) = [6GmHC3(w1,w27w3)

+G a2 Hp1(w1) Hpr (w2) Her(ws) + Ginzd|[Hen (w1) Her(wa2) Hpa (ws)]]

(3.46)

La fonction (e), indique la symétrisation telle que :

Hy(wp) Hy(wg, wr) = % [Hp(wp) Hy(wq, wr) + Hp(wr) Hy(wp, wy) + Hy(wg) Hy(wr, wp)]

H(wp)H(wg) H(wy) = H(wp)H(wg)H(wr) + H(wp) H(w:) H(wg) + H(wg) H (w;) H (w))
(3.47)

3.5 Optimisation de la linéarité des amplificateurs faible
niveau en technologie HEMT

Considérons un amplificateur HEMT, représenté par son schéma équivalent, comme
illustré a la figure 3.17.

Soit cet amplificateur, excité par un signal bi-fréquences de la forme suivante :
ve(t) = A(coswit + coswat) : w; = 27 fit (3.48)

Les non-linéarités d’ordres impairs donnent naissance a des composantes aux fréquences
2wy — wo et 2ws — wq, 3w — 2wy et 3ws — 2wi... si ’écart entre les porteuses est petite, les

produits d’intermodulation sont engendrés dans la bande de 'amplificateur. La distorsion

125



Chapitre 8. Analyse et optimisation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEMT

d’intermodulation d’ordre 3 peut étre calculée a partir de ’analyse non-linéaire par séries
de volterra décrite ci-dessus.

Pour le fondamental & wq, on a :
vs1(t) = V| Hi(wr)| - cos (wit + £(Hi(w1))) (3.49)

Pour l'intermodulation d’ordre 3 & 2w; — w1, a :

3

Vg3 (t) = 4V§’\H3(w2,w2, —wy)| - cos ((2wy — wy)t + £L(Hz(wa, we, —w1))) (3.50)

La puissance de sortie délivrée a la charge par chaque composante spectrale peut mainte-
nant étre évalué a l'aide des équations (3.49) et (3.50), et on peut déterminer le rapport
C'/I3 entre les composantes spectrales au fondamental et les composantes adjacentes d’in-
termodulation d’ordre 3 concernées a 1’aide des fonctions de transfert développées plus

haut et on obtient ’équation 3.5112.

I3 o 3 2 Yo(wl)Yi(wl)
<5> = 2log [ZVS . Yi(w1)Yo(2we — wy)

—7(2we — wy) - 6G,, 3 -
|G (i () 2y )+ 20l T el )

+2G o HE g (w1) Heo(we, we) + 2G go H iy (w1) H pa(wa, wo)

F G HE (w1) HE (w2)] + Gas[Hpy (w1) Hpy (w3)]

+2Gmd {H}Sl (wl)Hcg (CLJQ, C(JQ) + Hé’] (wl)HDg ((UQ, LUQ) (351)

|

+G a2 [H iy (w1) Hpr(wa) Her (w2) 4 Grpoa|HE (w1) Her (we) Hpy (wo)]

1

N PR

(3.52)

Pour des question de simplicité de manipulation des équations, nous utiliserons le rapport I3/C au

lieu de C/I5. Ansi, une bonne linéarité sera obtenue pour un C/I3 trés élevé, soit un I5/C trés faible.

2Les termes en (e)* indique le conjugué complexe. La fonction (e), indique la symétrisation telle que :

Hy(wp)Hy(wg,wr) = % [Hp(wp)Hy(wg, wr) + Hp(wr)Hy(wp, we) + Hp(wg)Hy(wr, wp)]
H{wp)H(wg)H(wr) = H(wp)H(wg)H (wr) + H(wp)H(wr)H(wg) + H(we)H (wr)H(wp)
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Vi) = joCo+Yi(w) (3.53)
Yo(w) = Gar +jwCas + Vi) (3.54)
Hor) = 30 (3.55)
Hpu(w) — _Gml-% (3.56)
Horlorwn) = —ion +n)Cin - S5 2] (357)
Hps(wr,w2) — ﬁ Gl Hen (w1, 02) + Gy Hon (1) Hon (w3) (3.58)

+GaeHpi(w1)Hpr(w2) + %Gmd “[Hea(w1) Hpr(we) + Her(we) Hpy (wr)]

Dans les équations précédentes, Hc;(w), Hp;(w) représentent les fonctions de transfert
d’ordre 7 [i = 1,2, 3], respectivement & l’entrée et a la sortie.

L’analyse de I’équation 3.51 permet de comprendre les différents paramétres qui entrent
en ligne de compte dans la distorsion d’intermodulation d’ordre 3. L’analyse de ces para-
métres constituent déja une base premiére pour la minimiser et optimiser la linéarité des
amplificateurs faible niveau.

La distorsion d’intermodulation dépend premiérement des coefficients non-linéaires
d’ordre trois (G,,3, Gas et Cy3), des coefficients non-linéaires d’ordre deux (Gn2, Gao €t
Cy2) qui engendrent des composants non-linéaires d’ordre trois par interaction avec les
coefficients d’ordre 1, et des coefficients croisés de la source de courant . La distorsion
d’intermodulation sera minimale si chacun de ces coefficients est minimisé. La distorsion
d’intermodulation dépend aussi des impédances aux accés au fondamental, aux harmo-
niques et en bande de base.

La distorsion d’intermodulation d’ordre 3 ne dépend des impédances de fermeture
a 2wy et & we — wy que par l'intermédiaire des coefficients non-linéaires d’ordre 2 de la
capacité d’entrée et de la conductance de sortie. Si la contribution du terme du troisiéme
ordre est grande par rapport & l'ordre 2, alors, la contribution & ces termes peut étre
négligée, et la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 ne dépendra pas des impédances de

charge a ces fréquences.

Du fait des signes différents apparaissant dans 1’équation 3.51, il peut apparaitre des
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compensations de non-linéarités obtenues par combinaison adéquate des valeurs des coef-
ficients du troisiéme ordre et des impédances de charge aux accés.

La minimisation de ces coefficients propre au transistor est possible par le choix ju-
dicieux d’'un composant fortement linéaire ainsi que par 1’optimisation de son point de

fonctionnement et des impédances aux acces.

3.5.1 Optimisation du point de polarisation

En général, pour un profil de dopage du composant de forme cubique, la non-linéarité
de la source de courant et de la capacité C,, sont corrélées. Pour étudier I'influence de
la polarisation sur la linéarité, nous ne considérerons que la non-linéarité de la source de

courant i4,, décrite par ’équation 3.59.

ids - vags + Gdsvds
+ <Gm2U§5 + Gd?”gs + Gmdvgsvds> (359)
+

3 3 2 2
(Gm?)vgs + GdSUds + GmdQUgsUds + Gm?dvgsvds)

Le modéle de 'amplificateur se simplifie et on obtient celui de la figure 3.18.

v -

o
Zq A A
Eg@ vgs| ids vds Cds_ YL [vs(t)
L=

F1G. 3.18 — Modéle simplifié d’'un amplificateur avec ¢4, comme principale non-linéarité

Le niveau de distorsion d’intermodulation d’ordre 3 par rapport a la porteuse, créé
par la source de courant peut é&tre calculé a partir de I’analyse non-linéaire par séries de

volterra décrite plus haut et on obtient.

3
I3/C = 20log ZVS2

|HD3(LU2> w2, _w1)|
|Hp1(wi)]

(3.60)

Avec :
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1

Hps(ws,ws, —wy) = m[QGdQHil(Wl)HDQ(w%WQ)

+3G s + Gas|[Hpy (Wl)HQDl (w2)]

+2G {HDZ(W% wa) + 2H pa(wa, _Wl)}

+ G maz[2H Jyy (w1) Hpy (w2) + Hpy (w2)]

+2G m2a[2Hpy (wo) + Hiy, (wlﬂl (3.61)

Hpo(wi,wz) = V(o T o) [ m2 + GdQHDl(wl)HDl(wz) (3.62)
G [HD1<w1>Hm<w2>]H

Hp(w) = —Gml-#iwzi(w) (3.63)

Yolw) = Gar+jioCas + Yo(w) (3.64)

D’aprés 1’équation 3.61, le signal d’intermodulation d’ordre 3 & 2w, — w; en sortie

comprend 3 composantes principales :

1. Celle due & (,,3 (non-linéarité de la dérivée d’ordre 3 de la source de courant) issue

du mélange direct d’ordre 3 des signaux a ws, wy et wi,

2. La deuxiéme due au mélange ultérieur des tensions de contrdle du second ordre
4 wy — wy avec celles du premier ordre & wy ou wy — w; et wy. Autrement dit, la
distorsion d’intermodulation créée par I'enveloppe se référe au mélange des deux
fréquences fondamentales dans un élément non-linéaire de degré pair suivi d’un
nouveau mélange avec une des fréquences du fondamental dans une autre non-

linéarité d’ordre paire,

3. La troisiéme due au mélange du second harmonique & 2w, avec le fondamental & w,
ou du 2w; avec ws. En d’autres termes, la distorsion créée par le second harmonique
implique la génération du second harmonique d’une des fréquences fondamentales
dans une non-linéarité d’ordre pair et un nouveau mélange d’ordre 2 avec l'autre

fréquence du fondamental.

Les deux derniers groupes dépendent directement des produits des coefficients d’ordre
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2 de 745, tandis que le premier est controlé par les termes impliquant seulement les coef-
ficients d’ordre 3 de 74s. En fonction du point de polarisation, et du niveau de puissance
d’entrée, I’'une ou 'autre des sources de non-linéarité peut étre prédominante.

Afin d’en tenir compte pour la minimisation de la distorsion d’intermodulation lors de
la conception, il est important de disposer d’un modéle incluant non seulement les termes
d’ordre deux et trois, mais aussi les termes croisées de la série de Volterra ou de Taylor.

La distorsion d’intermodulation d’ordre 3 sera minimale si chacun de ces termes non-
linéaires de la série est minimisé. Ceci peut étre le cas pour certaines conditions de pola-
risation et d’adaptation données.

Si on considére d’une part, que dans la zone saturée (4, est constant, impliquant
que ses dérivées successives sont nulles, et d’autre part que les termes croisés d’ordre 3
sont négligeables, les expressions des produits d’intermodulation développées plus haut se

simplifient de la facon suivante :

3G m3 + 2Gma | Hpa(wa, w2) + 2H pa(wa, —w1)

Hps(we,wa, —w1) = Yo(2us — 1) (3.65)

D’apreés I’équation 3.65, ’annulation de 'intermodulation d’ordre 3 apparait aux points
de polarisation ot la somme des termes du numérateur de Hps s’annulent, ce qui se traduit

par ’expression suivante :
3G m3 + 2G g | Hpa(we,ws) + 2H pa(ws, —w1)| = 0 (3.66)

On peut distinguer plusieurs cas de figures.

1. Si on néglige la contribution des termes croisés, et considérant que dans la zone
saturée, (G4, est toujours constant et par conséquent ses dérivées successives (G,
(+43) sont nulles, alors on peut conclure que la condition d’annulation des intermo-

dulations dus & la source de courant peut se réduire & :
Gmz ~ 0 (3.67)

Pour trouver ce point, il suffit de faire une extraction des dérivées successives de la

source de courant et repérer le point ou la dérivée d’ordre 3 coupe I’axe des abscisses.
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En général ce point de fonctionnement correspond & une polarisation en classe B.
Cependant pour les applications faible niveau ot le gain reste primordial, cette classe
de fonctionnement peut ne pas étre la plus favorable, pour un amplificateur & un
étage. Afin de pouvoir bénéficier de cette condition, il est préférable de concevoir
un amplificateur & plusieurs étages, afin de compenser le faible gain de celui de la

classe B, qu’on placera comme dernier étage.

2. Dans un deuxiéme cas, nous maintiendrons donc G,,3 # 0; On peut alors réduire
la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 en réduisant la contribution du deuxiéme
ordre qui intervient de part le terme (4,2 & travers Hp», en se polarisant au point
ol G2 = 03 Ce cas de figure correspond & un fonctionnement en classe A. En effet
G2 s’annule quand G,,; est & son maximum, correspondant a une zone a fort gain,

mais aussi a fort courant DC, ce qui entraine une forte consommation DC.

3. Le dernier cas correspond & un point de polarisation intermédiaire entre les deux
extrémes cités précédemment. C’est un compromis entre forte linéarité, fort gain et
faible consommation. Dans ce cas, G,s # 0, G2 # 0 et G, # 0. Ainsi il s’agira tout
simplement de trouver les conditions de polarisation, voire d’adaptation permettant
de vérifier ’équation 3.66. Dans cette zone de fonctionnement, G,,s est de signe
opposé a celui de G2 et (,,,4, par conséquent il est possible de trouver un point de
fonctionnement o1l ces non-linéarités se compensent et minimisent ainsi la distorsion

d’intermodulation .

Il existe donc un point de polarisation optimum permettant d’atteindre des niveaux
de (/13 élevés, pour une impédance fixe. Pour le trouver, on peut réaliser une mesure bas
niveau du C'/I3 en fonction de vy, & puissance d’entrée constante et déterminer le point
permettant d’obtenir un maximum de C'//;.

La figure 3.19 présente une mesure du C'//3 d’un amplificateur PHEMT & deux étages
de la filiére Triquint TEXAS MMW 0.25 en fonction de la tension de polarisation Vgs. Le
résultat de la figure 3.19 montre que le choix judicieux du point de polarisation permet de
profiter des phénoménes de compensation interne des non-linéarités dans les transistors

HEMTs afin d’améliorer la linéarité dans une plage de puissance donnée.
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 — oL —CmB U

65

C/13 [dBc]

090 -080 -0.70 -060 -050 -0.40  -0.30
Vgs [V]

F1G. 3.19 — Mesures de C'/I; en fonction de la tension Vgs d’un amplificateur PHEMT
(P, = —20dBm, Af=10 MHz, F0=11.7 GHz)

Un maximum de C'/[; est obtenu pour une tension de polarisation vgs=-0.71V, ce qui

permet une amélioration de C'/I; de 12 dB a faible niveau (Fig.3.20).

La figure 3.20 fait apparaitre des “points doux” &4 -12 dBm et -10 dBm., correspondant
a des extrema de (/I3 pour des tensions de polarisation particuliéres, respectivement
de -0.71V et -0.63V. Ceci montre qu'un dispositif de réglage du point de polarisation

permettrait d’optimiser le C'/[3 pour une plage de puissance donnée.

La figure 3.19 fait apparaitre un autre point maximum de C'/I5 pour Vgs = —0.35V.
Ce point ne correspond pas vraiment & une utilisation particuliére du transistor, mais est
di simplement a des forts effets non-linéaires de la sortie apparaissant pour de trés forts

courants de drain.

La figure 3.21 montre ’allure de la puissance de sortie avant et aprés optimisation du
point de polarisation .

Afin d’illustrer la faible variation de gain, nous avons représenté a la figure 3.22 1’évo-
lution de la variation de gain en fonction de la puissance d’entrée due au déplacement

du point de polarisation. On remarque que le gain ne varie pas beaucoup, soit une perte
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| —C/3@vys=-0B4Y —C/B@ Vg s=-071V|

e -
a5 Ny CA3 aprés

™~ oplinusation de Vgs
40 >12

w
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V] | DI
TN
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CA3[dB )
)
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25 =
optimisation de Vgs \\ \
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17 16 15 14 13 12 11 10 9 B8 -7 6 -5 4 -3 -2
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F1G. 3.20 — Amélioration du /I3 par optimisation du point de polarisation : Mesure

d’un amplificateur PHEMT (Af=10 MHz, F0=11.7 GHz)

|+ Vgm0 B4V - Vys=-0.71V/|
20 1
18 F.=&=L-‘—=‘
18 =
o o
14 s
"/IV'
= " o o
o 10 —
o o o
8 =
8 P,,/(’d
4 P
7
2
0
a0 18 18 14 12 0] g § 4 2 2
Pin

F1G. 3.21 — Puissance de sortie avant et aprés Optimisation de Vgs : Mesure d’un ampli-

ficateur PHEMT, F0=11.7 GHz)

maximale de 0.7 dB, et une moyenne de 0.5 dB sur toute la dynamique de puissance

d’entrée.
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FiG. 3.22 - Variation de gain due & 'optimisation de Vgs : Mesure d’un amplificateur

PHEMT, F0=11.7 GHz)

Afin de vérifier que le “point doux” n’est pas modifié par le niveau de puissance d’en-
trée, nous avons fait une étude similaire sur un amplificateur un étage de la filiére de
puissance UMS PPH25X a 10GHz. La figure 3.23 présente les mesures de ('//; en fonc-
tion de la polarisation pour plusieurs niveaux de puissance. On peut noter que cette filiére
présente une zone de polarisation optimale en linéarité importante [-0.65 & -0.5] V, sur-
tout pour les faibles puissances d’entrée. Cette zone tend & se réduire & mesure que le
niveau de puissance d’entrée augmente. Les figures 3.24 et 3.25 montrent respectivement
la représentation des courbes de C'//; et de gain en fonction de la puissance d’entrée pour
plusieurs points de polarisation (/dss/2, Idss/3, Idss/4, Idss/5).

A la vue des mesures réalisées a la figure 3.24, on aurait pu s’attendre a obtenir le
meilleur C'/I3 pour un fonctionnement en classe A (/dss/2), comme c’est le cas couram-
ment, mais il n’en est rien. Le cas de figure présentant la meilleure linéarité est celui
fonctionnant pour 6V a Ids = 105mA (Idss/3). Ce point de fonctionnement est celui
correspondant au maximum de C'//3 & la figure 3.23 ou nous avons mesuré ’évolution du
C'/I3 en fonction de la tension de polarisation V.

Le tableau ci-dessous résume le fonctionnement de cet amplificateur. En comparant
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Ci3 vs Vgs pour différents Pin

55

50

45
E 40 —e—Pe=-2dBm
i) / —#— Pe=-6dBm
~
8 s —&— Pe=4dBm

Y

25 =]

20

-049

F1G. 3.23 — Mesures de C'//; en fonction de la tension Vgs d’un amplificateur PHEMT a

un étage, pour plusieurs niveaux de puissance d’entrée : (Af=100 KHz, F0=10 GHz)

C/I3 vs Pout Pour différents lds

) |
55 T
|
m L\\'\,
3‘ 45 —4—4V105ma
[11] —8—6V153mA
A —4—6V105mA
2 —-6Y80mA
O 5 —— V6304
kY ==
. 3
\\$
0 ]
5

-9 ? 5 -3 -1 1 3
Pin [dBm}iporteuse

F1G. 3.24 — Mesures de (/5 en fonction de la puissance de sortie pour plusieurs courants :

(Af=100 KHz, FO—10 GHz)

le fonctionnement & (/dss/2) et celui & (/dss/3), on remarque que pour un gain presque

similaire, non seulement on gagne 5dB sur le C'//3 mais on réduit aussi la consommation
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Gain vs Pin pour différents courants
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F1G. 3.25 — Gain en fonction de la puissance d’entrée pour plusieurs courants : (Af=100

KHz, FO—10 GHz)

de presque 300mW. Le compromis linéarité sur consommation est ainsi réalisé.

Ids [mA] Vds [V] Gain [dB| CI3 [dBc] Pdc [mW]
63 = Idss/5 6 10.8 41.5 378
80 = Idss/4 6 10.37 43.5 480
105 = Idss/3 6 10.73 45 630
158 = Idss/2 6 11.18 40 948
105 4 11.3 42.5 420

TAB. 3.1 — Résumé des performances de I’amplificateur a différents courants de polarisa-

tion

136



3.5. Optimusation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEM'T

3.5.2 Optimisation des impédances aux accés

La sélection des impédances de source et de charge afin d’optimiser le gain, la puissance
de sortie et le rendement a toujours été une préoccupation majeure dans la conception des
amplificateurs. L’optimisation des impédances aux accés dépend largement du paramétre
a optimiser.

Pour les applications de puissance en émission, 1'accent est généralement mis sur la
puissance au dB de compression, voire la puissance de saturation et le rendement, puis
on développe des techniques de linéarisation pour améliorer la linéarité. Cependant dans
notre cas visant les amplificateurs faible niveau en réception, ’accent n’est pas mis sur
le rendement, ni sur la puissance au dB de compression, mais sur la linéarité bas niveau,
qui se traduit par des faibles produits d’intermodulation dans la bande, soit un rapport
C/ 13 trés élevé.

Nous avons vu dans le paragraphe précédent que le choix du point de polarisation per-
met d’atteindre des valeurs élevées de C'/[3. Dans le paragraphe qui suit, nous montrerons
qu’on peut aller plus loin dans le travail d’optimisation en choisissant les impédances de
charge optimales en linéarité a présenter aux acces.

Dans la suite de ’étude, nous considérerons que le signal d’entrée est de type bande

étroite. Dans ces conditions, on peut se permettre les approximations suivantes :

ZL(wl) = ZL(LUQ) = ZL(Q(.A)Q — wl) = ZL(le — w2)
Zr(we +wi) = Z0(2ws) = Z1(2w1)

(W — wy) K wy,wy

3.5.2.1 Influence de 'impédance de charge au fondamental

Afin d’étudier le réle de I'impédance de charge au fondamental dans ’optimisation de
la linéarité d’un amplificateur bas niveau, reprenons 1’équation 3.61, et considérons que
les termes du second ordre ne contribuent pas a la distorsion, ce qui est le cas lorsque
les impédances & wy — wq, & 2wy et 2wy présentent un court-circuit. Dans ce cas, tous les
termes du second ordre ( G2, Ga, Gima) sont nuls et 1'équation se simplifie de la fagon

suivante.
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Hpa(w) — ﬁ 3G+ G| Hpn ()2 Hpa ()]

+Gma2 (2| Hp1 (@) [* + Hpy ()] + 2G maa[2Hpr (w) + Hpy (w)] | (3.68)

Avec :
B ZL(w)
Hpi(w) = =G —1+GdsZL(w) (3.69)
Yolw) = Ga + jwCys + Yy (w) (3.70)

Ces équations nous aménent a conclure que la dépendance du produit d’intermodula-
tion & I'impédance de charge est due premiérement a la présence des termes croisés, si on
considére que le terme impliquant G 43 est trés faible, comparé aux autres, puisque dans la
zone saturée, (G4, est quasi constant, impliquant que ses dérivées successives tendent vers
zéro. Ceci étant, une fois que le composant est choisi et caractérisé par ses coefficients de
la série de Taylor, les impédances aux accés peuvent étre choisies afin de minimiser les
distorsions d’intermodulation.

Revenons a 1’équation 3.68, et remplacons Hp,(w) par sa valeur. Pour une forte im-

pédance de charge(|G 471 (w)| > 1), I'expression se simplifie de la fagon suivante :

1 G, \° G\ G
i 3¢, —a < m) 13, < ’”) o, < m)
Ds(w) Yo’ (w) [ 3 d3 Go d2 Go 2d G
Avec :

On s’en rend donc compte que 'intermodulation en sortie ne dépend plus que des
coefficients de la source de courant. Ansi, pour des valeurs élevées de I'impédance de
charge, les niveaux d’intermodulation 3 s’annuleront pour des conditions de polarisation
particuliére : Cette condition tient compte des termes croisés de I’équation 3.59. Ceci

peut se faire comme mentionné plus haut en se polarisant au point ou G,,3 = 0, ou bien
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m

simplement en réduisant le rapport . De plus, méme si en général la contribution de

G 3 est toujours dominante, l’équatiodlsl 3.71 montre qu’il est de signe opposé & Gy3 et
G 24, Par conséquent, ces distorsions peuvent se combiner pour produire une certaine
compensation des non-linéarités.

La figure 3.26 illustre la dépendance du produit d’intermodulation & 'impédance de
charge au fondamental, en présentant une mesure load-pull effectuée sur un transistor
PHEMTs de puissance de la filiere UMS PPH25X & 4 GHz pour un point de polarisation
fixe (Vds = 6V, Ids = 108mA). Les contours d’impédances sur ’abaque correspondent
a un fonctionnement en puissance de sortie de 10dBm. Pour ce niveau de puissance de
sortie, on constate que le rapport C'/[3 peut varier de 41 & 59d Bc suivant 'impédance de
charge présentée; d’autre part, la valeur de 'impédance de charge modifie non seulement
la valeur du C'/ I3 mais également I’allure de la courbe du C'/ /3 sur une gamme de puissance

d’entrée donnée.
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C/13 vs Pout C/13 vs Pout
80 90 .
WV
N \\
70 . %
60
60
50
N 50
40 \ -
Z=8.6+7.1 \
BEEE o e o o o ﬁ 204+=r—r—r-r
-5 0 &

59

549

C/I3 inf
C/13 sup
C/I3 tot

0

4

C/I3 vs Pout

204

=

F1G. 3.26 — Influence de 'impédance de charge sur la linéarité : Mesure d’un amplificateur

PHEMT (Af=10 MHz, FO—4 GHz)
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3.5.2.2 Influence de I’impédance de source

D’apreés I’équation 3.51, le niveau des produits d’intermodulation d’ordre 3 est aussi dé-
pendant de la terminaison a I’entrée. La plus grande contribution de 'impédance de source
est déterminée par la premiére ligne de ’équation 3.51, qui fait intervenir, Cy1,C52,C 453,
impliquant la non-linéarité capacitive. Afin de voir son influence sur les niveaux des pro-
duits d’intermodulation, nous avons réalisé une simulation des contours de C'//3 d’'un am-
plificateur HEMT & ’aide du modéle tabulaire validé plus haut ; dans un premier temps,
nous avons placé une impédance de 502 sur la source, puis une impédance arbitraire de

30+ j - 109

Zsouree(w) = 509, Z1(Aw) = 19, Z1(2w) = 1Q

Cl3vsPout_Zopt_lin

level=-48.052288, number=1
level=-51.994040, number=1
level=-55.935792, number=1
level=-59.877545, number=1
level=-63.819297, number=1
level=-63.819297, number=2

e
NS

Cl3vsPout_Zopt lin
]
b
I
?
a

indep(Cl3vsPout_Zopt_lin) (0.000 to 74.000)

Zsource<w) — 30 ‘|‘,] : ].OQ, ZL(AW) — 1Q, ZL(2W> — lQ

Cl3vsPout_Zopt_lin
level=-46.206160, number=1
level=-50.047434, number=1

o-a-a-ea
8-8<2-0-8
o888 |evel=-50.047434, number=2
o0

level=-53.888708, number=1
level=-57.729982, number=1
level=-61.571257, number=1

Cl3vsPout_Zopt lin

indep(CI3vsPout_Zopt_lin) (0.000 to 63.000)

FiG. 3.27 — Influence de 'impédance de source sur la linéarité : Simulation d’un amplifi-

cateur PHEMT (Af = 10M Hz, Iy = 4GHz)
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On remarque d’une part, que la zone d’'impédance optimale en linéarité ne change pas,
puis d’autre part, que les valeurs de C /I3 dans ces zones sont trés proches. Ceci nous améne
donc & conclure a une faible dépendance de 'impédance de source a la distorsion totale, a
faible niveau. En effet, a faible niveau, on peut considérer que les fortes contributions de
la source de courant & la distortion absorbent les faibles contributions a ’intermodulation

due d C

s, Tendant 1’entrée peu dépendante de la distortion totale.

Cette conclusion peut étre étendue & I'impédance de source tant en bande de base
qu’au second harmonique. Ceci est encore une conséquence de la faible contre-réaction

interne méme en présence de la non-linéarité de C,; et aux fréquences micro-ondes.

3.5.2.3 Influence des impédances hors bande

A premiére vue, I'impédance de charge tant hors bande que dans la bande utile peut
étre utilisée pour minimiser la distorsion d’intermodulation d’ordre 3. Cependant, si on
fonctionne a trés bas niveau, les niveaux des signaux & ws —w; et 2w sont tellement faibles
que leurs contributions & la distortion d’intermodulation d’ordre 3 ne dépendra que trés
peu des terminaisons hors bande (7 (w; — wq) et Z(2w) ).

Une analyse approfondie de I’équation 3.61 montre que ces composantes hors bande
ont une amplitude proportionnelle aux coefficients d’ordre 2 (G2, Ga2, Gia), €t par
conséquent ont un niveau tellement faible qu’ils sont facilement absorbés par les produits
du mélange direct d’ordre 3(G s, Gazy GmadsGimdz2)-

L’analyse de 1’équation 3.51 montre que ceci est vérifié méme en présence de la non-
linéarité de C',;. Par conséquent, le seul moyen qui semble possible pour que les termi-
naisons hors-bande influencent la distorsion d’ordre 3 & trés bas niveau est de réduire
fortement la contribution de (4,,3 dans la non-linéarité.

En reprenant 1’équation 3.65 et en posant G,,3 = 0, on remarque que la fonction de
transfert Hs(ws, w2, —w1), ne dépend plus que des termes croisés et des impédances a
Wy — W1, we + w1, 2wy et 2w,. Dans ces cas, une prédiction précise des niveaux de produits
d’intermodulation est trés difficile car ils deviennent aussi dépendant de (G 24, Grae €t
Gla3), lesquels coefficients sont trés difficiles & extraire directement en mesure. Afin de

voir I'influence de ces impédances sur la linéarité, nous avons fait une simulation load-
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pull, en faisant varier les impédances de charge au fondamental et en observant l'effet de
Iimpédance de charge en bande de base et a 'harmonique 2, suivant que ’on place a ces

fréquences un court-circuit ou un circuit ouvert.

Zsource(w) = 50Q, Z1(Aw) = 19, Z1,(2w) = 10002

F Cl3vsPout_Zopt _lin

o level=-49.960858, number=1
: level=-54.088364, number=1
level=-58.215870, number=1
level=-62.343376, number=1
level=-62.343376, number=2
level=-66.470882, number=1

pt_lin

T

indep(CI3vsPout_Zopt_lin) (0.000 to 79.000)

Zs()ur'(‘t'(“") E)OQy ZL(A“‘-") 19) ZL(2“’) 10

Cl3vsPout_Zopt_lin

level=-48.052288, number=1
level=-51.994040, number=1
level=-55.935792, number=1
level=-59.877545, number=1
level=-63.819297, number=1
level=-63.819297, number=2

9,

pt_lin

Cl3vsPout_Zo

indep(Cl3vsPout_Zopt_lin) (0.000 to 74.000)

Fic. 3.28 — Influence de "impédance de charge hors bande sur la linéarité : Simulation

d’un amplificateur PHEMT (Af = 10M Hz, Fy = 4GH?=z)

Les résultats de simulations de la figure 3.28 montrent que méme si on observe une
variation de 2 a 3dB, le lieu d’impédances optimales pour la linéarité reste le méme;
on peut donc conclure qu’a bas niveau de puissance de fonctionnement, les impédances
hors bande influent peu sur la linéarité. Cependant, pour des questions d’oscillation hors

bande, ou d’effets mémoire électrique, il est préférable de présenter un court-circuit.
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3.6 Phénomeénes de compensation de non-linéarités

Les distorsions & fort niveau sont généralement déterminées par la transition de la
zone saturée vers la zone ohmique dans les conditions de fonctionnement typique d’un
amplificateur. La sélection des tensions de polarisation et des impédances de charge im-
pliquera un profil de distorsion associé. Ainsi, dépendant du choix de la polarisation et
de 'impédance de charge, différentes caractéristiques de distorsion peuvent étre obtenues
tant dans le régime bas niveau que fort niveau. Pour comprendre les allures des distorsions
d’intermodulation, on peut regarder leur évolution le long du cycle de charge [36].

Considérons a nouveau le modéle simplifié d’un amplificateur avec 74, comme principale

non-linéarité décrite par ’équation (3.72).

iout ZL vs(t)

/)7 - m

F1G. 3.29 — Modéle simplifié d’'un amplificateur avec ¢4, comme principale non-linéarité

Zout(‘/;n) — [ds,dc + lein + GQUiQn + G3U?n (372)

Les non-linéarités peuvent se caractériser par ’expansion ou la compression de gain, dé-
pendant du signe de la dérivée d’ordre 3 du courant (G5 au point de fonctionnement choisi.

Les phases des courants de la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 peuvent coincider
en phase ou en opposition de phase avec les composantes de la fondamentale. La relation
entre les signes des coefficients (G3 et (; peut également déterminer I’allure des courants
d’intermodulation.

Les faibles non-linéarités sont caractérisées par une expansion de gain (en classe C)
ou une légére compression (classe A et AB), tandis que les fortes non-linéarités sont

déterminées par la forte compression de gain. Par conséquent, dépendant du point de
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polarisation et de 'impédance de charge, on peut avoir une trés petite compression de
gain a faible niveau, suivi par une forte compression comme c’est le cas en classe A ou
AB légére, ou bien une légére expansion de gain suivie d’une forte compression comme
c’est le cas en classe AB profonde ou classe C.

Chaque fois qu’une contribution & la non-linéarité change de signe, elle passe par
une zone d’amplitude théoriquement nulle, par exemple un minimum de la puissance du
produit d’intermodulation d’ordre 3 (dans une caractéristique PIM3 vs Pin).

Une expansion modérée du gain en classe C sera suivie par une forte compression,
créant ainsi une annulation locale de la distorsion d’intermodulation , soit une augmen-
tation locale du rapport C'/I3 (“point doux”) dans la zone de transition du régime faible
niveau vers le régime fort niveau, associé a une inversion de phase. Un fonctionnement
proche de la classe C permettra d’obtenir un optimum de linéarité pour une puissance
d’entrée plus élevée comme illustré a la figure 3.30a. En effet, le C'/ I3 a Pin = 2.5d Bm est
supérieur au C'/I3 & Pin = —2.5dBm. Cependant, ce comportement reste trés localisé,
comme le montre la figure 3.30.

Dans certains cas, 8 moyen niveau, on peut observer des phénoménes de compensation
de non-linéarités dues aux contributions des termes du cinquiéme ordre, comme illustré a
la figure 3.31. Dans cette zone, les produits d’intermodulation d’ordre 5 sont supérieurs
ceux d’ordre 3. Ainsi, si on ne regarde que le C'/ I3, on peut croire & une apparente linéarité
alors qu’il n’en est rien. Ce cas montre bien que la gestion des compensations des non-
linéarités doit se faire avec précaution. Grace a ’analyse que nous avons faite ci-dessus, il
est aussi possible d’optimiser la linéarité a I’ordre 5, en choisissant de fagon appropriée le
point de polarisation. Pour illustrer ce fait, il suffit de comparer les courbes de la figure

3.31 avec celles de la figure 3.32, obtenues aprés optimisation du point de polarisation .
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a) ids = idss/5 b) ids = idss/4
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FiG. 3.30 —:

Intermodulation et Allure de gain : Mesures de C/I3 en fonction de la puissance d’entrée

pour plusieurs courants (Af=10 MHz, F0—=10 GHz)
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C/13 et C/I5 vs Pout tot
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Fi1G. 3.31 — Effets du cinquiéme ordre sur le troisiéme ordre : Mesure d'un amplificateur

PHEMT(Af=10 MHz, Fy=11.7 GHz)

C/I3 et C/15 vs Pin @ Vgs=-0,71V
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F1G. 3.32 — Courbes de C'/I3 et C'/I5 aprés optimisation de la polarisation : Mesure d’un
amplificateur PHEMT (Af=10 MHz, Fy=11.7 GHz)
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3.7 Effets mémoire électrique dans les amplificateurs

Les effets mémoires électrique ou “mémoire BF” (Basse Fréquene) sont définis comme
des effets non-linéaires dépendant de la bande passante du signal. Ils sont une cause pre-
miére des limitations dans la conception des amplificateurs a trés forte linéarité. Les effets
mémoires causent une variation des niveaux des produits d’intermodulation en fonction
de la bande passante du signal. Ils sont aussi la cause des asymétries entre les deux raies
d’intermodulation d’ordre 3 situés de part et d’autre des fréquences utile. Un exemple de
manifestation des effets mémoires par déséquilibre entre les raies d’intermodulations est

illustrée a la figure 3.33.

Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)

50-f----- R oo C/I3 [dBc] |roommmmmiemeemsmmmmmemesdemes e

Assymetrie des raies
d'intermodulation
dues aux effets mémoires

204 Pout
[ L

errrreerer e e e T T
-10 -5 0 5 10 15

C/13 sup CA3 inf C/13 tot

F1G. 3.33 - Manifestation des effets mémoires : Mesure d’un amplificateur PHEMT(Af=10
MHz, Fy=12 GHz)

Ce dernier cas est celui qu'on retrouve le plus souvent dans les amplificateurs RF.
Comme illustré a la figure 3.34, il existe un lien direct entre les réseaux de polarisation,
les impédances de charge au fondamental et aux harmoniques et les effets mémoires.

Lorsque deux raies aux pulsations w; et w, sont injectées a I’entrée du circuit non-

148



3.7. Effets mémoire électrique dans les amplificateurs

; - Effets thermiques
| |- Effets de pieges
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F1G. 3.34 — Sources des effets mémoires dans un amplificateur FET/PHEMT

linéaire, le phénomeéne d’intermodulation génére une raie & la fréquence wy — wy, laquelle
module le point de polarisation. La présence de I’énergie autour du DC est donc source
d’effets mémoire qui se manifestent en général par une asymétrie ou une variation fré-
quentielle des raies d’intermodulation d’ordre 3.

Comme on peut le constater sur la figure 3.33, ces asymétries sont en général situées
proche de la compression de gain, zone également favorable aux compensations de non-
linéarités.

Les effets mémoires dépendent aussi de la polarisation du transistor. Pour illustrer
cela, une mesure de C'/ /3 a été effectuée sur un amplificateur HEMT & 12G H z en gardant
un écart Ay fixe entre les porteuses, et en faisant varier le point de polarisation.

Il ressort de la figure 3.35, que si on garde A; constant et qu’on fait varier les co-
efficients de g¢,,. et g4, en changeant le point de polarisation, on atteint un maximum
d’asymétrie dans les classes de fonctionnement a faible angle d’ouverture (classe AB pro-
fonde, classe B voire C), ceci démontre que le phénoméne n’est pas masqué par les sources
directes de distorsion du 3éme ordre. Par conséquent, un moyen d’éviter les effets mé-
moire électrique est de polariser en classe A ou AB légére, ou 'angle de conduction est
plus grand.

Comme I’a, montré I’équation 3.61 développée plus haut, le niveau des produits d’inter-

modulation ne dépend pas seulement de I'impédance du drain proche de la fréquence de
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Pout(dBm), Gain(dB) and Ci3(dBc) vs. Pin(dBm) Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)
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F1G. 3.35 — Dépendance des effets mémoire & la polarisation : mesure d’'un amplificateur

HEMT (Af=10 MHz, Fo=12 GHz)

la porteuse, mais aussi de 'impédance de drain a la fréquence du deuxiéme harmonique,
et de la différence de fréquence entre les deux porteuses (enveloppe). Les effets mémoire
électrique deviennent plus importants lorsque la fréquence de battement entre les deux

porteuses devient proche de la fréquence de résonance des circuits de polarisation [16].

Une analyse approfondie de I’équation 3.61 permet d’arriver aux conclusions suivantes :
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— Dexistence de l'asymétrie entre les raies d’intermodulation est due a la différence
entre les parties réactives de I'impédance en bande de base (w2 — w1) et celle a la
terminaison au second harmonique (2wq, 2w-),

— Si ces terminaisons sont purement résistives, il n’y aura pas d’asymétrie parce que
71 (we — wy) = Zp(we — w1)¥,

— Les parties imaginaires des terminaisons en bande de base et au second harmo-
nique doivent étre d’amplitude comparable. L’interaction entre les deux determine
Pasymétrie dans le circuit,

— Si le mélange direct du troisiéme ordre domine la distorsion alors il y a peu de
chance que 'asymétrie soit visible; Par conséquent, étant donné que G,z et G,,3
dépendent fortement du point de polarisation, I'intermodulation d’ordre 3 peut avoir
une grande asymétrie dans les zones de compensation de non-linéarités,

— Comme I’a montré I’équation 3.71, si I'impédance de charge est trés grande, alors
Pintermodulation d’ordre 3 est dominé par les coefficients de la source de courant
et il n’y aura pas d’asymeétrie,

— Si I'impédance & Ay et 2wy — w; présentent un court-circuit, alors il n’y aura pas
d’asymeétrie.

En conclusion, il existe des moyens de réduire 'influence de ces effets mémoire élec-

triques sur la linéarité, en choisissant le bon point de polarisation et en concevant des
circuits hors bande optima tel qu’ils présentent la plus faible impédance possible (proche

du court-circuit) tant en bande de base qu’a ’harmonique 2.

151



Chapitre 8. Analyse et optimisation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEMT

3.8 Conclusion

Comme nous I’avons vu plus haut, les sources de distorsions d’intermodulations d’ordre
3 peuvent étre attribuées & deux grands groupes. Le premier groupe dépend des produits
de second degré des coeflicients de la source de courant et le second groupe impliquant

seulement les coefficients d’ordre 3.

Dans la plupart des conceptions d’amplificateur, les impédances & Aw = wy — wy et
2w sont maintenues assez faibles dans le but d’éviter les oscillations hors bande, qui en
général entrainent la dominance d’un des groupes des coefficients du troisiéme ordre sur
les autres. En général, on peut négliger la contribution a la distorsion de la contre-réaction
interne (celle impliquant la capacité C\y,), car elle est trés faible par rapport aux autres
sources de distorsion [2]. Ceci est particuliérement vrai tant pour ws — wy que pour 2w et

dans les conceptions basse fréquence.

De I’étude précédente, il ressort clairement que I'optimisation de la linéarité d’un
amplificateur dans sa phase de conception peut se faire, soit en optimisant le point de
polarisation de I’amplificateur, soit en optimisant son impédance de charge. Une com-
binaison de I'optimisation du point de polarisation et de I'impédance de charge permet

d’atteindre une solution optimale.

Le choix de ces deux paramétres peut se faire en réalisant une mesure load-pull bi-
fréquence et en représentant sur une abaque de smith les points ou contours d’impédances
permettant d’atteindre les spécifications fixées. La figure 3.36 illustre un exemple de me-
sure load-pull réalisée sur un transistor de type HEMT. Pour une puissance de sortie fixe
de 10 dBm, et une tension de drain de 6V, une variation de la tension de grille a été
effectuée et les mesures de (/I3 en fonction de I'impédance présentée en sortie ont été

reportées sur I’abaque de smith.

Dans la phase de conception, il est important de pouvoir disposer d’un modéle fiable &
faible niveau permettant de prédire de faibles distorsions d’intermodulation. La précision
de ce modéle dépend non seulement de la méthode de caractérisation permettant d’accéder
aux dérivées successives des composants non-linéaires, mais également de la fonction de

description des non-linéarités. Le modéle tabulaire semble le mieux approprié pour cet
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Ids—26 mA, Zopt—201j33, C/I3=43 dBc | Ids—33 mA, Zopt—14+1j33, C/I3-49 dBc

g4

5

a1

Fic. 3.36 — Influence de la polarisation et de I'impédance de charge sur la linéarité :
Mesures d’un amplificateur PHEMT UMS PPH25X (Pout = 10 dBm Af=10MHz, F0=12
GHz)

exercice mais reste tributaire de la précision de mesure afin d’éviter toute ondulation des

polyndémes ou bien d’étre entaché du bruit de mesure.

153



Chapitre 8. Analyse et optimisation de la linéarité des amplificateurs faible niveau en technologie HEMT

Le chapitre 4 présentera une autre approche de conception permettant de contourner

ce probléme et de réaliser une conception efficace.
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Chapitre 4

Etude et conception d’un amplificateur

faible niveau a haute linéarité
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4.1. Introduction

4.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous proposerons une méthodologie de conception d’amplificateurs
faible niveau a haute linéarité, puis nous appliquerons cette méthodologie a la conception
d’un amplificateur faible niveau a haute linéarité en bande C en technologie MMIC pour
applications spatiales. Cet amplificateur sera utilisé en sortie du récepteur satellite, comme

illustré & la figure suivante :

Coaxial
Tx Output

MMIC Low
MMIC Low Level 6/4 GHz MMIC
Level Amplifier

MMIC Mixer Variable Gain Amplifier
Balanced Hybrid LNA Amplifier

S[ESIES e

Alumina MMIC High linearity
aftenuator Tx FILTER Balanced Output Amplifier
tuneable
’ 3dB Coupler aftenuator
Alumina tuneable
Coaxial Alumina tuneable attenuator
RF input attenuator
T I
I 'Y/ Alumina tuneable
MMIC NG rejector
Variable Gain Amplifier _¥/
Fixed Attenuator External LO
Input

¢

Rx
Intermediate
Output

F1G. 4.1 — Schéma de principe du récepteur bande C

De facon générale, cet amplificateur devra posséder un fort gain, associé a une forte
linéarité sous contrainte d’une faible consommation.

Dans le chapitre 3, nous avons vu que les distorsions d’intermodulation dans un ampli-
ficateur sont directement contrélées par les non-linéarités intrinséques du transistor. Cela
est vrai tant & fort niveau qu’a faible niveau. Ainsi, méme si les méthodes de conception
des amplificateurs de puissance ou faible bruit sont bien établies, elles ne sont pas toujours
suffisantes pour satisfaire les contraintes en linéarité qui se font de plus en plus sévéres
dans les équipements satellites. D’autre part, méme si des modéles non-linéaires de tran-
sistor répondent aujourd’hui aux besoins de simulation des amplificateurs de puissance ou

faible bruit, les modéles non-linéaires pour la représentation des faibles non-linéarités n’en
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sont encore qu’a leurs débuts. Dans la suite nous proposons une méthodologie permettant
de contourner ce probléme.

Afin de tirer profit au mieux des performances du récepteur satellite, le dimensionne-
ment de ’amplificateur de sortie doit se faire suivant les besoins de I'utilisation finale. En
sortie des récepteurs satellite, les niveaux de puissance sont relativement faible. Cependant
pour satisfaire aux fortes contraintes de linéarité, on utilise habituellement en sortie de ces
récepteurs des amplificateurs de puissance, optimisé en puissance & 1 dB de compression
de gain, puis le fonctionnement se fait a fort recul. Il s’en suit, une forte consommation
et des températures de jonctions élevées. L’amplificateur que nous nous proposons de
concevoir dans la suite, sera optimisé pour son fonctionnement final. L’objectif ne sera
pas d’optimiser la puissance & 1dB de compression de gain, mais visera ’optimisation de
la linéarité pour un niveau de puissance de fonctionnement donné.

Aprés une description de la méthodologie de conception, nous présenterons les diffé-
rentes étapes de la conception, puis les différentes analyses effectuées ainsi que les résultats

obtenus.

4.2 Meéthodologie de conception

Dans son utilisation finale, les niveaux de puissance adressés a ’amplificateur seront
faible. Il ne sera donc pas nécessaire d’optimiser ’amplificateur pour un fonctionnement
en puissance a 1d B de compression de gain, comme c’est le cas classiquement. De plus, les
modéles a disposition sont en général adaptés & la prédiction des fortes non-linéarités en
compression. Le comportement en zone quasi-linéaire et la prise en compte des faibles non-
linéarités ne sont pas précisément adressés par les modéles “ classiques”. C’est pourquoi
nous proposons une méthode de synthése d’amplificateur haute linéarité basée sur le

schéma suivant et illustré a la figure 4.2.

1. Conception et optimisation par une approche de type load-pull bi-porteuse s’ap-
puyant sur une synthése linéaire optimal en terme de linéarité (ne nécessitant pas

de modéle non-linéaire de transistor et permettant une optimisation efficace),

2. Estimation des performances en terme de linéarité & travers des simulations non-
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SPECIFICATIONS
Galn, PDC' cn 3 @ an

PREDIMENSIONNEMENT
Nombre d’étages, W, Polarisation

@ @

SYNTHESE D' IMPEDANCE FOURBE O

- g SNk 3 g Simulation non-linéaire 2 tons de
Simulation linéaire de type parametres [S] )
type équilibrage harmonique

F1G. 4.2 — Stratégie de conception de 'amplificateur bas niveau

linéaires CW et (ou) bi-porteuse (utilisation de modéles comportementaux ou déve-

loppement de modéles adaptés)

Nous décrivons plus en détail la démarche dans la partie suivante au travers des dif-

férentes étapes.

4.2.1 Approche par simulation non-linéaire bi-porteuse

Cette approche consiste a évaluer les performances en linéarité lors de simulations di-
rectes du circuit en “équilibrage harmonique” bi-porteuse. Pour que ces simulations soient
possibles, il est important de disposer d’un modéle non-linéaire extrémement précis pour
Pobtention de résultats fiables du calcul des niveaux puissances des raies d’intermodula-
tion, allant du régime faible signal & la zone de compression du transistor.

Comme mentionné plus haut, les modéles analytiques couramment utilisés chez TAS
pour la conception des amplificateurs de puissance permettent d’évaluer correctement la
linéarité & fort niveau. Malheureusement ces modéles ne sont pas du tout précis pour le
calcul de 'intermodulation & faible niveau.

D’autre part, une conception mettant en oeuvre des simulations de type bi-porteuse
(optimisation de la linéarité ) est une analyse cotteuse et rédhibitoire en terme de temps

de calcul. Nous choisirons donc dans un premier temps, une approche de conception
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par paramétres S, puis nous effectuerons une simulation bi-porteuse afin de constater les

résultats obtenus en linéarité.

4.2.2 Approche de type load-pull bi-porteuse
4.2.2.1 Principe de ’approche de type load-pull bi-porteuse

L’approche de type load-pull bi-porteuse s’appuie sur la synthése de réseaux d’adapta-
tion permettant de présenter les impédances optimales au transistor pour sa performance
en linéarité (C'/I3). Ces impédances, déterminées a partir d’'une campagne de mesure de
type load-pull , sont optimales dans la gamme de puissance que devra fournir le transistor
dans le cadre du récepteur (soit trés en recul par rapport a la puissance de saturation).
La figure 4.3 montre le principe de mesure load-pull permettant de choisir les impédances

optimales en linéarité.

NI Ordinateur

i
- |
Filtre Watt metre [ (=] Watt metre
passe bas | =}
: . *“7> [
Dl x| o
: = [solateur \.m: — '\.ds AAAA
Signal @ f1 g ' (7)) 0o G Ak JEI
g — o = RN = e BNC 31 B8 4K
9 A ‘5 I I
S
Isolat > T T : Analyseur de
SolaTeur 55 Composant spectre
@ 2% > > — “  sous test
T , Filtre
Signal @ 2 T
'gnal @ passe bas » >

F1G. 4.3 — Principe de mesure load-pull bi-porteuse

L’objectif de cette approche est de determiner, pour un transistor donné, un jeu de
paramétres de fonctionnement qui permette d’obtenir un C'//; maximum pour une puis-
sance de sortie et une bande de fréquence données. Les paramétres & optimiser sont : le

point de polarisation et I'impédance de charge dans la bande considérée.
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L’originalité de cette approche consiste en ce que, contrairement a 'optimisation de la
puissance de sortie ou du rendement en puissance ajouté des amplificateurs de puissance,
réalisée par mesures load-pull mono-porteuse a fort niveau, le load-pull est réalisé avec
un signal bi-porteuse a bas niveau et selon une mesure directe de la valeur du C'//3 a
maximiser.

L’avantage de 'approche load-pull bi-porteuse est, d’une part de ne nécessiter qu'une
simulation linéaire pour la synthése du circuit d’adaptation optimal en terme de linéarité
et d’autre part de contourner les limitations des modéles non-linéaires pour la prédiction
du C'/I3 a faible niveau.

Les niveaux de C'/[5 visés dans le cadre de ’étude seront supérieurs & 60dBc, pour
la bande C', 50dBc pour les bandes Ku et Ka posant des problémes de dynamique de

mesure.

4.2.2.2 Exploitation des résultats de mesures load-pull bi-porteuse

L’optimisation du point de polarisation peut se faire en répétant la procédure par me-
sure load-pull pour chaque point de polarisation et en observant I’évolution de I'impédance
de charge optimale dans la zone de fonctionnement.

La campagne de mesure, fournit un ensemble de fichiers permettant de faire la cor-
respondance entre les impédances présentées au transistor, les niveaux de puissance de
sortie et le C'/I3 associés. Les fichiers de mesures sont enregistrées sous format “.cst”. ex-
ploitable & 1'aide du logiciel “Scilab”. Des scripts rédigés sous “Scilab” nous permettent,
pour chaque impédance donnée de connaitre 'allure du gain, de la puissance de sortie et
le C'/ I3 correspondant. Inversement le script permet également de balayer tous les fichiers
de mesure et de fournir 'impédance optimale en linéarité pour une puissance de sortie
donnée. La figure suivante présente des exemples de courbes obtenues. A gauche sont re-
présentés sur 1’abaque de Smith les contours/points d’impédances mesurés avec 1’échelle
des valeurs de C'/I3 correspondant puis & droite, les courbes de puissance, de gain et de

C'/I3 correspondant & I'impédance optimale en linéarité trouvée sur 1’abaque.
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Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)

70
43
\
I\
N\
a4 50 N
- \ \
40
N
‘ \
a8 20 \\
20 e
| .—-—"“\<
T—
i 10 // e
{ _i—
4 -12  -10 8 -6 4 2 0 2 4 6 8
(8) Tuss/5 = 26mA, Zopy = 20.4+ j33, C/I5_ pmin = 43.5dBe
S /I3 SUD C/13 inf C/13 tot Gain Pout

166

Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)

70
49 ]
60 —\
50 o
a5 \\
40 \\
a 30 \
20 \‘\
4 <——_
- 10 i s
—1
.‘//
14 -2 -0 -8 -6 -4 -2 0 2
35
(b) Iuss/4 = 33mA, Zops = 14+ j33, C/I5_pmin = 47dBe
— /13 SUD C/13 inf C/I3 tot Gain Pout




4.2. Meéthodologie de conception

Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)
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Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm)
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Fi1G. 4.4 — Exemple de résultats obtenues par mesure load-pull bi-porteuse :

Transistor PPH25X 10x50pm, Iy = 11GHz, Ay = 10M Hz, Pout = 10dBm /porteuse

On peut remarquer sur ces graphes que le lieux des optima d’impédance de charge ne
varie pas beaucoup en fonction de la classe de fonctionnement. On peut également voir
apparaitre une asymétrie exacerbée entre le ('//3 inférieur et supérieur, en polarisation
proche de la classe B (Idss/5). En effet, ceci montre que proche de la zone ou la dérivée
d’ordre 3 du courant est nulle, la distorsion d’intermodulation est d’avantage déterminée
par les impédances de charge, au fondamental aux harmoniques et en bande de base.

I'interaction entre ces impédance peut étre source d’asymétrie.

4.2.2.3 Etude de la dispersion dans la bande

Afin de vérifier que le lieux d’'impédance varie peu dans la bande de fonctionnement de
Pamplificateur, nous avons effectué des mesures load-pull a iso puissance de sortie, pour

trois fréquences fondamentales dans la bande Ku, soit, 10.7TGHz, 11.7TGHz, 12.7GHz. Les

résultats de mesures dont présentés ci-dessous.
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57

51

37

31

c) Fo=127GHz, Z,py = 133+ 314, C/13 = 57dBc
P

Fi1aG. 4.5 — Lieux d’impédances optimales en linéarité pour trois points de fréquences dans
la bande Ku : Fy = 10.7GHz, Fo = 11.7GHz, Fy, = 12.7GHz; Transistor PHEMT
PPH25X 12x1001m

4.2.2.4 Extension de ’approche de type load-pull biporteuse a fort niveau

Contrairement aux applications faible niveau considérés dans notre étude, ot 'optimi-
sation de la linéarité est faite en recul, les applications fort niveau implique généralement
une optimisation de la linéarité par ’optimisation de la puissance & 1dB de compression
de gain. Méme dans ce cas, 'approche de type load-pull biporteuse pourrait étre d’une
grande aide & la conception. Le traitement des mesures load-pull biporteuse, nous per-
mettent en effet de determiner les impédances optimales de C'//3 au point de compression.

Un exemple de résultats obtenus sont présentés a la figure 4.6.
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Gain Compression =1dB |

Exemple de courbe

Pout(dBm), Gain(dB) and CiI3(dBc) vs. Pin(dBm)

C/I3 (dBc) |

/\

\4—- N

Gain=1229dB [
Pout =72.68 mW
o | CN3 =20.26 dBc

Cllllillllillllillllillll
-15 -10 -5 0 5

e C/I3 SUD C/13 inf C/13 tot Gain Pout

F1G. 4.6 — Impédances optimales de C'//3 & 1dB de compression de gain

De la méme fagon, pour un niveau de C'//3 donné, nous pouvons determiner les impé-
dances optimales permettant d’obtenir la puissance maximale délivrable par le transistor.
Dans I’exemple présenté a la figure 4.7, la spécification en C'/I3 est de 40 dBc. Pour cette

valeur on peut déterminer la zone optimale pour obtenir la puissance maximale.
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4.2. Meéthodologie de conception

4.2.2.5 Meéthodologie de conception proposée

La méthodologie de conception proposée est illustrée a la figure 4.8. L’architecture
générale de I'amplificateur découle de la spécification. Par exemple, le niveau de gain
désiré de 'amplificateur nous permet de déterminer le nombre d’étages. La puissance de
sortie requise détermine la configuration du dernier étage (un ou plusieurs transistors en

paralléle).

Une fois la topologie générale choisie, les différents développements de transistors ainsi

que leurs points de polarisation sont sélectionnés, toujours au regard des spécifications.

Partant du principe que le dernier étage est celui qui conditionne le plus la performance
en linéarité, une mesure load-pull est effectuée sur le transistor sélectionné a la polarisation
choisie, et a la fréquence centrale de fonctionnement de 'amplificateur. Le script décrit

plus haut nous permet d’obtenir 'impédance optimale en linéarité.

Disposant alors des impédances optimales, la phase de conception par simulation li-

néaire peut alors débuter.

De fagon succincte, une fois que les impédances sont choisies, la conception commence
par le dernier étage, car c’est celui qui fonctionne au niveau de puissance le plus fort puis
la conception se poursuit en intégrant progressivement chaque étage de la sortie jusqu’a

Pentrée de 'amplificateur.

Une premiére optimisation est faite sur le dernier étage en vue de synthétiser correcte-
ment 'impédance de charge optimale en /3, et en garantissant un S22 acceptable. On
rajoute progressivement le deuxiéme et le premier étage puis on effectue un réglage globale
sur tout 'amplificateur en vue de garantir non seulement ses performances bas a niveau
mais surtout de maintenir I'impédance de sortie la plus proche possible de I'impédance
optimale en linéarité.

Il est également important de maintenir ces mémes performances bas niveau lors de
la substitution des modéles électriques des lignes microrubans par leur matrice [S] issue

de la simulation électromagnétique de I’ensemble des éléments de circuits distribués.

La derniére étape de la conception consiste & effectuer des simulations non-linéaires en

équilibrage harmonique sur ’amplificateur. Une simulation mono-porteuse permet d’ac-
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ceder aux performances en gain, phase, puissance de sortie, consommation du circuit.
Une simulation bi-porteuse permet d’évaluer les performances en €'/ du circuit. Il peut
également étre utile de regarder les formes d’onde du signal, cela donne une idée du
fonctionnement temporel du circuit.

Si les spécifications sont atteintes, alors la phase de conception peut étre cléturée.
Dans le cas contraire, une boucle itérative est réalisée au niveau de la synthése du réseau
de sortie et des premiéres étapes.

L’introduction des techniques de linéarisation s telles décrites qu chapitre 2 pourraient
également étre réalisée de maniére additive sans remettre en cause & priori les résultats
obtenus par ’approche de type load-pull bi-porteuse. L’objectif dans cette étape supplé-
mentaire est de garder le bénéfice du travail de synthése du réseau d’adaptation optimal

en linéarité.
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Fic. 4.8 — Méthodologie de conception des amplificateurs faible niveau a haute linéarité
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4.3 Conception de Pamplificateur faible niveau & haute

linéarité en bande C

4.3.1 Définitions, spécifications et contraintes de I’étude
4.3.1.1 Objectifs et contraintes de ’étude

Les équipements récepteurs de satellite de télécommunications actuels utilisent deux
amplificateurs de puissance identiques fonctionnant & fort recul, mis en paralléles entre
deux coupleur de lange afin de répondre & une spécification de linéarité élevée.

Deux amplificateurs MMIC haute linéarité identiques en paralléle entre deux coupleurs
de Lange sont également prévus en sortie des futurs équipements récepteurs de satellite
de télécommunications en bande C.

L’objectif visé dans la conception de 'amplificateur haute linéarité (HLA - High Li-
nearity Amplifier) présenté dans la suite est :

— d’une part, une augmentation de 3 dB du point d’intersection d’ordre 3 (IP3 en
anglais) du nouvel amplificateur par rapport & celui de "amplificateur de puissance
utilisé aujourd’hui,

— d’autre part, un accroissement d’un facteur 2 du rapport IP3/PDC du nouvel am-
plificateur, par rapport & celui présenté par ’amplificateur de puissance actuel.

Les interfaces physiques (taille de puce, localisation des accés RF et DC) du nouvel
amplificateur MMIC haute linéarité devront étre similaire a ceux de la puce MMIC HPA
couramment utilisé.

Les MMICs ne seront pas auto polarisés. Il est effectivement nécessaire de maitriser le
courant dans chaque étage afin de diminuer la dispersion de gain entre MMICs. Chaque
tension de grille et de drain de chaque étage donc sera commandable.

Le MMIC HLA sera donc utilisé dans la configuration suivante :
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/g3 SZ3‘.|

\/
MMIC a \}
la 2a 3a Mb
HLA
MMIC b\
1b 2b 3b
HLA
500 - /I 500

Sll S”:l Vgl/Vg2 +6V

RF in

Coupleur Coupleur

de Lange de Lange

externe externe
St Vgl/Vg2 +6V Va3 Sy

F1G. 4.9 - Configuration d’utilisation du MMIC HLA étudié

La configuration en paralléle présente les avantages suivants :

— une bonne adaptation en entrée et en sortie de la structure équilibrée. Placée en
tant que dernier élément de la chaine RF du récepteur, cette structure a notamment
permis la suppression de l'isolateur de sortie de ’équipement,

— une adaptation de sortie de la structure équilibrée relativement insensible au coeffi-
cient de réflexion en sortie du MMIC HLA. cette propriété permet ainsi de relacher
la spécification d’adaptation en sortie du HLA afin de favoriser la synthése de I'im-

pédance optimale en linéarité sur le drain des transistors de sortie du MMIC.

4.3.1.2 Spécifications de Pamplificateur faible niveau & haute linéarité en

bande C

Nous rappelons ici les spécifications du MMIC - HLA. La bande C présente la par-
ticularité d’étre composé de deux bandes séparées du point de vue des applications de
télécommunications spatiales.

— La bande la plus utilisée : BW1 =34GHz — 4.2GHz

— La bande haute est rarement utilisée mais doit quand méme étre considérée :
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BW2=45GHz - 48GHz
L’objectif est d’optimiser les performances électrique dans la bande la plus utilisée (BW1)

et de faire le mieux possible dans la bande haute (BW2).

Specifications
BW BW1 = 3.4GHz 4.2GHz
BW2 = 4.5GHz to 4.8GHz
Gain linéaire 21dB a 26dB
Ondulation dans la bande < 0.5dBpp
IP3 out 38dBm pour Pout de +7 4 -3 dBm

62dBc @ Pout=-+7dBm/porteuse
C/I3 82dBc@Pout=-3dBm/porteuse
> 82dBc @ Pout<-3dBm/porteuse

Tension du bus de drain +6V
Courant DC 250mA @ 25°c
Consommation 1.5W
S11 / S22 -15dB /-12 dB
Impédance statique sortie <10 © ( court circuit )
ICD Iso ICD que la puce HPA existante

TAB. 4.1 — Spécifications de 'amplificateur, bande C

4.3.2 Topologie, Tailles et points de polarisation des transistors

La sélection des développements de grille retenus dans le cadre du pré-dimensionnement
de 'amplificateur haute linéarité en bande C a été effectuée en considérant les échantillons
de transistors PPH25X disponibles, les puissances et le gain correspondants aux dévelop-
pements de grille choisis (0.5 & 0.6 W/mm) dans la bande de fréquence ainsi que la
consommation, limitée & 1.5 W.

Compte tenu des performances de la filiére démontrées en bande C, nous avons retenu

la topologie d’amplificateur a 3 étages dont les deux premiers étages sont montés en série
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et le dernier étage composé de deux transistors en paralléle.

Le premier étage sera constitué d’un transistor possédant 6 doigts de grille de 50um
de longueur. Il sera polarisé & un courant de 26mA sous 6V. Le deuxiéme possédera 12
doigts de grille de longueur 100m et polarisé a un courant de 90mA sous 6V. Le dernier
étage sera constitué de deux transistors en paralléle, polarisés chacun & 67mA sous 6V.

Un schéma de principe est illustré a la figure 4.10

|ds=Idss/4 4=67mA

-
1- RF OUT

2 2 PH25XNHF ﬂ
RF IN F f° F3
1 1 Wu=100 um
— ot - Ne12
ﬁ 2 7]
M — M 1‘ M |
PPH25XNHF PPH25XNHF 1
Fi F2 s
Wu=50 um Wu=100 um
N=6 N=12 _-|=-
PPH25XNHF
F4

lds=ldss/3=26mA l ldz= ldss/3.3=00mA |

lds=ldss/4 4=6TmA

F1G. 4.10 — Topologie de I’amplificateur

4.3.3 Choix et synthése des impédances de sortie
4.3.3.1 Synthése de I'impédance de charge optimale en linéarité

Le choix de I'impédance de sortie repose sur les résultats des mesures load-pull bi-
porteuse réalisées dans le laboratoire de mesures du département C?S? de l'institut de
recherche XLIM & Limoges. Pour un transistor donné & une polarisation fixe, on balaye
différentes impédances dans une zone de ’abaque de smith, afin de trouver celle qui permet

d’obtenir le meilleur C'/ /5, pour une puissance de sortie spécifiée.
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Dans notre étude, la puissance en sortie du transistor pour I’application visée en bande
C est de +5dBm, soit 3.16mWW. A cette puissance de sortie, on associe des points/contours
de (C'/I; correspondant & une impédance quelconque présentée en sortie du transistor,

comme représenté a la figure 4.11.

Pout(dBm), Gain(dB) and CI3(dBc) vs. Pin(dBm) ‘ C/13 corrrespondant a 1'impédance choisie

90 . T 3 :
7 \,— C/13[dBc]
50 : :
Y N S s—
30...:1“Gain [dB] v

20 : %

10: ] =
o}t .

-25 -20 -1 -10

Fic. 4.11 — Impédances de sortie & synthétiser : Mesure d'un transistor HEMT UMS-
PPH25X 12x100pum, fo =3.9GHz, Af = 10MHz

Lors de la phase de conception et d’optimisation du réseau de sortie du HLA, I'objectif
demeure 1'obtention des performances petit signal tout en restant le plus proche possible
de 'impédance optimale de linéarité.

La figure 4.11 montre que les mesures load-pull présentes sur I’abaque ne correspondent
pas seulement & un point (une impédance optimale unique), mais une zone (ensemble d’im-
pédances optimales) dans laquelle on peut obtenir un C'//3 supérieur a celui spécifié. La
présence d’une zone optimale de linéarité permet de faciliter le compromis entre 'adapta-
tion de sortie et la linéarité. Il suffira tout simplement de synthétiser une des impédances
situées dans cette région pour obtenir la linéarité voulue. La figure 4.12 présente les im-
pédances obtenues en simulation permettant d’atteindre le compromis entre adaptation

de sortie et linéarité.
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Impédance synthétisée
en simulation

Impédance optimale
correspondant au C/T3 st
Max

Zones d’impédances permettant d’obtenir le C/T3 spécifié

FiG. 4.12 — Impédances de sortie mesurées et simulés

4.3.3.2 Synthése de I'impédance de découplage dans la bande

Afin d’éviter les oscillations hors bande et les effets mémoire BF, il est important de
présenter aux acces de polarisation le meilleur découplage possible, de préférence un court-
circuit dans la bande vue depuis le drain ou la grille du transistor. Le circuit de découplage
ne doit pas étre trés sensible aux variation d’'impédances de I’alimentation DC. Pour tester
ce fait, on simule un ensemble de valeur d’impédance couvrant tout I’abaque de Smith, et
on vérifie qu’en présentant toutes ces impédances, on obtient bien un court-circuit dans
la bande. Le principe est illustré a la figure 4.13. La figure 4.14 montre un exemple de

résultat obtenu pour le découplage du drain du deuxiéme étage du HLA MMIC.
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VAR

@ S-PARAMETERS |r N ' a2
o
S Paran B Phi_deg=180
SP1 Zin Phi_rad=Phi_deg*pif180
Start=0.001 GHz Zinl Re=Rho*cos(Phi_rad)
Stop=10.0 GHz Zin1=zin(S11,PortZ1)  In=Rho*sin(Phi_rad)
Step=05 GHz
3 1 2
il o [ T _‘ﬁ1
+H®# Term L
Term1 S1P_Eqn e
Num =1 S1P1 @
Z=50 0hm g1 1]=Re+'Im

freq (1.000MHz to 10.00GHz)

€1 PaRAMETER sweEP |$§| PARAMETER SWEEP

ParamSweep ParamSweep
Sweep Sweep2
Sweepvar="Rho" SweepVvar="Phi_deg"

F1G. 4.13 — Principe de test du découplage BF

50
1 1 2 gl N2
40— ]
circuit| decouplage_drain2 S1P_Eqn —
gl Term X2 =
Term1 BIFd
30— S[1,1]=Rej*im
Num=1 Z[1)=
Z=50 Ohm

mag(Z(1,1))

IIIIIIIIIII IIIIIIIIIIIIIIII]IIII

1 2 3 4 5} 6 7 8
freq, GHz

Fia. 4.14 — Résultat de test du découplage BF
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4.3.4 Principales performances
4.3.4.1 Schématique et layout

Les figure 4.15 présentent le layout de I’amplificateur, dans lequel tous les fils d’in-
terconnexion sont remplacés par des lignes microrubans, et les éléments discrets par leur

équivalent MMIC.

4.3.4.1.1 Schématique

Lors de la conception de cet amplificateur nous avons tenus une attention particuliére
a 'impédance de sortie en linéarité au regard des autres spécification du point de vue
équipement. En effet pour éviter une propagation de pannes dans I’équipement on prévoit
généralement une mise en série de deux capacités en sortie, suivi d’'une court-circuit DC,
réalisé par une ligne quart d’onde ou une inductance.

Les deux résistances en paralléle sur les grilles et les drains des transistors du dernier
étage permettent d’assurer la stabilité du circuit, en réduisant les éventuelles oscillations
des modes impairs. De la méme facon des résistances en série sur les grilles des deux
premier étage permettent de s’affranchir d’éventuelles instabilités.

Afin d’assurer un bon découplage sur les accés de polarisation, un soin a été porté a
la synthése de ces impédance grice & la technique, décrite au paragraphe 4.3.3.2. Ce qui
nous a conduit & la mise en paralléle de plusieurs capacités. Certaines d’entre elles sont
précédées d’une résistance de faible valeur, permettant de limiter les pics de résonances

en bas de bande.

4.3.4.1.2 Layout

La figure ci-dessous montre le layout de I’amplificateur & haute linéarité en bande C.
Les lignes de polarisation des drain ont été dimensionnées pour supporter le courant de
drain & Vgs = 0V, soit /dss. Une simulation électromagnétiques ont été réalisées sur
toutes les métalisations (lignes microrubans, inductances). Les grilles des transistors sont
polarisé par le coté inférieur de la puce tandis que les drains sont polarisés par le coté

supérieur.
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i

FHLAATIEGA

.............

F1G. 4.15 — Layout de 'amplificateur

4.3.4.2 Analyses linéaires

L’analyse linéaire a été réalisée en paramétre [S] bas niveau pour ce qui est du gain,
de ’adaptation entrée-sortie et des facteurs K et B. Une analyse de la stabilité en petits
signaux et & grands signaux a été réalisée par identification de la réponse fréquentielle en

boucle fermée, communément appelée “méthode des sondes”, développée par le CNES et
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I'Université du pays Basque [4] [5]. Aucune instabilité n’a été constatée. Les résultats de

Panalyse linéaire sont présentés ci-dessous.

Adaptation entrée et sortie de I’amplificatteur
INFUT RETURN LOSS DUTPUT RETURN LOSS
0 0
5 24 —
] 1 L /
103 ™ 4‘\ 1N /
04— 1 {1\ /
b e 641 \
g E \\ ,.—4 g - ‘lll II/ \\ J‘/
- 157 ‘-\ H’/- = s x\ {/
b ] N\ " o 4 \I \ ]
. . vl ? a0l \ /
I \ /
: \\ / 12.: f Q\ y — A
.25_: g ] V -
.?n-|IIIIIllllllll‘llllllllllllll .16 l‘l']]]'l]‘l'lll'lll"lllflll
24 28 34 39 44 49 54 24 29 24 28 44 49 5.4
Fraquency [GHZ] Frequency [GHz]
Analyse de la Stabilité des étages 1, 2 et 3
K Factor B1 factor
10 05 -
9 1
8- 0.4
7] X
5 6 5 03]
5, = ]
& 54 N & ]
X 4] S @ 024 /
3 Kfactor 1. ] Bfactor 2 | ——
2_. Kfactor 2 —— 0.1+ Bfactor—1————
1] ]
R Kfactor_3 ~ —— ] Bfactor_3
0 T T T T T T T T e T T [T T 7T 0.0 TTT T T T T T T T I T T I T I T I T I T T [T T T T T oorTT
1 2 3 4 5 ] 7 g8 8 10 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Frequency [GHz] Frequency [GHz]

F1G. 4.16 — Performances bande étroite de ’amplificateur HLA MMIC : Adaptation en-

tréee - sortie et stabilité
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GAIN (dB)
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Frequency [GHz]

F1G. 4.17 — Gain linéaire de 'amplificateur HLA MMIC

L’impédance finale que nous avons synthétisé vaut : Zout = 41.7 4 j29.7€). Cette
impédance est située dans la zone optimale de linéarité, ce qui nous permet de réaliser le
compromis entre une bonne adaptation de sortie et une bonne linéarité, comme illustré a

la figure 4.18.
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Fi1G. 4.18 — Résumé des performances large bande de I’amplificateur HLA MMIC

4.3.4.3 Analyses non-linéaires

4.3.4.3.1 Analyses non-linéaires mono-porteuse
Les simulations du comportement non-linéaire de 'amplificateur faible niveau a haute

linéarité ont été effectuées en utilisant le modéle non-linéaire du fondeur. Les résultats
de ’analyse non-linéaire mono-porteuse sont présentés ci-dessous, pour quatre points de
fréquence dans la bande.

On peut remarquer que la puissance de sortie & 1dB de compression est relativement
faible (~ 27d Bm) par rapport au développement de grille utilisé pour le dernier étage de
Pamplificateur (2.4mm de développement de grille correspondrait, avec une adaptation
en puissance de 30.8dBm). Cette puissance de sortie relativement faible s’explique par le

fait que ’adaptation des transistors du dernier étage est réalisé pour une charge optimale

en terme de linéarité mais pas de puissance de sortie.
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F1G. 4.19 — Simulations du gain et de la puissance de sortie de 'amplificateur pour diffé-

rentes fréquences
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FiG. 4.20 - AM/AM et AM/PM de Pamplificateur pour différentes fréquences

L’amplificateur & haute linéarité proposé se démarque donc bien d’une conception
classique d’amplificateur de puissance pour laquelle le point d’intersection d’ordre 3 (IP3)
est optimisé par la maximisation de la puissance de sortie & 1dB de compression de gain

(Pouti4p), 'TP3 étant généralement considéré 8 & 10dB supérieur & Poutiyp.
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4.8. Conception de Uamplificateur faible niveau a haute linéarité en bande C
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F1G. 4.21 — Puissance dissipée de 'amplificateur pour différentes fréquences

4.3.4.3.2 Analyses non-linéaires bi-porteuse

Comme précédemment, ces analyses ont été effectuées en utilisant le modéle non-linéaire
du fondeur. Les simulations non-linéaires d’intermodulation d’ordre 3 (C'/I3) ne sont donc
données qu’a titre d’indication, car a I’heure actuelle aucun modéle non-linéaire n’a pu
étre validé en fonctionnement bi-porteuse a bas niveau sur cette filiére. Les résultats sont
présentés ci-dessous, pour quatre points de fréquence dans la bande, et pour un écart

entre les porteuses de 10M Hz.
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(b) C/I5 supérieur

F1G. 4.22 — Simulation du C/I3 supérieur et inférieur I’amplificateur
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4.8. Conception de Uamplificateur faible niveau a haute linéarité en bande C

Le tableau ci-dessous donne un apergu des conditions de fonctionnement possibles

obtenues par réglage des différentes tensions de polarisation des grilles, avec pour objectif

de garder le courant DC total inférieur a 250 mA tout en satisfaisant aux spécifications

en ('/I3 supérieur & 62 dBc .

Idsl [mA] | Ids2 [mA] | Ids3 [mA] | IdsTotal [mA] | C/I3min [dBC] | A C/I3 [dB]
21.42 81.4 146 248.8 62.4 0.33
20.6 91.2 139.76 251.5 62.7 0.33
22.25 91.2 139.8 253.25 63.62 0.54
26.5 84.65 133.72 244.86 64.8 1.05
26.5 91.2 133.74 2514 65.4 1.2
26.5 91.2 152.24 270 66 1.2

Meilleur réglage

Idsl [mA] | Ids2 [mA] | Ids3 [mA] | IdsTotal [mA] | C/I3min [dBC] | A C/I3 [dB]

27.35 88 133.7 249 65.5 1.3
AC/I3 = C/I3xigh — C/I3Low
TAB. 4.2 - Possibilités de réglage de Damplificateur : Poutr,y = 10dBm

7dBm/ Porteuse
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Chapitre 4. FEtude et conception d’un amplificateur faible niveau a haute linéarité

4.3.4.3.3 Matrice de conformité de ’amplificateur

Le tableau ci-dessous résume les spécifications et les résultats de simulations obtenus.

Paramétres Specifications Simulations
Bande de fréquence BW1 =34-42 GHz | BW1 = 3.4 - 4.2GHZ
BW2 = 4.5-48 GHz | BW2 = 4.5 - 4.8 GHz
Gain linéaire 21-26dB > 23 dB
Ondulation de gain < 0.5 dBpp/500 MHz | < 0.3 dBpp/500Mhz
S11 < -18dB < -18dB
S22 < -12 dB < -11.5dB
P1dB (dBm) TBD 26.5 dBm*
IP3 (dBm) 38 38.5 dBc*
C/I3 @ Pout=7 dBm/carrier > 62 dBc >63dBc*
IP3/PDC > 4.2 > 4.7*
Tension de polarisation 6.0V 6.0V
Consommation totale <1.5W <1.5 W
Stabilité Inconditionnelle Inconditionnelle
Courant Ids pour Vgs—0V < 100% rating étage 1 : 53.5%
(pour chaque étage) étage 2 et 3 : 93%
Impédance DC de sortie <10 Q2 0.2 Q

* + Sous reserve de la validité du modéle non-linéaire

TAB. 4.3 — Matrice de conformité de ’amplificateur

Les résultats de simulations font apparaitre une amélioration de 0.5dB sur I'IP3 par
rapport & la spécification, ce qui est d’avantage confirmé par une valeur de C'/[3 de 1dB
supérieur & la spécification. Le rapport [ P3/PDC est supérieur a la valeur spécifiée de

0.7, le tout pour une consommation DC totale de 1.5W.
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4.8. Conception de Uamplificateur faible niveau a haute linéarité en bande C

4.3.4.3.4 Comparaison entre la puce existante HPA et le nouveau amplifica-
teur HLA MMIC

Le tableau ci-dessous dresse une comparaison entre les performances de ’amplificateur
de puissance couramment utilisé en sortie du récepteur satellite et le nouveau amplifica-

teur faible niveau & forte linéarité, pour la méme application.

Parameétres Puce HPA existante Nouvelle puce HLA
Bande de fréquence BW1 =3.3-4.3 GHz | BW1 = 3.4 - 42GHZ
BW2 = 4.5 - 4.8 GHz
Gain linéaire >26 dB > 23 dB
Ondulation de gain <0.35 < 0.3 dBpp/500Mhz
S11 < -18 dB < -18dB
S22 < -12 dB < -11.5 dB
P1dB (dBm) 29 dBm 26.5 dBm*
IP3 (dBm) 35 38.5 dBc*
C/13 at Pout=2 dBm/carrier > 73 dBc >80dBc*
IP3/PDC >2.1@PDC=15W | > 4.7PDC = 1.5W
Tension de polarisation 6.0V 6.0V
Consommation totale (DC) 22 W 1.5 W
Stabilité Inconditionnelle Inconditionnelle

* . Sous réserve de la validité du modéle non-linéaire.

TAB. 4.4 — Comparaison entre la puce existante et la nouvelle.

Pour le fonctionnement en sortie du récepteur satellite, les performances linéaires sont
comparables, notamment ’adaptation, ’ondulation dans la bande etc. Cependant, les per-
formances en linéarité sont meilleures pour le HLA MMIC, par rapport au HPA. On y note
une amélioration de 3.5d B sur 'IP3, de 7dB sur le C'/ I3, et pour la méme consommation

DC, un rapport IP3/PDC deux fois supérieur & celui de I’ancienne puce.
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Chapitre 4. FEtude et conception d’un amplificateur faible niveau a haute linéarité

4.4 Conclusion

Le dernier élément de la chaine RF d’un récepteur de télécommunications satellite est
aujourd’hui constitué de 'amplificateur de puissance utilisé en recul.

Ce chapitre propose un nouveau type d’amplificateur & haute linéarité non plus basé
sur 'optimisation de la puissance de sortie mais sur I’optimisation de la charge des transis-
tors du dernier étage a partir de données issues d’une mesure load-pull biporteuse visant
4 maximiser directement le C'/I;.

Cette approche permet de palier & ’absence de modéle non-linéaire fiable pour pré-
dire I'intermodulation et d’optimiser la linéarité & partir d’une simple simulation linéaire
robuste, fiable et rapide.

Les simulations non-linéaires néanmoins réalisées montrent une amélioration de 3.5dB
sur I'IP3 et d’un rapport 2 du rapport IP3/PDC du nouvel amplificateur forte linéarité
con¢u en bande C' par rapport aux amplificateurs de puissance actuellement utilisés en
sortie des récepteurs de télécommunications dans la méme bande, chez Thales Alenia

Space.
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Conclusion

Au cours du premier chapitre nous avons défini les différentes manifestations des dis-
torsions non-linéaires dans les circuits et systémes RF, puis nous avons dressé un bilan
des divers facteurs de mérite, permettant d’évaluer la linéarité d’un amplificateur. Le
comportement non-linéaire d’'un circuit peut étre évalué de plusieurs maniéres :

— A Taide d’un signal mono-porteuse, on peut évaluer la linéarité dun circuit grace au
point de compression & 1 dB, sa caractéristique de compression de gain (AM/AM)
ou de compression de phase (AM/PM). l'observation du spectre peut permettre
également de caractériser sa distorsion d’harmonique.

— A Paide d’un signal bi-porteuse, grace a sont point d’intersection d’ordre 3 ou bien
le rapport C'/1;.

— A Paide d’un signal modulé, son comportement non-linéaire peut étre évalué par
le niveau d’interférence crée dans le canal adjacent (ACPR), la détérioration de la
fidélité de modulation du signal émit, typiquement par la mesure de ’erreur entre
le vecteur émis et le vecteur recu (EVM).

Dans notre étude, 'accent a été mis particuliérement sur la caractérisation bi-porteuse
permettant d’obtenir le rapport C'//5. Une description du banc de mesure a été faite, ainsi
que les moyens de réaliser des mesures précises.

Le chapitre deux a rassemblé les principes et techniques de linéarisations, hybrides et
intégrées. Dans les grandes techniques de linéarisations hybrides on retrouve entre autre
la prédistorsion analogique et numérique, la technique FeedForward, la contre la contre
réaction a boucle polaire et cartésienne.

Puisque la plupart de ces techniques de linéarisations développées actuellement sont

pour des applications de puissance, nous nous sommes d’avantage appesantit sur les tech-
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niques de linéarisations intégrables. Les techniques les plus prometteuses sont notamment,
la prédistorsion RF analogique a base de diode ou de FET froid, la contre réaction analo-
gique non-linéaire série ou paralléle, la superposition dérivative et la polarisation active.

La plupart des non-linéarités présentent dans les composants actifs contiennent des
composantes d’ordre paires, lesquels sont susceptibles de créer de la distorsion & travers
le signal d’enveloppe ou du second harmonique; Par conséquent, la performance d’un li-
néariseur dépendra non-seulement de son comportement dans la bande, mais aussi de son
comportement hors bande. Ainsi, les phénoménes non-linéaires complexes, les effets mé-
moire HF et BF, sont des paramétres a considerer lors de 'optimisation des performances
d’un linéariseur.

L’application des techniques de linéarisations de fagon efficace nécessite de bien com-
prendre les phénoménes non-linéaires dans les amplificateurs. Dans le chapitre 3, nous
avons étudié ces mécanismes de création de la distorsion d’intermodulation. En effet la
bonne compréhension de ces derniers est déja la base premiére pour leur réduction. En
effet, la distorsion d’intermodulation est causée par trois mécanismes : le signal d’enve-
loppe (Aw), les harmoniques (2w) et le coefficient d’ordre 3 de la source de courant ou
des capacités C'ys et Cq.

La réduction de la distorsion d’intermodulation créée par le coefficient d’ordre trois
de la source de courant peut se faire par le meilleur choix du point de polarisation. En
effet, Il existe des particularités dans le comportement des transistors HEMT, telles que
leurs courbes d’IM3 présentent des points doux “sweet spots” permettant avec quelques
dB de “back-oft” seulement d’atteindre des niveaux de C/I relativement élevés. Ceci peut
étre le cas pour certaines conditions de polarisation et d’adaptation données, notamment
lorsque la dérivée d’ordre 3 du de la source de courant s’annule. Ces phénoménes peuvent
également provenir de 'interaction entre les composantes non-linéaires du transistor. Ces
constatations peuvent étre exploitées pour minimiser la non-linéarité de I’amplificateur
sur une gamme de puissance donnée.

Cependant, méme si ces phénomeénes sont bien compris, encore faut-il bien les mo-
déliser afin d’en tenir compte lors de la conception finale de ’amplificateur. Nous avons

vu au chapitre 3 que la représentation de la distorsion d’intermodulation d’ordre 8 d’un
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HEMT n’est possible que si son modéle décrit non seulement avec précision les réseaux
I(V) et Q(v), mais aussi ses dérivées successives jusqu’a l’ordre 8 ; ce qui n’est pas le
cas dans la plupart des modéles, d’autant plus que ces dérivées sont difficiles & extraire
directement par mesures. D’aprés ’observation faite dans I’étude de la modélisation par
table, une caractérisation fine du transistor autour de son point de fonctionnement permet
de s’approcher de la solution optimale de modélisation. En effet le modéle tabulaire sera
d’avantage précis que le pas de mesure sera de 'ordre de grandeur des signaux d’entrée.
Cependant, un compromis doit étre trouvé entre le pas de mesure pouvant étre réalisé,
permettant un calcul précis et le bruit de mesure.

Afin de contourner ce probléme, et réaliser une conception efficace, nous avons déve-
loppé une stratégie de conception en se basant uniquement sur une synthése d’'impédances
de charge bas niveau.

Notre nouvelle approche de conception dite de “type load-pull bi-porteuse” s’appuie sur
la synthése de réseaux d’adaptation permettant de présenter au transistor les impédances
optimales pour sa performance en linéarité (C'/I3). Ces impédances sont déterminées a
partir d’'une campagne de mesure de type Load-Pull bi-porteuse. La mesure load-pull nous
permet d’acceder directement & la valeur de 'impédance a synthétiser et la valeur du C'/ I3
correspondant.

L’objectif dans cette approche est de maximiser la linéarité par optimisation de la
polarisation et de I'impédance de charge, pour une puissance de fonctionnement donné,
dans une bande spécifiée. Ceci est différent de ce qui se fait classiquement ot 'optimisation
de la linéarité se fait par maximisation de la puissance de sortie & 1 dB de compression
de gain.

Cette approche posséde ’avantage, d’'une part de ne nécessiter qu'une simulation li-
néaire pour la synthése du circuit d’adaptation optimal en terme de linéarité et d’autre
part de contourner les limitations des modéles non-linéaires pour la prédiction du C'/I3
a faible niveau de puissance. Elle peut méme s’étendre aux application a fort niveau de
puissance, ou on peut déterminer 'impédance optimale de puissance pour un C'/[3 spé-
cifié, ou inversement, determiner I'impédance optimale en linéarité pour une puissance a

1dB de compression de gain.
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Conclusion

Cette méthode de conception a été mise en évidence dans le chapitre 4 ou un ampli-
ficateur faible niveau & haute linéarité a trois étages a été congu en bande C. La mesure
load-pull bi-porteuse nous a permis de déterminer 'impédance de charge optimale en li-
néarité, puis la conception a été réalisée en parameétre [S] bas niveau afin de synthétiser
cette impédance de charge et atteindre ainsi non seulement les performances linéaires mais
surtout la performance en linéarité définie par le C'/I3 > 63dBc pour une puissance de
sortie totale de 10d Bm.

Gréce a cette approche de conception, nous prévoyons, a partir des simulations non-
linéaires réalisées, une amélioration de 3.5dB sur I'IP3 et d’un facteur 2 du rapport
IP3/PDC du nouvel amplificateur forte linéarité congu en bande C', par rapport aux
amplificateurs de puissance actuellement utilisés en sortie des récepteurs de télécommu-

nications dans la méme bande, chez Thales Alenia Space.

Perspectives

Il a été mis en évidence plus haut que la représentation de la distorsion d’ordre 8 d’un
HEMT n’est possible que st son modéle décrit non seulement avec précision les réseaux
I(V) et Q(v), mais aussi ses dérivées successives jusqu’a lordre 3 ; Bien que Pextraction
directe de ces dérivées soient complexes, les résultats de ’étude de la modélisation des
faibles non-linéarités par le modéle tabulaire avec des équations de type “spline” sont
encourageants et il peut étre envisagé une amélioration de ce modéle tabulaire, ou une
amélioration des méthodes de mesure I(V) et d’extraction des paramétres intrinséques,
pour les différentes filiéres de transistor utilisés chez Thales Alenia space.

L’approche de conception de type load-pull biporteuse nous a permis de contourner le
probléme de manque de modéle non-linéaire fiable pour la prédiction de 'intermodulation
bas niveau dans la filiére utilisée. Cette approche peut étre complété par 1'utilisation des
paramétres S non-linéaires, prenant en compte les courants.

Dans une autre perspective, les techniques de linéarisation présentées au chapitre 2
peuvent étre envisagées pour certaines applications. Parmi les plus prometteuses, on peut

citer la prédistorsion RF, la superposition dérivative et la polarisation active.
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Un essai de linéarisation par déplacement du point de polarisation a été effectué. Le
principe est d’utiliser un transistor froid en contre réaction grille-drain piloté par un signal
RF, afin de déplacer le point de polarisation nominal de ’amplificateur & linéariser. Sous
Veffet du signal RF, le FET froid va délivrer une tension DC qui croit & mesure que la
puissance d’entrée augmente. Cette augmentation de la tension DC viendra s’ajouter & la
tension nominale de polarisation de ’amplificateur, et ainsi le déplacer vers la classe AB
légére ou la classe A, suivant la dynamique de tension délivrée par le linéariseur, laquelle
est fonction de la tension V,, de contréle du FET froid. Ce principe est illustré a la figure
suivante. En fonction de la tension de contréle du FET froid, on peut faire varier ’allure

générale de la courbe AM/AM ou AM/PM comme illustré sur la figure suivante.

AM_AM pour différents Vel

1
o
| ESi ER e e

N\
Gain
/
7
P

2149149864202 46 810
08 6 4 20
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T T T T T T T T T T T
-20 A5 10 5 0 3 10 15
= Pin[dBm]

Pin

F1G. 1 — Exemple de circuit de linéarisation par déplacement du point de polarisation
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A ces différentes tensions de controle, sont aussi associées les différentes courbes de
C'/13, comme illustré a la figure suivante. Le choix de la tension de controle est un facteur
important, car en fonction de celle-ci, on peut soit améliorer ou dégrader la linéarité
suivant la gamme de puissance considérée. Dans notre exemple, la tension de controle
optimale est de -0.8V, ou la linéarisation se fait sur une dynamique de puissance d’entrée
importante.

Il est & noté que 'impédance de charge de 'amplificateur n’a pas été optimisée pour une
application particuliére. Le transistor est tout simplement polarisé de maniére classique
et chargé sur 5012, juste pour constater les effets de la linéarisation. Dans les perspec-
tives, 'application de cette technique pour une application courante peut étre envisagée.
Les courbes de (/I3 sont obtenues par simulation bi-porteuse en utilisant un modéle

comportemental de type AM/AM - AM/PM.
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C/I3 vs Pin Pour differents Vctrl
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F1G. 2 — Résultats de la technique de linéarisation par déplacement du point de polarisa-
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Annexe A. Méthode des sondes appliquée a l'analyse non linéaire par séries de volterra

A.1 Introduction

Dans le cas d’une analyse linéaire, on cherche la fonction de transfert linéaire H(w) en
considérant la tension d’entrée comme une exponentielle de la forme eJt et en calculant
la sortie de la forme H (w) - eIt Le rapport entre ces deux quantités permet d’obtenir la
fonction de transfert linéaire H(w) du circuit.

Dans le cas d’une analyse non-linéaire, la situation est un peu plus compliquée, mais
le principe est le méme que précédemment.

Comme mentionné au chapitre 1, les non-linéarités des circuits faiblement non-linéaires
peuvent étre représentées par les séries de Volterra . Ainsi, la sortie v,(¢) d’un amplificateur

excité par un signal d’entrée v.(?) peut étre représentée de la fagon suivante :

vy(t) = /_:../_O:Ohn(ﬁn,...,Tn)nﬁlve(t ~r)dr; (A.1)

Pour le cas des faibles non-linéarités, le développement peut s’arréter a 'ordre 3 et on

obtient :

w(t) = /_ Zhl (T)ve(t — 7)dr (A.2)
+f Z | Zhg(ﬁ,@)%(t et — 7o) drdrs (A.3)

+/°° /oo /°° hs(T1, T2, T3)Ve (t — T1)Ve(t — T2)ve (t — 13)dTidTodTs  (A4)

Une fagon d’évaluer la fonction de transfert non linéaire d’ordre n (H,,) d’un circuit est
d’utiliser la méthode des sondes décrite dans [1] et [5]. Cette méthode est presque similaire
a celle utilisée pour le calcul des fonctions de transfert dans le domaine fréquentiel d’un
circuit linéaire. D’aprés la méthode des sondes, pour une excitation harmonique (c-a-d

que le signal d’entrée est composé d’une somme d’exponentielles) de la forme :
a(t) = /1 4 2t eden! (A.5)

La réponse non-linéaire du n-iéme ordre s’écrira de la fagon suivante :

yn(t) = Z n Hy, (w1, wa, ...wy) - ej(wl Fwp b bwn)t (A.6)

n=1
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Seul les termes du n-iéme ordre seront pris en compte, car ce sont ceux 1a qui contri-
buent & la réponse du n-iéme ordre. Il suffit donc de résoudre de fagon algébrique I’entrée
et la sortie en fonction de H,,(w).

Dans tous les cas, la fonction de transfert du n-iéme ordre est dépendante des fonctions
de transfert des ordres inférieurs & n. Ce processus permettra de déterminer par la suite les

niveaux des composantes spectrales qui nous intéresse dans la réponse totale du circuit.

A.2 Exemple d’application de la méthode des sondes a

I’analyse d’un circuit non-linéaire

Considérons le circuit de la figure suivante :

N
) /"
(1) M —c v
277 ]

FiG. A.1 — Exemple de circuit non-linéaire simple

A partir des équations ci-dessus, il est clair que le signal de sortie peut se calculer plus
facilement si la fonction de transfert du circuit est connue. En fait le calcul de la fonction
de transfert se fait par une méthode récursive si la non-linéarité est exprimée en série de

puissance. Dans le cas de notre exemple, on peut poser :

ig(v) = go + g1 v+ ga V' g3 0+ (A.7)
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En remplagant (A.7) dans 1’équation générale du circuit de la figure A.1, on obtient :

C- dl;—(tt)Jrgl-v(t)JrgQ-vQ(t)+...+is(t)0 (A.8)

A.2.1 Calcul de la fonction de transfert & ’ordre 1

Nous utiliserons premiérement un signal d’entrée mono-fréquence tel que :

ig(t) = e/t (A.9)

D’aprés ’équation (A.6), la sortie s’exprimera de la fagon suivante :
v(t) = Hye? (A.10)

En remplagant (A.10) dans (A.8), et en ne prenant en compte que les termes en e/, on

obtient la fonction de transfert du premier ordre.

1

=TT

(A.11)

A.2.2 Calcul de la fonction de transfert & ’ordre 2

Pour le calcul de la fonction de transfert d’ordre 2, nous utiliserons en entrée un signal

idéal & deux porteuses de la forme :

ig(t) = eIt | edent (A.12)

Pour ce type d’entrée, en accord avec I’équation (A.6), la sortie s’exprimera de la fagon

suivante :

U(t) = M (Wl)ejwlt + H,y (WQ)ejwzt + 2H2(w1,w2)ej(m+w2)t (A-13)

En remplagant (A.13) dans (A.8), et en ne prenant en compte que les termes en
eilrtwa)t gn obtient la fonction de transfert du second ordre en fonction de celui du

premier ordre.
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29, - Hl(wl) : Hl(WQ)

H = A.14
2(w1, ws) 0T (o | o) ( )
avec .
() : (A1)
w) = —— .
e o+ jurC
1

H = —-—— A.16
1(w2) PTG (A.16)

De facon similaire, le calcul peut se poursuivre aux ordres supérieurs.
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Résumé

Ce travail concerne les phénomeénes d’intermodulation dans les amplifications faible niveau
et propose des solutions afin de les réduire au regard d’une basse consommation. L’approche ce
conception proposée est basée sur l'optimisation de la charge des transistors du dernier étage
& partir des données issues d’une mesure load-pull bi-porteuse visant & maximiser directement
le C'/I3 pour une gamme de puissance de fonctionnement.Cette approche permet de palier a
I’absence de modéle non-linéaire fiable pour prédire 'IMD & bas niveau et d’optimiser le cir-
cuit & partir d’une simple simulation linéaire. Les simulations non-linéaires néanmoins réalisées
montrent une amélioration de 7dBc sur le C'/I3, de 3.5dB sur 'IP3 et d’un facteur 2 du rapport
IP5/PDC du nouvel HLA congu en bande C, par rapport aux HPA actuellement utilisés en sortie

des récepteurs satellite de télécommunications dans la méme bande, chez Thales Alenia Space.

Mots-clés: Amplificateurs faible niveau, C'/[3, rapport IP3/PDC, produits d’intermodulation,

séries de Volterra, techniques de linéarisation, mesures load-pull, optimisation de la linéarité.

Study Of Low Level And High Linearity Amplifiers In GaAs

Integrated Technologies For Space Applications

Abstract

This work concerns non-linear phenomenon in low-level amplifier circuits, and proposes
solutions in order to reduce non-linearity and optimise the ratio between high linearity and
low consumption (IP3/Pdc). The proposed design approach is based on optimisation of load
of transistor for the last stage, using data from 2 tones load-pull measurements, in order to
maximise the C/I3 ratio for a given output power. This approach allow us to bypass the lack
of reliable non-linear model of transistor for an accurate IMD prediction at low level, and help
to optimise the circuit using a simple linear simulation. However, non-linear simulations made
shows 7dBc improvement on C/I3, 3.5dB on IP3 and a factor 2 on IP3/PDC ratio for the new
designed C band HLA, comparing with HPA usually used at the output of telecommunications

satellite receiver in the same band in Thales Alenia Space.

Keywords: Low-level amplifier, linearity, C'/ I3, IP3/Pdc ratio, intermodulation products, Volterra

series, linearisation methods, load-pull measurements, linearity improvement.



	TAPFUH MOUAFO 1.pdf
	TAPFUH MOUAFO 2.pdf
	TAPFUH MOUAFO 3.pdf
	TAPFUH MOUAFO 4.pdf

