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Introduction générale

Introduction génerale

Les progrés des systemes de communications croisseEn rapidement parallelement a
'augmentation du nombre d'utilisateurs et de lamfité et la qualité de services associés.
Cette augmentation nécessite des formats de mamhdatle signaux et des techniques
d’acces (CDMA, OFDM) qui permettent d’obtenir unenbe efficacité d'utilisation des

ressources spectrales ainsi qu’'une bonne robesiesa vis des canaux de propagation.

Ces formats de modulation générent des signaux ldamteloppe est variable et qui peut
avoir des rapports entre la puissance créte atissgnce moyenne (Peak to Average Power
Ratio) tres forts de I'ordre de 10 dB. Dans cesda@mns, I'amplificateur de puissance de
I'émetteur est trés contraint par une optimisatidgficile du compromis entre son rendement
électrique et sa linéarité. Traditionnellementtecebntrainte conduit au sur dimensionnement
de 'amplificateur vis a vis de la puissance ddisarécessaire afin de travailler dans une zone
de fonctionnement linéaire avec un fort recul desgance ce qui se traduit par des
performances en rendement tres médiocres. De pttes groblématique de faible rendement
énergétique liée a la contrainte de linéarité daceete probleme de gestion thermique des
amplificateurs. Ainsi il apparait clairement que kéveloppement d'architectures
d’amplificateurs visant une amélioration de rendensgynificative présente un intérét majeur
et on peut remarquer une tendance assez généliatorgiste a appliquer des techniques

correctives de linéarisation aux architectures gléroateurs a haut rendement.

Il en résulte des architectures d’amplificateursnplexes avec des circuits associés de
contrle et de traitement du signal divers qui fgoe I'amplificateur d’émission tend a

devenir un petit sous systéme.

Dans ce contexte, il apparait opportun de conceses outils de caractérisation qui sont
capables de contribuer efficacement au développedeesolutions d’amplifications linéaires

et a haut rendement.

C’est précisément le développement et I'exploitaticun tel outil de caractérisation qui fait

I'objet de ces travaux de these.

Il s'agit en fait de développer un simulateur expéntal d’'un émetteur en implémentant des

techniques d’amplification adaptatives. Un aspectpdrtant de cette caractérisation
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fonctionnelle réside dans la capacité a mesuréventuellement & compenser des effets de

dynamiques lentes (phenoménes de mémoire nonrsg¢aiouvent trés difficiles a modéliser.

Dans un premier chapitre, les spécifications [pales des amplificateurs de puissance
seront exposées. Il est également proposé danbaggtre une description des principales

techniques de gestion conjointe du rendement kt lilgarité.

Dans un second chapitre, le développement du sgstiamcaractérisation sera détaillé. Ce
banc développé avec le support de Thales ComntionisaColombes permet d’appliquer
conjointement a un amplificateur le contréle dyire de polarisation et la pré distorsion
numérigue en bande de base pour obtenir de borersripances en rendement et en

linéarité.

Dans un troisieme chapitre, I'exploitation du systede caractérisation sera appliqué a un
amplificateur GaN 10W pour deux types de signa@ANI16 et OFDM). Ce chapitre
présentera des résultats de caractérisation deplifemateur et une amélioration des
performances obtenues en appliguant successivemeat technique de contréle de
polarisation de drain et une pré distorsion nunuérign bande de base. Il sera exposé
également dans ce chapitre les résultats obtensgul® le signal de contréle de polarisation
est volontairement filtré pour diminuer sa bandsspate ce qui a pour objectif d’étudier les
performances que I'on peut obtenir si on envisdgppliquer un contréle de polarisation qui
allege les contraintes en terme de couple vitepaessance du modulateur de polarisation. En
effet dans le cadre de la conception d'un circuitdomateur de polarisation (qui n’est pas
abordé dans le cadre de ces travaux de thése)ire guitique concerne le fonctionnement
large bande et a fort courant.

Finalement, ce manuscrit se cloture par 'énoncgudques prolongations et perspectives a

ces travaux de thése.
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CHAPITRE |

AMPLIFICATION DE FORTE PUISSANCE AHAUT

RENDEMENT SOUS CONTRAINTE DE LINEARITE
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

l. Introduction

Un systéme de communication est constitué d’'unénehd'émission et d'une chaine de
réception. En ce qui concerne la chaine d’émissimmaine dans lequel s’inscrivent ces
travaux de these, I'élément critique est l'angaieur de puissance. Ceci est du a lI'impact
important de cet équipement sur le bilan globatalesommation d’énergie d’'une part et sur

les effets de distorsions non linéaires des sigaéautre part.

De maniere conventionnelle, les deux caractérisigssentielles d’un amplificateur que sont
le rendement et la linéarité sont antagonistesecherche de solutions de gestion conjointe
du rendement et de la linéarité des amplificateucenstitué depuis longtemps un domaine
d’étude important. Il a été particulierement mdaateur dans le domaine RF et microondes au
cours de la derniere décennie paralléelement aulajg¥ement et a I'arrivée a maturité de la

technologie GaN.

Les difficultés dans ce domaine sont tres fortesIdes que les niveaux de puissance visés
sont importants (plusieurs dizaines de Watts), lguéaux de variation en amplitude des
signaux est grand (Peak to Average Power Ratidoddré de 10dB par exemple) et que le
fonctionnement est requis pour de larges bandesaptes aussi bien en terme de bande

passante de modulation, que de bande passantetdesao

Ce chapitre propose dans un premier temps un raggeelprincipales spécifications des
amplificateurs suivi d'un apercu des technologiesfarte puissance illustré par quelques
relevés bibliographiques d’amplificateurs sigrafi€s. Enfin il est présenté une description
synthétique des principales techniques de gesbaojointe du rendement et de linéarité des
amplificateurs qui ont fait I'objet d’études releiment approfondies au cours des derniéeres

années.
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

ll. Spécifications des amplificateurs de puissance :

L’amplificateur de puissance est I'élément actifldehaine d’émission qui permet d’amener
le signal a un niveau suffisant pour I'émissiong(ffe 1.1). Il est donc situé entre le
modulateur et l'antenne d’émission et son role msdeest de générer une puissance

d’émission suffisante pour une puissance d’entcémée.

VgsO VdsO
le lgs0 U dsO g
aL as
.—
Ve \'s
Pe o

Fig 1. 1 Schéma simplifié d'un amplificateur desgance.

L’amplificateur de puissance est généralement t&nigé dans un premier temps en régime
harmonique, par l'application d’'un signal sinusbidar son entrée, a une fréquenge f

correspondant a la fréquence porteuse d'utilisatidn parle alors de caractérisation quasi
statique. Cette fréquence pourra étre balayéedaficonnaitre le comportement quasi statique

de 'amplificateur sur une bande de fréquence denné

Lorsque le signal appliqué en entrée est un signadulé, le fonctionnement de

'amplificateur devient dynamique.

Pour chacun de ces deux cas (fonctionnements wgaéitjdynamique), nous définissons et
illustrons ci apres les principaux parametres gue B puissance et le rendement ainsi que

les critéres de linéarité communément utilisés.

I1.1. Puissances

11.1.1. Fonctionnement en mode CW :

Dans le cas d'une excitation de type CW ‘contirmeave’, on peut écrire les relations
suivantes en ne considérant que les signaux &dmdnce fondamentale de fonctionnement

dans la bande d'utilisation.
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(1.0)
(1.1)

Les puissances fournies a I'amplificateur sont :

- La puissance d’entrée a la fréquence de travail :

P, = % Re(V,, O,)

rel:I eljgl (12)
V~e1 :Vel

- La puissance DC fournie par I'alimentation :
I:)alim = \/dSODdSO+ ‘Vgstp gJO:V dsg] d (13)

Les puissances de sortie résultantes sont :

- La puissance de sortie a la fréequence de travail :
l ird ~ %
) =E[|Re(vslms1 ). (1.4)
I~sl :| Slj¢1

: . (1.5)
Vsl :VSI [}le

- La puissance dissipée par effet Joule notgequ® résulte du bilan de puissance

suivant:
Pd = F,)AUM + E'E (1-6)

La puissance dissipée est de la puissance perdusffprjoule. Le but est de transmettre le

maximum de puissance a la charge et de minimiser peissance dissipée.

Lorsqu’on fait varier de maniére statique la puisgad’entrée Pe, on obtient typiquement

une courbe de puissance de sortie ayant I'alludigirée figure 1 .2
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47

Ps (dBm)

si= =

o

5 10 15 20 25 30 35
Pei Pe (dBm)

Fig 1. 2 Puissance de sortie en fonction de laspnise d'entrée

Chague point de coordonnées (Pei, Psi) de cetideamorrespond a un niveau d’amplitude

du signal d’entrée fixe en fonction du temps.

11.1.2. Fonctionnement avec un signal modulé :

Lorsqu’un signal modulé est appliqué en entréeatedlificateur, le fonctionnement de celui
ci devient un fonctionnement dynamique. Pour enn@téfjuelques notions importantes, il

convient en premier lieu de préciser les caradiguss essentielles du signal appliqué.

Considérons donc un signal RF modulé, tel que sepité dans le domaine temporel figure
1.3.Ce cas représente une excitation de type bipsst

x(t) = AcosQt ) cosivt ):gmcos(yt )?D cosf t (1.7)

Avec (Q="4"")  (w= TV
2 2

2 =2r
ey twe
600 i A
400 N m'

-600 LA N N Y [ N B Y IR
00 02 04 06 08 10 12 14 16 1820
Temps (us)

Fig 1. 3 Forme temporelle d'un signal de type bi@ase
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Selon les variations d’enveloppe, la puissanceairiahée d’enveloppe Pei varie d'une valeur

minimale (dans le cas présent nulle Pei_min=0gloesosQt )= C a une valeur maximale

Pei_max. Lorsquecos@Qt )=1 (Figure 1.4)

00 05 10 15 20 25 30
Temps (us)

Fig 1. 4 Puissance d’enveloppe d'entrée instantanée

2

1 A
Pej ., =— j ( Alcoswty [dt=
2Roy, 2Ro

Avec RO =5@ (1.8)

La puissance moyenne est simplement définie paotame de la puissance moyenne des
deux raies spectrales que contient le spectregmalsk(t) soit
2 2 2
Pe moyenne: A + A = A (19)
- 8Ro 8Ro 4Rc
Une caractéristigue majeure du signal est défimielp paramétre PAPR (pour Peak to

Average Power Ratio)

P.
PAPR=—-m2_ (1.10)

€_ moyenne

Dans le cas décrit ci dessus, ce paramétre vaoit23dB en valeur logarithmique.

Si un tel signal est appligué en entrée de l'anuali€ur, ce dernier va fonctionner

dynamiguement selon le graphique de principe sgmi@ figure 1.5.

Pour une puissance moyenne donngadyenne iON @ des variations de puissance instantanées

allant de R min= 0 a R maxi = Pe_moyenne + PAPR = R moyenne i+ 3dB.
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47. P.(t)
£
o i
T,,’ 27 I:)s_moyenne 2
a 1 o2 _ Ao -\
S e ok EECER -- -t
7 | : Ps_moyen nel
i)
-10 . Temps

T
§ 20 35Pe (dBm)
: P.(t)
1
1
1
1
1

sdwa]
VO VY W W O

1 P

e_moyenne 2

P

e_moyenne 1

Fig 1. 5 lllustration du principe de fonctionnemdghamique de I'amplificateur de puissance

Si on fait varier la puissance moyenne du signahti€e, on aura une variation de puissance

moyenne du signal utile au fondamental en sortigue représenté figure 1.6.

40 e
1 ]=182a2dB
30 7
£ i
om -
Z = PV D R N
2 20 I
é‘ 47777 T T, 1
— 1 1
a® - : : Puissance moyenne en biporteusk
9 O ] 1 1
© — 1 1
AN - I I
QS e . : :
Q> T 1 1
0 B T S N S N
-15 -10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35
Pe_moyenneZ
P
e_moyenne 1 Pe Moyenne(dBm)

Fig 1. 6 Puissance de sortie moyenne en fonctida gdaissance d'entrée moyenne

Ces notions de puissance dites moyenne et d’'gmpelmstantanées illustrées précédemment
sont tres importantes dans le cadre général deéraesux de thése notamment pour bien
définir les parametres définis et tracés en alesgissen ordonnées sur des courbes de mesure
gui sont présentes dans le chapitre 3 et obtefaregue on exploite le banc de caractérisation
décrit dans le chapitre 2.

Pour les deux cas représentés graphiquement figireorrespondant a deux signaux notés

respectivement :
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

X1(t) = ALcosQt Ycosywt+¢ )

(1.11)
x2(t) = A2 cosQt Ycosyt+ ¢

On peut tracer les caractéristiqgues instantanéesveloppe entrée sortie tel que cela est
montré figure 1.7 (représentées ici idéalement dansas quasi statique).

N
CP

[N
U,'l

=
C?

P

e_moyenne 1

P

e_moyenne 2

q

\ enveloppe sortlgv)
\% enveloppe sortlgv)

0 I|I|I|Il||lll|l|l 0llllllIII|IIIIlIIIllIIIIlIIIIlIIlI
000204 0608101214148 00 05 10 15 20 25 3.035

\% \% enveloppe entrégv)

enveloppe entrégv)
Fig 1. 7 Caractéristiques instantanées d’enveleppee sortie

Ces notions de valeurs moyennes et d’enveloppantasiées s’appliquent de la méme facon

au parametre rendement comme indiqué dans lenaplagsuivant.

[1.2. Rendement

I1.2.1. Fonctionnement en mode CW :

Un autre point essentiel pour les amplificateurgpdissance est la consommation électrique
nécessaire pour obtenir un niveau de puissancertie souhaité. Ce point est caractérisé par
le rendement de sortigs défini par le rapport entre la puissance déesatile et la puissance
fournie par les alimentations (essentiellemealinientation utilisée pour I'acces de sortie;

drain ou collecteur).

=)
=5 1.12
s /Palim ( )

Lorsque ce paramétre est caractérisé pour un sigidlappliqué en entrée de I'amplificateur

on obtient une courbe typique telle que représdidaee 1.8.
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60
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©
§ 30114 g W osos
-8 20— T b= 02—- ----------------------------
g | g a
10— ; > A Z
: Q P
] I:)ei; O iPel
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10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 10 5 0 5 10 15 20 25 30 35
Puissance d’entrée (dBm) Puissance d’entrée (dBm)

Fig 1. 8 Rendement et courant de drain DC en fonate la puissance d'entrée en mode CW

A chaque point de puissance d’entrée Pei, correspor valeur de courant de drain continu

Ids0i, une consommation Pdci = VdsO0.ldsOi etrandement dit rendement instantaysg

Ns =5 (1.13)

I1.2.2. Fonctionnement en signal modulé

Lorsqu’un signal modulé (de méme type que celilisatdans le paragraphe précédent pour
illustrer les notions de puissances instantanéematennes) est appliqué en entrée de
I'amplificateur, il correspond un rendement dit ranyqui est fonction de l'allure de la courbe

de rendement instantané et de la répartition states des fluctuations d’enveloppe du signal

considére.

En considérant une alimentation en tension contindasO idéale, il existe maintenant des

fluctuations de courant d’alimentation 1dsO (tjroue illustré figure 1.9.

0 2 4 6 8 0 12 14 16 18 20
Temps (us)

Fig 1. 9 Fluctuations de courant d’alimentatiordd&n en fonction du temps

La consommation et le rendement dits moyens stors définis par :
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T

Pdc _ moyennecTiJ' Vddo I1d¢q 1

0 (1.14)
Ps__moyenne

moyen=
f1_moy Pdc_ moyenne

T représente ici la périodicité d’enveloppe.

Une courbe typique de rendement moyen obtenue ynodonctionnement en biporteuse et

comparé au rendement dit instantané obtenu en Q¥lluaie représentée figure 1.10

60

— | Rendement moyen en biporteu34

a
o

| Rendement en CW

N
i

Rendement (%)
]
|

1 1
0 T T T 1 T T ]
-10 5 0 5 10 15 20 25 30 35
Pefmoyenne 1 e_moyenne 2

Puissance d’entrée moyenne (dBm)

Fig 1. 10 Rendements instantané et moyen en fondida puissance d'entrée

Pour des applications a des fréquences élevégajrieen puissance des composants décroit.
La puissance d’entrée a fournir est plus forte powe méme puissance de sortie. Il est alors
important d’utiliser la notion de puissance ajoutéennee par la différence entre les
puissances d’entrée et de sortie. Le rendementiieegnce ajoutée s’écrit:
_P.-R

P

alim

naj (1.15)

Le rendement en puissance ajouté est bien entenghuts inférieur au rendement de sortie.
Mais plus le gain est élevé, plus la valeur du eemeht en puissance ajoutée est proche de
celle du rendement de sortie.

[1.3. Bande passante et effets dispersifs

La bande passante a -3 dB d’'un amplificateuteegamme de fréquences pour laquelle le
gain en puissance de lI'amplificateur est supéraurgain maximum moins trois décibels
(figure 1.11).
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Cette caractéristique est déterminée avec desuwsighiexcitation de type CW que I'on balaye

en fréquence pour un niveau de puissance d’erkee f

18

Gain (dB)
N IS &
[ ]
\

I

.'Y\'
A

|

I

N 1
=4
2|1
I 1
N

I
I
|

v I
———I —
/

1

10

1.8 2.0 2.2

Fréquence (GHz)

Fig 1. 11 lllustration de la bande passante d'uplificateur.

Le profil du module du gain en fonction de la frégoe n’est jamais idéalement plat mais il

présente dans la réalité des ondulations de gagnlaD méme facon les variations de

déphasage entrée-sortie ne sont pas idéalemenadasons linéaires de pente négative en
fonction de la fréquence. Dans ce cas on a dedatiahs de temps de propagation de groupe
TPG. (Figure 1.12)

1 d(phas
TPG= - (phas¢ H 1) (1.16)
20 df
17.16 0.32
17.14— i
] 0.30
17.12— -
o ] 0.28
o 1710 4
: _ B )
T 17.08 026 @
17,06 - =
] 0.24
17.04— i
17.02 L N N Y O B Y I B B 0.22

190 1.92 194 196 1.98 200 202 204 206 2.08 210
Fréquence (GHz)
Fig 1. 12 lllustration d’ondulations de gain etTeG

Par ailleurs ces dispersions de gain et de TP@maavec le niveau de puissance du signal de
test CW d’entrée. (Figure 1.13)
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17.20

17.15—

17.10—

IH| (dB)

17.05—

(o) OdL

16'95'|'|'|'|'|'l'l'l'l'0'22
1.90 1.92 1.94 1.96 198 2.00 2.02 2.04 2.06 208 210

Fréquence (GHz)
Fig 1. 13 Variations de gain et de TPG en fonctlerla puissance en mode CW

A bas niveau, ces variations, si elles sont sigaiives, vont générer des distorsions linéaires

sur un signal modulé (mémaoire linéaire).

A fort niveau apparaitra un fonctionnement complaxec des phénomenes dits de mémoire

HF qui ont des constantes de temps de l'ordrérdestse de la bande passante.

Parallelement un autre phénomene complexe et majaste lorsque un signal modulé est
appligué en entrée de I'amplificateur. Il s'agitldegéponse non idéale et non instantanée du
circuit de polarisation de I'amplificateur. Il egsulte I'existence de constantes de temps qui
peuvent étre longues vis a vis de l'inverse dedade passante de I'amplificateur et qui
traduisent des effets de mémoire dits basse fréguem mémoire long terme. On peut noter
également que les phénoménes d’autoéchauffemdetirst constantes de temps associées
entrent dans le cadre de ce type de mémoire basgeehce. Ces effets de mémoire BF
peuvent se traduire par un effet d’hystérésis aucdractéristique d’enveloppe dynamique

entrée /sortie de I'amplificateur comme illustigufe 1.14.
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Fig 1. 14 lllustration d’effet de mémoire BF
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

Ventrée et Vsortie représente ici le module devidoppe des signaux RF fermés sur 50

ohms.

[1.4. Linéarité

Parallélement aux caractéristigues de puissanade eendement, les caractéristigues de
linéarité des amplificateurs de puissance sontegnaht fondamentales. Les spécifications de
linéarité se présentent sous diverses formes ésibamient liées aux différents types de

signaux de test utilisés pour caractériser le thuron linearité.

Les composantes spectrales générées par un dispositlinéaire peuvent étre classées en
deux catégories : celles qui sont hors bande deitomement de I'amplificateur et celles qui

sont dans la bande de fonctionnement.

Les distorsions qui tombent dans la bande de fomeément ne peuvent pas étre filtrées.

C’est pour ces distorsions que sont définis lagms de non linéarité ci apres.

11.4.1. Test en signal CW - Conversions AM/AM et AM/PM

Un amplificateur linéaire idéal supposé adapt&5§enere un signal de sortie proportionnel
au signal d’entrée avec un retard temporel pur.
V, () = ax V(1) (1.17)

Ou al est le gain en tension surt0de I'amplificateur.

A faible niveau, le gain de I'amplificateur (défici comme un gain en tension sur §D) est
constant aussi bien en module qu’en phase : (fom@ment linéaire) .Cependant, a fort
niveau, la composante a la fréquence fondamentalsighal de sortie n‘augmente plus
proportionnellement a 'amplitude du signal d’eetr®e plus il apparait un déphasage entrée-
sortie qui ne reste plus constant vis a vis deald@tion d’amplitude du signal d’entrée. Ces
deux effets portent le nom de conversions d’amgétAM/AM et de phase AM/PM. (Figure
1.15)

Conversion AM/AM
et AM/PM

- Yo
[Z1 .
" 2B
‘ ) [ I .B,e”
I S
f f 2f " 3f.

Fig 1. 15 lllustration de la conversion AM/AM &tM/PM
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

Les sources de courants contrdlées (non linéacié@sluctives) des transistors constituants
sont les principales responsables des conversiondiméaires AM/AM. Les capacités non
linéaires (non linéarités réactives) des transistont responsables des conversions non
linéaires AM/PM.

La figure 1.16 illustre ces conversions non lingsipar des courbes de gain et de déphasage

entrée/sortie a la fréequence fondamentalepdur un signal d'excitation d'entrée CW:

2
V(t) =A *cosyt) dont on fait varier la puissance d’entré = %Eﬁ‘—o

(=]
[=1
o

o

P B /
m 5 ;
o
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= 10—

© /
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15— /
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-20— ——

Illlllllllalllllllll
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Fig 1. 16 Caractéristiques AM/AM et AM/PM statiquan amplificateur de puissance.

La déviation des courbes AM/AM et AM/PM a fort natede puissance d’entrée permet de
visualiser la zone de fonctionnement non linéded’amplificateur. Les caractéristiques en
puissance et rendement sont quant a elles maxindalest niveau, ce qui nous indique

clairement I'antagonisme existant entre performarmerendement et linéarité.

11.4.2. Test en signal biporteuse - Critére d'intermodatat

Dans le cas d'une non-linéarité idéale, statigaeassAM/PM, et en négligeant le retard de
transfert, la relation entre I'entrée et la sodfien amplificateur peut s’écrire comme une série
polynomiale:

Vo) = axV, 0+ ax V., 0+ ax Vo O+ .. (1.18)
Lorsque le signal d’entrée est composé de la soaendeux porteuses CW de fréquences
proches soit :

V, (t) = Ale¢os(wt )+ ACtos(W ) (1.19)

Le spectre du signal représentatif en sortie awialinéarité est montré figure 1 .17.
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I3 I3
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présentes dans le | Bande utile | Harmonigue 2 (iiltrée)

circuit de polarisation

Fig 1. 17 Distorsion harmonique et d'intermodulaiitun signal comportant deux porteuses

Les produits d’inter modulationjlretombant dans la bande utile sont respective metgs

3, Is.

Les criteres qualitatifs de linéarité de I'amplifieur sont définis en terme de rapports notés
C/l, entre la puissance de la raie spectrale corregpbrdune porteuse utile (de fréquence f1
ou f2) et la puissance de la raie spectrale cooretgmt a un produit d’'intermodulation de

fréquence pfl + qf2 avec la relation

|p|+|g| =n=3;5;7...

En premier lieu on spécifie le rapport C/I13 (Cartio Inter modulation Ratio d’ordre 3) qui
est défini comme étant le rapport entre les posssa de la raie a la frequence f1 ou f2 et de
la raie d’inter modulation respectivement a la fréace 2f1 — f2 ou 2f2 — f1.Dans la zone de
fonctionnement avec un fort recul de puissance plasies de variation des composantes
d’'intermodulation d’ordres 3 et Spnt respectivement 3 dB/dB et 5dB/dB comme tilus
figure 1.18

Puissance RF
en sortie (dBm)

Gradient de
riMDs = 1:5

/

FiMD3 = 1:3

Puissance RF
en entrée (dBm)

Fig 1. 18 Pente des raies spectrales en fonctida plgissance d'entrée.

Le test avec deux porteuses est une méthode simphettre en ceuvre pour évaluer la

linéarité d’'un amplificateur. La particularité d’uest a deux porteuses est de faire varier
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a heandement sous contrainte de linéarité

'enveloppe du signal RF de maniere sinusoidalen@ fuéquence égale a la moitié de la

différence de fréquence entre les deux porteuses.
On a en effet I'équivalence suivante par la trigoétrie :

V, (t) = Aleos(wt )+ ACtos(wt F ZAUcosRt [ coafot
- 1.2
Q=T o o Wrw O (1.20)

2 2 1

Et une représentation temporelle du signal bipsgaomme indiqué figure 1.19.

2
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10 E : A A
E i 2A
0.5
= .
=g ittt W/
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o e e T W B B T e
(o] 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 f f5
i time, nsec o
Représentation temporelle =2° ' Représentation fréquentielle

Fig 1. 19 Représentation temporelle et fréqueeti@llin signal bi porteuse.

Il s’agit d’un test relativement sévere poumijalificateur .La présence d’effets mémoire
d’'origine thermique ou dus a des impédances BF mdles aux acces de polarisation se
traduit généralement par une dissymétrie des répptntermodulation inférieur et supérieur
comme illustré figure 1.20. Généralement cetteydigtrie varie avec le niveau de puissance

et avec I'écart de fréequenad.

30
g 20 ! I16dB
2 - I 20dB !
? 10_ I +
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-80 -60  -40 -20 0 20 40 60 80
Fréquence (MHz)

Fig 1. 20 lllustration de la dissymétrie de C/I3alx effets de mémoire
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11.4.3. Test avec une porteuse et son format de modulationtere d’ACPR

Lorsqu’une porteuse avec un format de modulatiomggsliquée a I'entrée de I'amplificateur
le phénoméne de distorsion est le méme que delstré précédemment pour une biporteuse.
La mesure du taux de non linéarité conduira a urarpatre différent de Gflcar la
distribution statistique du module de I'enveloppe whodulation est différente selon les
signaux. Par conséquent le pourcentage du temmgapelequel 'amplificateur travaille dans

sa zone de fonctionnement non linéaire est différen

Les fonctions de densité de probabilité pour dem&ts de modulation de type QAM16,

OFDM et biporteuse sont montrées Figure 1.21.
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Fig 1. 21 Fonctions PDF pour des formats QAM1&®EDM

L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) est définintne le rapport entre la puissance
moyenne contenue dans une bande fréquentigliddhde fréquentielle du signal d’entrée)
et la puissance moyenne contenue dans une baygleefiticlle B de méme largeurqueyB
mais centrée autour d’'un offset de fréquefiteorrespondant a I'écart de fréquence avec le

canal dit adjacent. Le principe de cette mesurélestré sur la figure 1.22.

—a—

Amplificateur

B
Bo B, °

Bl
Fig 1. 22 lllustration des conditions de caractéis de 'ACPR

L’expression de ce critere de linéarité est la soi:
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2% j P( f).df
BO

) [R().df+ [ R(f).df

B2

(1.21)

ACPR;,

11.4.4. Test en multiporteuse - Critére de NPR

Pour un amplificateur destiné a amplifier un midtipfréquentiel de porteuses modulées de
largeur totale B , le NPR (Noise power ratio) es mesure beaucoup plus appropriée pour

spécifier la linéarite.

En effet la sommation des porteuses modulées d'uftipiex qui sont indépendantes

s’apparente a un bruit blanc gaussien bande étroitee signal de test représentatif des
caractéristiques de linéarité de 'amplificateuupa ainsi étre un bruit blanc gaussien filtré
dont on a réjecté une petite bande de frequendargeur ko, pour permettre la mesure du

bruit d’'intermodulation généré dans cette bandesatie de I'amplificateur comme illustré

figure 1.23.

bs,ignal bsignal
< <

NPR

X >
Bruit d’intermodulation

ksl L |

<> <>
btrou bt rou

Fig 1. 23 Mesure du Noise Power Ratio

Le NPR est défini comme le rapport entre la puissaiu signal de sortie utile amplifié dans
une largeur de bande b et la puissance du bruitedimodulation en sortie remplissant

partiellement la bande de fréquence largew b bsignaiinitialement rejetée [1].

j P.(f).df
N P — 10 * |O b_ Signal Signal 122
o S10T00 T (ar BV, (1.22)
b_Trou
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Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

11.4.5. Test de dispersion des symboles démodulés - Ext&VM

L’EVM (Error Vector Measurement) représente la@iéince entre le symbole démodulé réel

apres transmission et le symbole tel qu’il audait étre si le systéme était parfaitement

linéaire et sans dispersion. Cette mesure pernaddtehir des informations sur I'erreur de

phase et de module du signal recu aux instantsdsidn [2]. La figure 1.24 représente la

définition de 'EVM pour un signal modulé par designaux en bande de base | et Q.

AQ +

Erreur de gy .

Symbole mesure

'4

%
[]
[}
[}
[}

Erreur de phase

4

Vecteur d’erreur

L

~
Symbole idéal

L
-

H_I
Al

Fig 1. 24 Error Vector Measurement

L’EVM représente le module du vecteur d’erreur.

1
erreur de Module—ﬁzk:\/ ﬁ_mesure +6l<_mesur6\7/ 1

Avec N égal a Kax

Qmesu re
mesure

erreur de phase = arct

-

|dea}
|deal

EVM = \/(|mesure|,deaP +(Q meSUl"‘Qldea}

k_ideaT(g k_ide

(1.23)

(1.24)

(1.25)

Ce critere est essentiellement utilisé en traiteénten signal pour caractériser I'ensemble

d’'une chaine de modulation/démodulation. Une allypque d’EVM est présentée figure

1.25.
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Fig 1. 25 Exemple typique de la mesure d'EVM

Pour quantifier globalement l'erreur commise sar tbtalité de la trame temporelle
d’enveloppe transmise et pas seulement aux instienticision on utilise le critere d’'EQM
pour Erreur Quadratique Moyenne. Ce critére eshdgdr la relation suivante :

ysome ( k) - Xentée( k)‘z

Z::O ysonie(k) i

Un exemple d’allure typique est donné figure 1.26.

K

EQM (dB) =10.log, 2o

(1.26)

-8 1
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-12 7 [
-14 7

-16
IPEAN /
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22 1] S
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15 20 25 30 35 40 45 50
Puissance de sortie (dBm)

Fig 1. 26 Exemple typique de la mesure d'EQM

lll. Technologies utilisées pour I'amplification de #ort
puissance
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[1l.1. Principales caractéristiqgues de ces technologies

[11.1.1. Technologie LDMOS

La technologie LDMOS (Laterally diffused Metal Qiey Semiconductor), est tres largement
utilisée pour la conception d’amplificateurs de rtéopuissance pour des fréquences de
fonctionnement comprises entre 900MHz et 3GHz enviCette technologie a commencé a
étre largement déployée au début des années 1BO@ iEgulierement évolué pour répondre
aux besoins toujours plus exigeants du marché aémsiructures cellulaires avec

I'accroissement des performances en rendement,méassance et fréquence [3].

Les atouts majeurs de cette technologie résidem$ da grande robustesse et fiabilité, sa

maturité, son faible colt et son fonctionnementales tensions positives.
Son principal handicap tiend a ses limitations &guence (de I'ordre de 3 GHz) qui est

essentiellement lié¢ a la mobilité moyenne du Silitide I'ordre d¢1350 Cn% ><\71 ><§1 :

I11.1.2. Technologie PHEMT-AsGa

Le transistor PHEMT (Pseudomorphic High Electronbifity Transistor) est un transistor a
effet de champ ou le canal est formé d'une jondtiutne deux matériaux de bandes interdites
différentes. Ceci a pour effet de créer un caadhible résistance et a tres forte mobilité

électronique de I'ordre dé6000 cnf xvi xsl

en gain, en fréquence et en rendemddhe tension de polarisation de grille négative es

.Cela lui confere d’excellentes performances

requise pour fonctionner en déplétion.

Le transistor PHEMT AsGa est a I'heure actuellecomposant majeur pour la conception
d’amplificateurs de puissance aux hautes frequeduoedomaine micro-onde. (Bandes X et
Ku par exemple). Durant ces dernieres annéedefesons d’avalanche ont été fortement
augmentées, permettant ainsi de polariser cesdtarss a des tensions de drain importantes
de l'ordre de 28V [4]. Un handicap de cette tedbgie concerne la mauvaise conductivité

thermique de L'AsGa qui vau0.5 wxem® xKl comparativement a la valeur pour le

Silicium1.5 W><crn'1 ><K1 . Un autre inconvénient lié a l'utilisation de I'Ggs est son codt

plus élevé que celui du silicium.
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111.1.3. Technologie HEMT-GaN

Dans les années 90, sous l'impulsion de groupesgg des progres énormes furent réalisés
sur la synthese des nitrures de gallium. Ces psogepides ont stimulé un effort

extraordinaire dans le monde entier sur ce them@aneporté ces matériaux a un degré de
maturité suffisant pour une industrialisation de ssea dans le domaine des diodes
électroluminescentes. Il fallut attendre la firs d@mnées 90 pour trouver les premiers résultats

convaincants en compromis puissance/fréquence.

La mobilité des électrons dans le canal est deldéodg1500 cnf xV1 xsl | Le matériau

grand gap permet un fonctionnement a haute températ avec des tensions de claguage
tres élevées (> 100V). La fabrication de HEMTs Ga\ait sur substrats Si ou SiC. Dans le

second cas on bénéficie de I'excellente conduétitiermique du SIGL9 Wxenmit xk1
Cependant les étapes technologiques de réalisddamansistors GaN introduisent encore
aujourd’hui une guantité non négligeable d’'impésebu de défauts dans le réseau cristallin
et en surface qui dégradent les performances desistors. Ces impuretés génerent des états
énergeétiques qui peuvent étre occupés par desupprdans la bande interdite du matériau
semi-conducteur. Ces porteurs sont alors retenuslgpé un temps t dans ces niveaux
d'énergie, et ne peuvent pas participer a la cdimycc’est pour cette raison qu’on les

appelle des pieges. Ces phénomeénes sont soulerngiae de chutes de performances RF.

L'utilisation de matériaux a grande largeur de kmimterdite comme le GaN a généré au
cours de la derniére décennie et encore actuellenbeaucoup d’activités de recherche et
développement dans le domaine de I'amplificatiorcroonde de forte puissance a haut
rendement. Sa haute tension de polarisation den &@V voir méme 65 V facilite

'adaptation de charge sur 50 ohms. Ceci permeédiire les pertes des circuits d’adaptation
de sortie qui demeurent un facteur majeur dangdidion de performances a forte puissance

et a haut rendement.

[11.2. Relevé bibliographique de quelques amplificateersfarte puissance

Au cours de ces derniéres années, de nombreux ifigatpurs de forte puissance congus
dans les technologies brievement décrites préceademnaomt été rapportés dans la littérature.

La validation des performances des technologiessatai conducteurs de puissance est
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actuellement trés souvent démontrée au traveréalisations d’architectures d’amplificateurs

de puissance a haut rendement avec des contrdmtesarite.

Nous donnons ci apres quelques exemples signffigatis non exhaustifs qui ont fait I'objet
de publications récentes.

Technologie Si

Concernant l'utilisation de la technologie LDMOS Eeeescale, on peut relever un exemple
d’amplificateur délivrant une puissance de 70W exdlenCW dans la bande 2.01-2.025GHz
et pour un fonctionnement a 3 dB de compressiogaile [5]. Pour obtenir de trées bonnes
performances en rendement avec du recul de puissamplificateur utilise la technique
Doherty que nous décrirons dans un prochain pashgreDans le cas présent, le transistor
principal et le transistor auxiliaire qui constittid’architecture Doherty sont sur la méme
puce et encapsulés dans le méme boitier. L'apiplicast 'émission dans les stations de base
de radio communications. L'amplificateur a 30,2 dB gain, 35,4% de rendement en
puissance ajouté et -32,5 dBc d’ ACPR , pour enlrde puissance de 8,5 dB par rapport au
point de compression de 3 dB. Ces performancesofdenues pour un signal de type CDMA
ayant un PAR de 7.1 dB.

A I'heure actuelle, les composants LDMOS proposs freescale pour couvrir la bande
jusqu'a 2200MHz ont des tensions d’alimentatiormpdses entre 26V et 28V, des
puissances évoluant jusqu’'a 120W et un gainatdré de 10 a 15 dB [6]. Par exemple deux
composants "MW7IC18100N" qui fonctionnent entre 3&® 2050 MHz, sont utilisés pour
réaliser un amplificateur Doherty en bande L daf}s [Une puissance de sortie de 250W est
atteinte a 3 dB de compression. Le rendement ess@uice ajoutée est de 48% pour un signal
a une porteuse de type GSM Edge.

Infineon montre dans [8] un amplificateur de pumssa 15W, basé sur l'utilisation d’'un
LDMOS polarisé a Vds50V qui donne un rendement en puissance ajoutéséea 1GHz.
Le rendement est maximisé grace a un réglage ap@rdes impédances de fermeture au

fondamental et & la deuxieme harmonique.

On peut noter I'exemple du transistor BLF878 d&PNconfiguration push pull) qui peut
fournir 400 W sur la bande UHF compléte de 470 MH60 MHz. Ce transistor a été utilisé
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dans [9] pour réaliser un amplificateur avec gietde polarisation (technique d’enveloppe

tracking) dont le principe sera décrit dans un pait paragraphe.

Enfin dans [10] on peut noter la présentationnddomposant LDMOS de classe 250W
intégrant une pré adaptation d'impédance de charddarmonique 2 pour obtenir un
comportement en classe F inverse ( haute impéddncharge a l’harmonique 2) propice a
'amélioration des performances en rendement . Rims fréquences de fonctionnement
fondamentales autour de 940 Mhz en mode CW, debtrBees performances en rendement
maximal (>60%) sont atteintes pour des tensionpalarisation de drain variant de 7V a
28V. L'allure des courbes de rendement sont mositiiggure 1.27. Ce type de composant est
bien prédisposé pour étre utilisé dans une architead’amplificateur intégrant un contréle

de polarisation.

~
o

Rendement (%)

N
o

33 53
Puissance de sortie (dBm)

Fig 1. 27 Rendement en fonction de la puissancode.

Technologie AsGa

En ce qui concerne la technologie AsGa, Fujitsmtneodans [5] un amplificateur de 300W a
2.15 GHz avec une bande de fréquence de I'ord@68eVihz. comprenant deux composants
de 150 W en configuration push pull. Pour cela, asgociation multi étages de transistors
connectés par des lignes quart d’'onde est faitesigostrat a forte constante diélectrique. Le
gain linéaire est de 11dB, le rendement maximabes35%.Une valeur d’ACPR de -35dBc

est obtenue pour une puissance de sortie de 50Mvi eendement de 25%. Dans [11] un
transistor de technologie PHEMT AsGa de SelexeBisest utilisé pour la fabrication d'un

amplificateur de puissance MMIC polarisé a Vd = Ié&tMournissant une puissance de 20W
a 4 dB de compression de gain dans la bande deeinéq 2.4-3.6GHz.Le rendement en

53



Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

puissance ajoutée est de 28%. La particularitéestiun fonctionnement a polarisation de

grille égale a OV qui simplifie la conception ductiit de polarisation.

En technologie AsGa on trouve également des trtansibipolaires & hétérojonction et a
haute tension (HV HBT pour) High Voltage HBT. Cettehnologie proposée par exemple
par Triquint est utilisée dans [12] dans un anygaikur avec contrdle de polarisation de
drain. Dans cet exemple, une puissance de sortigenme de 38.2W est obtenue a une

fréquence de 2.14GHz. La tension de polarisatiocotlecteur des transistors est de 28V.

On peut noter enfin dans [13], 'exemple d’'un aringditeur de puissance Doherty 300W en
bande L/S utilisant la technologie de transist@ffat de champ GaAs (HFET) de la société
NEC. Cet amplificateur utilise deux transistorsl&@W polarisés a 28V.Le fonctionnement a
haute tension est obtenu grace a lutilisation tEqyes de champ (field plate) pour la
réalisation des transistors. Les résultats obtenugilisant deux porteuses W-CDMA a 2.135
et 2.145 GHz montrent un faible C/I3 de -37 dBccaur rendement de drain de 42% a une
puissance de sortie de 79.4W autour de 6dB de Hatles bonnes performances en linéarité
sont obtenues en optimisant les variations d’'impées de charge des transistors principaux
et auxiliaires caractéristiques d'une architectreherty en fonction des variations de

puissance d’entrée.

Technologie GaN

Concernant la technologie GaN on peut relever fiefisun amplificateur de puissance 100W
en bande C proposé par Mitsubishi avec un rendedeerbrtie de 68% entre 3.7 GHz et 4.2
GHz destiné a des applications spatiales. La pedoce en rendement est obtenue en
optimisant les impédances de source et de chargd’harmonique 2. La tension de
polarisation de drain est de 40 V.

Un transistor en technologie GaN utilisé dans [A&Jir la fabrication d’'un amplificateur de
puissance MMIC en bande X, a fournit un rendemanpuwssance ajoutée de 52% pour une
puissance de sortie de 43W, et un rendement esgnae ajoutée supérieur a 40% dans une
bande de fréquence supérieur a 2GHz autour de 10GHz

RFMD montre dans [16] des amplificateurs a deugetafonctionnant en bande S (2,2 GHz
a 2,8 GHz et 2,8 GHz a 3,2 GHz) avec des perforesaea rendement en puissance ajouté

variant entre 42% et 51% pour une puissance de swéte variant entre 83W et 105W sur
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une bande passante de 24% . Les gains petiEusigsont compris entre 21dB et 24dB. La
conception intégre des réseaux d'adaptation attdesux de découplage de polarisation dans

un boitier tres compact (8 mm * 8 mm).

Un amplificateur de puissance 120W est montré dank en utilisant le composant GaN

TGI1414-50L de Toshiba [18]. Un rendement en puissajouté de 10% est obtenu entre 14
et 14.5GHz avec un gain linéaire de 27 dB. L’anmaiieur est constitué de deux étages. Le
combineur de puissance des 8 cellules est réalistde de lignes suspendues pour étre a

faible perte.

Nitronex [19] propose des transistors GaN en hoitisur substrat silicium avec une
polarisation de drain de 28V et une gamme variépuissances de sortie comme le montre le

tableau de la figure 1.28.

Composant Fr(églﬂg)nce Puissa?vtig de sortie Gain (dB) R(adr;g?nrr%%t de
NPT1007 0.9 200 18 63
NPT25100 1.8-2.7 90 16.5 62
NPTBO0O050 3 50 115 60
NPT35050A 3.3-3.8 65 12.5 45

Fig 1. 28 Tableau des transistors GaN proposéllipmnex

Une réalisation en technologie GaN Eudyna (maartenSUMITOMO) d’'un amplificateur
de puissance fonctionnant en mode de commutatlassg E) dans la bande UHF est montré
en [20]. La polarisation de drain est 50V .Dangecbande (600-1000MHz), I'amplificateur
peut délivrer une puissance de sortie maximaleQ¥,4in rendement de drain maximal de
87%. Le gain petit signal indiqué est de 19.8dBdrectionnement en classe E large bande est
obtenu en connectant en sortie un filtre passe ebdamdje bande de type Butterworth se

comportant en circuit ouvert (haute impédance)awss des harmoniques.

SUMITOMO presente dans [21] un composant GaN dssel 200W intégrant un ‘matching’
de type classe F inverse dans le boitier. L'alldes courbes de rendement obtenues a une
fréequence de 2.14 Ghz pour des tensions de patiansde drain variant de 20 V a 65V est
donnée figure 1.29. Ces allures montrent I'ettéle ce composant pour une utilisation dans

des architectures d’amplification a controle ddtipde polarisation.
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Fig 1. 29 Rendement en fonction de puissance die sor
Pour un fonctionnement en bande C Mitsubishi tletains [22] un amplificateur 100W
atteignant 67% de rendement en puissance ajowéfradquence de 3.7 Ghz. Il integre des
lignes & fort coefficient diélectrique. L'impédande charge a I’harmonique 2 permettant
d’optimiser le rendement est réalisée avec un ititadaptation externe .L'impédance de
source a 'harmonique 2 est réalisée sur la paceun circuit LC série resonant a 2 FO et

connecté en parallele sur les grilles de chacuseddeellules.

En bande X, un amplificateur GaN MMIC, dont le cas@nt GaN est congu et fabriqué par
SELEX Sistemi est rapporté dans [23]. La puissatkeesortie maximale fournie par cet
amplificateur est de 58W a 9GHz avec 30% de reedér®@n mode de fonctionnement RF

impulsionnel .La polarisation de drain est)~s 35V.

Sumitomo propose plusieurs transistors de puissalans la technologie GaN [24]. Le
composant EGN21C3201V peut fournir une puissancsodige de 320W avec un rendement
de 65% et un gain de 18dB a 2.14GHz. Un autre ogsamt ‘EGN35C070I12D’ fonctionne a
3.5GHz et peut fournir une puissance de sortig5i#, un gain 15.5dB, et un rendement de
60%.

On reléve enfin dans le tableau de la figure 1a88dmme de transistors de puissance GaN
polarisés a 28V et proposés par CREE [25]
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Composant Fréquence | Puissance de Gain Polarisation
(GHz) sortie (W) (dB) de drain (¥)
CGHO9120F UHF - 2.5 120 21.5 2B
CGH21240F 1.8 - 2.3 215 15 28
CGH25120F 2.3 - 2.7 130 12.5 28
CGH3 1240 2.7 - 3.1 230 10.5 28
CGH33240F 2.9 - 3.5 240 11.5 28
CGH35060F 3.2- 3.9 &0 11.5 28
CGH40045 4.0 435 14 28
CGH40180FPF 4.0 220 19 28
CGHS5020F2/P2 4.5-6.0 30 11 28
CGHS5020F1/P1 4.9 - 5.8 20 10 28
CGH40023 6.0 23 13 28

Fig 1. 30 Tableau des transistors GaN proposé€R&E

On peut noter par exemple que deux composants GalN4G045 ont été utilisés dans un
amplificateur Doherty [26]. Un rendement de drah286 et une puissance de sortie de
12.6W a 2.14GHz sont obtenues pour un signal LOMHz.

Un amplificateur en classe F inverse a été réalgans [27], en utilisant le composant
CGH40010 (10W). Pour un signal WIMAX a 2.45GHzplaissance de sortie obtenue est de

8.71W et le rendement en puissance ajoutée es¥/1.2

V. Techniques de gestion conjointe du rendement dade
linéarité :
Lorsque Il'enveloppe du signal n'est pas constdrjeesle rapport entre la puissance créte et
la puissance moyenne augmente , les difficultébtanor une amplification de puissance

linéaire et a haut rendement sont de plus en pipsitantes.

Traditionnellement, I'amplification de puissanceinl’signal a enveloppe variable requiert un
fonctionnement avec du recul de puissance (back pitir assurer les performances en
linéarité. 1l en résulte de mauvaises performaecesendement et un sur dimensionnement de
'amplificateur. Par exemple un amplificateur pettant une puissance de sortie en début de
saturation de 100W a un fonctionnement linéaireepiable a 10W si le rapport entre la

puissance créte et la puissance moyenne du sjghledmplifie est de I'ordre de 10 dB.
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Pour apporter des solutions a cette problématiqiess architectures d’amplificateurs
permettant une meilleure gestion des ressourcpsiesance ont été proposees et continuent a
étre étudiées. Ces architectures que nous allotrr@lénaintenant ont comme principe le
contrble adaptatif des conditions de fonctionnendest cellules actives (impédance de charge
et/ou tension de polarisation) afin de maintenirdedement électrique le meilleur possible
sur une grande dynamique de variation de puissdie#rée. Il convient également de
s’assurer des performances en linéarité qui peusentésumer par lI'obtention d’'un gain
complexe (module et phase) constant sur la dynamitgupuissance du signal appliqué en

entrée.

IV.1. Technique de variation de charge

IV.1.1. Technigue Doherty

C'est la technigue mise en coeuvre actuellement dkess stations de base de
radiocommunications .Le but de la technique Dohety de conserver un rendement

maximum sur la plus grande valeur de recul de poiss (6 a 8 dB par exemple).

La figure 1.31 montre le schéma de principe d'umplificateur de puissance du type

Doherty. L'amplificateur Doherty est constitué @ucellule active principale fonctionnant

typiguement en classe AB ou B et d’'une autre lelgtive auxiliaire polarisée en classe B
ou C. Afin de réaliser une inversion d’impédancempmaintenir |'efficacité énergétique du

systeme sur la plage de puissance la plus gransibpe une ligne de transmission quart
d’onde est placée a la sortie de la cellule prialeipUn diviseur hybride fp9C®) a I'entrée

compense le déphasage de 90° en transmissionladiarasche principale.

Ampli

Classe ligne quart d'onde —
o’ Zah | ze
Principal
Diviseur
hybride
o Auxijliaire
: Z
Ampli

Classe
C

Fig 1. 31 Schéma de principe d’'un amplificateupdissance Doherty.

Le fonctionnement de I'amplificateur Doherty peetrésumer par les trois points suivants :
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- Pour les faibles puissances du signal d’entréepdldicateur principal
conduit et fournit de la puissance a la chargeisaqde I'amplificateur
auxiliaire reste en deca de son seuil de conductionc en état

‘off.L’amplificateur principal est fermé par soimmpédance de charge

Zc?

optimale a bas niveau qui vadt,, = 71

- A un niveau moyen de puissance du signal d'entiémplificateur
auxiliaire commence a fournir de la puissanceahplificateur principal
commence a saturer. Cet amplificateur principaltsalbrs une variation
de charge active (diminution d'impédance de chapgelr aller vers son

impédance de charge optimale a fort niveau.

- A puissance maximale, les deux amplificateurselawent saturés et sont
proches d’'un fonctionnement paralléle. Chacun vok impédance de
chargeZ , = 2ZL

Le principal handicap de la technique Doherty résldns l'utilisation de lignes quart d’'onde
qui limite par nature des possibilités de fonctiement large bande. La forme typique de la
caractéristique de rendement d’'un amplificateahé&ty est montrée figure 1.32. Le profil
de gain d’'un montage doherty n’étant généralemeasst glat en fonction de la puissance
d’entrée, une preédistorsion numérique du signat pae appliquée pour obtenir de bonnes

performances en linéarité.

Technique Doherty
45 7 <
40 2
- Iy L
35] 74 Amplificateur
30 ] / conventionnel
P/

25
o [/
- /
15 VI B <At IR
10- % 6aB |
5- ////
O e B B
5 7 9 11 1315 17 19 21 23 25
Puissance d’entrée (dBm)

Rendement (%)

Fig 1. 32 Forme typique de la caractéristique eedement d’'un amplificateur Doherty
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Les réalisations publiées d’amplificateurs Dohenty été nombreuses au cours des dernieres

annees. Il n'est cité ici que quelques exemplesqodiers.

Un amplificateur Doherty a 3 étages (Un principaldeux auxiliaires) pour des signaux
WIMAX a 2.655GHz est proposé en [28].L'architectuae 3 étages est efficace pour
'amplification de signaux a forte valeur de PAR.utilise dans le cas cité des transistors
GaN HEMT (CGH40045) de chez CREE. Pour gérer auxniz plage de variation de charge
active propre a l'effet Doherty et augmenter laaiywigue de puissance a fort rendement, il
est proposé d’appliquer une modulation de polacsade grille sur les auxilaires. Pour un
signal de test WIMAX ayant un PAPR = 7,8 dB et Wwande de modulation de 20Mhz
'amplificateur donne un rendement de 56.7% ret puissance moyenne de sortie de 20W

correspondant a un recul de puissance de soriie2d8.

Dans la référence [26] déja citée, il est rapparté analyse concernant I'optimisation de la
division de puissance en entrée entre la cellulacipale et la cellule auxiliaire d’'un
amplificateur Doherty utilisant des transistors GAEMT (CGH40045) de chez CREE . Le
coupleur d’entrée est concu de fagon a ce quepleorade division de puissance entre la
cellule principale et la cellule auxiliaire soitffédrent avant et apres le déblocage de
lauxiliaire. L'objectif est d’améliorer la puissae créte de I'amplificateur ainsi que sa
platitude de gain. Le rendement de drain obtetude 51.2% pour une puissance de sortie de
12.6W a 2.14GHz pour le standard de signal LTE BbG.

Un amplificateur Doherty large bande est égalenpésenté dans [29].1l est concu en
technologie GaN HEMT. De bonnes performances sbtgnues sur une bande passante de
640MHz (35% de bande), allant de 1.5GHz a 2,14 .Gtk amplificateur atteint une
puissance a 1 dB de compression de 24W, avec &raximum de 69% a 1,9 GHz. Avec
un recul de puissance de 6 a 7 dB par rapporpaitsance de sortie a 1dB de compression,
la PAE varie entre 30 et 45 % sur la bande deufrgce.

Un amplificateur de puissance Doherty avec desistors GaN fonctionnant en classe E est
proposé dans [30] pour adresser des applicatémtzss en bande S. Les résultats de mesure a
2.85GHz montrent une PAE de 62.2% a une puissaacsodie de 5W avec un recul de
puissance de 6 dB. Il est montré une amélioratoB@points de rendement par rapport a une
configuration d’amplificateur a deux cellules idgoes fonctionnant également en classe E

mais connectées dans une architecture équiliiiésant un combineur de type wilkinson.
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Dans [31] il est décrit une gamme d’amplificatedespuissance de type Doherty utilisant
des transistors GaN HFET de Technologie RFMD attionnant dans les bandes 860-
900MHz, 2.1-2.17GHz, et 2.5-2.7GHz. Pour une céraation avec un signal WCDMA

3GPP les performances obtenues sont résuméesedaidelau suivant.

Bande 860-900 MHz 2.1-2.17 GHz 2.5-2.76 GHz
Psat 630W 467W 190W
Ps 107W 81W 31W
Ns 50% 48% 47%

ACP -50dBc -55dBc -50dBc

Fig 1. 33 Performances obtenues dans plusieureband

Enfin on peut noter la publication par Toshiba d@# de la conception d’'un amplificateur
Doherty dans la bande UHF en technologie LDMOS qgtiise une dissymétrie de
polarisation de drain pour avoir un haut rendensentune plage de puissance étendue (8dB
maximum de recul de puissance). La cellule prifeipat polarisée a Vds0=30V tandis que la
cellule auxiliaire est polarisée a 50V. En mode GiWrendement de 48% est maintenu quasi
constant depuis la saturation jusqu’a un reculudsspnce de sortie (OBO) de 8 dB. Sur cette

plage la puissance de sortie varie de 50W a 300W.

IV.1.2. Technigue de variation de charge par varactor

Cette technique vise I'amélioration du rendemesd dmplificateurs de puissance au méme
titre que la technique Doherty en modifiant I'impede de charge effective vu par le
transistor. La différence réside dans le fait geMariations d’'impédances de charge ne sont
pas actives mais passives en utilisant un vargutoté par les variations d’enveloppe du

signal d’entrée. Le synoptique de principe est méofigure 1.34.

oM

Z

Zariable Varactor

I Fuw-

Fig 1. 34 Synoptique de principe du Varactor
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Cette technique est mise en ceuvre pour suivraiaux le lieu des impédances de charges

optimales en rendement en fonction du niveau despace appliqué en entrée.

Une technique de modulation de charge appliqguéenaamplificateur de puissance a haut
rendement a 1 GHz en technologie LDMOS fonctioneantlasse F inverse est rapportée en
[33]. La variation de charge est faite au moyenlideles varicap SiC ayant une haute tension
de claquage .ll offre un rendement de drain supe@e60% sur une plage de puissance de

sortie de 5 dB avec une puissance de sortie magideall4.45W.

La technique de modulation de charge est appligaés [34] pour synthétiser l'impédance
de charge optimale au fondamental et aux harmosiguet 3 d’'un amplificateur fonctionnant
dans un mode de classe D inverse appelé égale@MdAD (current mode class D).
L'amplificateur mesuré délivre un rendement en ganse ajoutée maximal de 74% et une
puissance de sortie maximale de 10W. Le contrOolehdege est dans cet exemple de type
statique, et il est effectué avec des diodes PiMectant ou pas a la masse des réseaux de
capacités fixes. Avec ce contrdle les auteurs @ibt@nu un rendement supérieur a 50% pour

un recul de puissance de 8dB.

Cependant le plus gros point critique de cettertiegte réside dans les pertes des varactors ou
des diodes PIN. En effet chaque fois que des peristent dans le réseau de charge d’'un
amplificateur de puissance, I'impact sur les penfamces en rendement est extrémement

important.

IV.2. Technique de variation de polarisation

Une des techniques prometteuses d’augmentatioreidement d’'un amplificateur est la
technique de suivi d'enveloppe communément apfé&#geeloppe Tracking). Le point de
polarisation de I'amplificateur est dynamiquemetapaé en synchronisme avec le module de
I'enveloppe du signal RF d’entrée de facon a celguin de I'amplificateur soit constant et
en zone de compression. Le principe consiste i&sdyda consommation notamment par une
diminution de la tension de polarisation de drarsdue la puissance d’enveloppe du signal

d’entrée diminue.

Si on considere cette technique appliquée a ursistan a effet de champ, la polarisation

dynamique peut étre appliquée sur la grille (pgs<u point A au point B figure 1.35), sur

62



Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a heandement sous contrainte de linéarité

le drain (passage de A a C puis D) ou simultamémigr I'entrée et la sortie (passage de A a

E par exemple).

Ids

\E

V, V, V, Vs

Fig 1. 35 Courant Ids en fonction de la tensign V

La commande de polarisation de la tension de dstiicelle qui impacte majoritairement le

rendement.

L'objectif visé par une commande de polarisationatgique est de fonctionner avec un gain
compresseé constant donc au voisinage des zonesclehnement a haut rendement comme

illustré figure 1.36.

Polarisqtion 3L Polariszation 2L Polar}sation 1

€

& 35 \
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5 25 | Caractéristique
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0o L& —F————i——
-15 -11 -7 -3 1 5 9 13 19 21 25
Puissance d'entrée (dBm)

Fig 1. 36 lllustration du fonctionnement recherplaé la technique d’enveloppe tracking

Le schéma de principe de I'architecture d’un angateur utilisant la technique d’enveloppe

tracking est montreé figure 1.37.
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Modulateur
de polarisatio

D
==
+

—>— Coupleur

Fig 1. 37 Schéma de principe de I'Envelope Tracking

A 4

5

Un détecteur d'enveloppe est utilisé pour avoirsui du module de I'enveloppe du signal
d'entrée .Un modulateur de polarisation ayant & liaut rendement (>= 85%) est nécessaire
pour ne pas impacter le rendement global quieeptdduit du rendement de I'amplificateur
RF par le rendement du modulateur. Tout le cirdaita voie de contréle de polarisation doit
permettre de générer une loi de commande Vdso =PiR() telle que représenté

symboliguement figure 1.38.
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Fig 1. 38 Allure typique d’'une loi de commande déapsation de drain

L’adaptation dynamique de l'alimentation de l'arfipéiteur peut étre directement élaborée a
partir des signaux en bande de base au sein diett&ur complet.

Il est essentiel que le modulateur d'alimentatsmit a la fois rapide et économe en énergie.
Comme I'implémentation de cette technique préssmtiut un intérét pour les amplificateurs
de forte puissance (quelques dizaines de Watts)pldulateur doit fonctionner a fort courant
et il constitue de ce fait le point dur de la tague d’enveloppe tracking.
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On peut considérer deux principes de base poutituerslia brigue de base d’'un modulateur

de polarisation : Le convertisseur DC/DC de typelkBat le convertisseur DC/DC de type

Boost.

Le schéma de principe du type Buck est donné figL8e

VDD

Mlﬂl_} Transistor de commutation
v (YY) | pwn AN

- 1 Self

i 1 \Y
DIOdeZS Capacité —— S /W\

Résistance

Fig 1. 39 Principe de convertisseur Buck

Un avantage réside dans la relation linéaire detiggnal d’entrée et le signal de sortie au
travers de la modulation du rapport cycliqgue (matdah PWM). Un point dur réside dans
I'aspect source flottante du transistor fonctiortnrem commutation et la difficulté que cela

induit sur la conception du circuit de pilotagegtille.

Le schéma de principe du type Boost est donnédigutO

VDD

||
) N
_‘ Capacité

Résistance

Transistor de commutation

Fig 1. 40 Principe de convertisseur Boost

Un avantage réside dans I'architecture source camniun point dur est lié aux pertes de la
diode série du circuit de sortie qui va impactetdiment le rendement quand la vitesse de
fonctionnement augmente .Un autre inconvénientliésé la relation non linéaire entre

'entrée et la sortie.Un circuit en technologie Gabt décrit dans [35] . La fréquence de
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découpage est de 50 Mhz. La bande passante d'@pecést de 10 Mhz. Le rendement est de
I'ordre de 80 a 90%.

Dans [36], il est montré I'application du princigkenveloppe tracking a 1 Mhz sur un
amplificateur LDMOS 100W large bande (50Mhz-500Mhz3 modulateur de polarisation
est de type buck converter et utilise un transist®S pour la fonction switch piloté a une
vitesse de 20MHz.Un rendement en puissance ajautsbth est obtenu a une fréquence de

230 Mhz et une puissance de sortie de 75W posigmal modulé de type QAM 16 1MS/s.

Dans [37], le méme systeme est appliqué a un simaype OFDM. En appliquant une pré
distorsion quasi statique Une puissance de soeti25¥V, un rendement en puissance ajouté
de 37 % et un ACPR de -32 dBc sont atteints.

Dans [38], le principe de combinaison d’'un amp#feur en commutation (type buck)

travaillant a vitesse lente (1.28Mhz) pour avoirttegs haut rendement et d’'un amplificateur
linéaire large bande (source de tension) mais deraent faible est utilisé pour apporter une
solution au probléme de la commutation de puissesquele et a haut rendement. Ce principe

est illustré figure 1.41

Switch
NMOS .
Iy

1.3MHz

COMPARATEUR

AMP-OP Buffer Classe AB

ENV;

«

Source
De tension

O
RF,

Fig 1. 41 Principe de combinaison d'un convertisBeick et d'un amplificateur linéaire

Le principe de commande de polarisation est ap@laqun amplificateur RF GaN sur substrat
silicium pour un signal WCDMA ayant un rapport PAR 7.8 dB. Pour avoir un ACPR de —
51dBc et une EVM de 1.74 %, une pré distorsionamb de base est appliquée. Dans ce cas,
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les résultats obtenus sont : un rendement en puissgouté de 50% est une puissance de
sortie de 5W.

Dans [39] Toshiba montre un amplificateur 400Wbamde UHF intégrant un principe de
commutation entre deux valeurs de polarisationrdend 40V et 20V. Le transistor RF utilisé

est un LDMOS (NXP) en configuration push pull. lignal applicatif est de type OFDM avec

6 Mhz de bande. Le module de I'enveloppe de modmast appliqué a un comparateur a
seuil. Le signal de comparaison déclenche un combewt pour la connexion soit de

I'alimentation 20V, soit de I'alimentation 40V cone I'indique le schéma de principe de la
figure 1.42.

Wiz View
1 DC
J_ supply
Voltage
switching
circuit
Vg
;_ DC supply
o=t | :Wrb 0 @1@,:5
RF RF out
"™ Goupler Predistortion Delay 400 W ou
circuit line

Fig 1. 42 Principe de commutation entre deux valelgr polarisation

Le circuit de commutation de tension est assuréeaMOSFETS et des diodes rapides.

Avec ce principe les auteurs obtiennent 34% ddeerent avec 10 dB de recul de puissance
et améliorent ainsi de 15 points le rendement gj@ihtiennent avec un fonctionnement en
back off avec une tension de drain constante de.l40¥ommutation entre deux valeurs
détériore les performances en linéarité et unaligtérsion du signal doit étre implémentée au

systeme global.

IV.3. Technigue d’amplification de signaux a enveloppestante

Une fagon d’avoir de bonnes performances en rendieemeamplification consiste a travailler
en saturation franche avec un signal a amplitugestante qui ne contient I'information que

dans les variations de phase.
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Ceci sous entend des opérations préalables dentexitt du signal initial & enveloppe variable

.On peut distinguer deux approches principalesppioche dite * polar transmitter’ et
'approche connue sous le nom de LINC pour ‘Lindanplification using Non Linear

Components’.

Pour simplifier on peut considérer typiquement geg deux approches different de par le fait
gue pour la premiere il N’y a qu’'une chaine RF @afication tandis que pour la seconde il y

a deux chaines RF d’amplification en paralléle.

IV.3.1. Technique dite ‘ polar transmitter *

On peut considérer deux grands principes de rewmtisin de la modulation d’amplitude en
sortie de I'amplificateur travaillant a enveloppenstante. Une premiére consiste en une
modulation de la tension de polarisation de sddiain ou collecteur) avec un filtre passe bas
de reconstruction. Une seconde utilise un filtrespabande de sortie.

Le schéma de principe correspondant a la prempreahe est montré figure 1.43.

VDD ]
AD) Switch Filtre passe bas
I(t) —— PWM / de reconstruction
Traitement
Signal | I'(t) JW\__I__
Q)— Sl 3 =
Q@ T |Acog cyt+4(t))
AP
oL
Signal RF &

enveloppe constante

Fig 1. 43 Schéma de principe avec un filtre passede reconstruction

Cette technique appelée également technique EER pdtnvelope Elimination and
Restauration » présente I'inconvénient majeur deaalement difficile de la modulation de
phase et d’'amplitude. En effet la modulation deapsétion génere un déphasage additionnel
du au changement de polarisation (Vdd to PM caier). Cette technique est donc limitée

en bande de modulation trés étroite.

Bien qu’on voit une similitude de cette techniqueala technique dite ‘Enveloppe tracking’
cette technique est radicalement différente cawsigisaux de modulation d’amplitude et de
phase sont dissociés au préalable.
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En ce qui concerne la seconde approche, on deueraleux cas de figure différents.

Un premier cas de figure 1.44, rapporté en [40hsie a générer un signal a enveloppe

constante mais avec deux parties de modulatiorpléese : une modulation de phase

¢(t)dans la bande contenant I'information utile, et unedulation de phase hors bande

H(t)qui code les variations d’enveloppe comme indiqudesschéma de la figure 1.44.

A |

2 A1bit

1 (t)
\/|2+Q2

Q(t)
\/|2+Q2

x(t) = Acod{ apt+ (1) +6(1))
Fig 1. 44 Schéma de principe avec un filtre passelé de sortie

La polarisation est fixe. La reconstruction de laduwation d’amplitude se fait par le passage
de 'onde modulée en phase large bande dansre fiisse bande et bande étroite de sortie

qui constitue de ce fait le point dur car il dditeéfaible perte et avec des contraintes de TOS.

Un second cas de figure 1.45, rapporté dans [@djsiste a effectuer une modulation
d’enveloppe en tout ou rien du signal micro-ondenttée. Une modulation de type PWM

code alors I'information d’amplitude comme indiqaé le schéma de la figure 1.45.

A(t) +1

J, 12+Q?2 PW|\/|—||‘|[||—|H0

L 3
L {o rmmmm '\\

23{8

Switch

Rapide %WHW%f Q)

Fig 1. 45 Schéma de principe de modulation d’erpgodu signal micro-onde d’entrée

Cette topologie parait attractive. Elle réduit ¢tenttainte de consommation par rapport au cas
ou la modulation PWM est appliqguée sur la commaahelgoolarisation mais il subsiste la

problématique de reconstruction de sortie pailtrage passe bande a tres faible perte.
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IV.3.2. Technique LINC

L'idée principale de cette technique consiste aomi@oser un signal d'enveloppe non
constante en deux signaux a enveloppe constante av&c une modulation de phase

additionnelle ayant un angk(t) dit angle ‘d’outphasing‘. Il faudra donc une topgie a

deux amplificateurs RF identiques fonctionnantrégmiéere parallele.

x(t) = A() cosyt+ ¢ ()

(1.27)
= x(0+ %) = XU costat+ gy 0 O S osta i+ (16 ()
Avec
At)
o(t) = A —_— 1.28
(t) rcco{ A maxj (1.28)

Comme x(t) et x%(t) sont tous les deux a enveloppe constante eilvgnt étre amplifiés par
deux amplificateurs fonctionnant a la saturatidin synoptique est donné figures 1.46.a et

1.46.b ou I'on trouve respectivement un combirgitype Wilkinson et un combineur de

type Chireix.
Voo Voo
) et i ettt i
rokegedt)—| 5 3 i BH
il pemron %A Widson 2L wckatia aA
Vip Voo

Chireix

Fig 1. 46 Schéma de principe de la technique LINC

(a combineur wilkinson ; b combineur chireix)

Dans le premier cas (a), une bonne isolation eristee les deux amplificateurs et il N’y a pas
d’effet ‘load pull’ de I'un sur l'autre mais la sistance d’équilibrage R consomme de la
puissance lorsque l'angle d’outphasirti{t) est grand donc pour les bas niveaux de
'enveloppe du signal d’entrée x(t). Dans le secoasl (b), le combineur de puissance est sans
perte mais il n'assure pas une isolation entreahagplificateurs. Chaque amplificateur peut

étre accordé au mieux par des réactances #B pesr conditions d'outphasing,

correspondant au maximum de PDF du signal d’ent(@e Néanmoins pour des variations
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def(t) éloignees de la valeur de réglage optim@le I'effet load pull d’'un amplificateur sur

'autre perturbe fortement les impédances de chapge ne sont plus optimales et la

conversion DC/RF de chaque amplificateur est maevai

Ainsi méme si cette technique semble tres attrayahteste a démontrer pratiqguement un
moyen efficace pour combiner sans trop de pertgpussance de sortie des deux

amplificateurs. Un principe de fonctionnement ailseest rapporté dans [42]. Au dessous

d’un certain seuil d’enveloppe d’entrée le principiC (décomposition d’entrée des signaux

n’est pas appliqué) et les deux amplificateurs tionoent de maniere purement paralléle avec
un meilleur rendement que s'ils étaient en confijan LINC. Au dessus du seuil le principe

LINC est appliqué.

On peut trouver également en [43] un principe de&tian des succeptances des impédances
de charge en fonction des variations d’enveloppenayen de varactors connectés dans le
circuit d’adaptation / combinaison de sortie denige a effectuer une compensation
adaptative des succeptances +-jB présentées aeh@msistor selon I'angle d’outphasing.
Le probleme lié a ce principe réside dans lesepapportées par les varactors dans le circuit

de sortie et leur tenue en puissance.

Notons également une architecture proposée endddyise a minimiser I'angle entre les
deux vecteurs représentatifs de chaque branchéNIDl pour une méme amplitude de sortie
de maniere a minimiser les pertes intrinsequesombimeur de sortie type Wilkinson comme

illustré figure 1.47.

Commutation
Q Q {1} 1 de polarisation
Ay N ] 4 niveaux
- * Switch
\ A_, A2 N S trl
I > I Modulateur | ite _
’ ?— Outphasing®: _ + Combineur
/ "| Convertisseur PA
0 P2 | de phase X
" Numérique/RF PA

Fig 1. 47 Architecture de la technique LINC

Pour cela il est proposé des commutations de palawn des amplificateurs avec 4 niveaux
discrets possibles. Si cette technique apparaitradtivement complexe, elle présente
'avantage de montrer des possibilités et des pidiavestigation offertes en combinant les

commandes analogiques et le traitement numeéricerevdloppe du signal.
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IV.4. Prédistorsion

C’est une méthode de linéarisation qui est géndei appliquée globalement a une

architecture d’amplificateur a haut rendement gaitgindre les spécifications de linéarité.

L'idée de la pré distorsion est de distordre ladigl'entrée de ['amplificateur de puissance
dans le sens inverse des distorsions occasionagdssp non-linéarités de I'amplificateur de
telle maniére que I'on ait une compensation et lgumise en cascade ait globalement un

fonctionnement linéaire. Ceci est illustré symgoément figure 1.48.

-\

r®

Enveloppe de sortie

A
“ Enveloppe de sortie®
Enveloppe de sortie

Enveloppe d'entrée Enveloppe d'entrée 4 Enveloppe d’'entrée
Prédistordeur Amplificateur Prédistordeur + Amplificateur
Fig 1. 48 lllustration du principe de pré distors
Cette illustration montre la correction de la cé&dstique en module (AM/AM) faite par la
prédistorsion. Une correction similaire est égaletnfaite pour la phase (AM / PM) par I'ajout
d'un déphasage au signal d'entrée en fonctionasieplitude de celui ci. Ce déphasage est
€gal a I'opposé du déphasage di a la conversionrPAMde 'amplificateur de puissance.

Dans le cas d’'un comportement quasi statique ctldlestré figure 1.49.

(AM/AM) -L

[

Xored

X (t) Xprec(t)

y
X

v
&
N\
J
>
=
v
E

5

Fig 1. 49 Correction de déphasage par prédistortion

La prédistorsion peut étre réalisée de deux mandifiérentes, analogique ou numérique.

Dans les systemes de predistorsion, les caraajéestAM/AM et AM/PM de I'amplificateur

doivent étre préalablement déterminées pour enigedans un second temps la réponse
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inverse qui doit étre synthétisée par le prédigiordCette opération est assez systématique
dans le cas d’'un comportement purement statiquéanhplificateur. Pour ce cas idéaliste
qualifié de comportement sans mémoire, le sigteiwloppe de sortie de I'amplificateur a
un instant donné ne dépend que de I'enveloppeighalsd’entrée au méme instant. Ce

comportement peut étre décrit par I'équation sutiza
7(1)= e, (1
CP = ap + pr

(1.29)

y(t) et X ) sontles enveloppes complexes des signaux deeatrde sortie.

Comme le comportement réel des amplificateurs d&sance (surtout ceux a I'état solide) est
un comportement complexe avec des effets de mémoidinéaires, beaucoup de travaux
publiés dans ce domaine ont concerné la prédistopgrmettant la compensation des effets
de mémoire. On rencontre assez souvent la deseripii comportement a mémoire d’un
amplificateur au moyen d’un polynébme a mémoire gpaacexemple une formulation suivante

simplifiée sans les termes croisés.

y(n) =x(n) [Ea*oo"'a*m‘x(n)‘z +.. 40 Po‘x(n)‘zp} *
o [x(n))
x(n-rl)[ﬁa*oﬁa*n‘x(n'71)‘2 +"+°‘*PJX(n'TJ)‘2PJ+

gNL(\X(n-rl)\z) (1.30)

x(n-rM)EEa*OM +a ‘x(n-rM )‘2 +od ‘x(n -7, )‘ZPJ
gNL(‘X(n Ty )‘2)

Ou x(n<;) représentent les échantillons du signal d’en&rdinstant présent et aux instants

précédents sur une longueur de mémmaijre

La prédistorsion analogique est réalisée par la création des non-linéarité&l/pM et
AM/PM) en utilisant des composants (diodes ou is0s) tel que cela est rapporté en [45],
[46].

Le principe général utilisé consiste a créer uietef’expansion de gain en utilisant la

combinaison vectorielle de deux chemins micro-sraemme indiqué figure 1.50.
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"\ feompmann—

Linéariseur analogique Amplificateur
Sous test

Fig 1. 50 Principe d’un linéariseur analogique

Dans [45], la bande de fréquence est la bande KLUL2ZIGHZ). L'élément non linéaire utilisé
dans un chemin est une diode schottky GaAs, I'atlieanin comprenant un déphaseur et un
atténuateur variable. Il est indigué que le systépemmet une amélioration de
lintermodulation d’ordre 3 de 16 dB pour un read puissance d’entrée de 7dB et une

amélioration de NPR de l'ordre de 5 dB pour un kdeupuissance de sortie de 3dB.

Dans [46], la bande de fréquence est la bande W9B-820 MHz) .L'amplificateur de

puissance 100W est composé de deux étages. L'dtage est constitué d'un transistor de
puissance GaN FET 4W Eudyna EGNO04XM. L’étage dissamce est composé de deux
transistors GaN Eudyna EGNO90MK (90 watts), dispad@ns une topologie combinée en
guadrature. Le linéariseur est fait par la comibima vectorielle de deux chemins constitués
de transistors GaN combinés entre baluns. Un readeen puissance ajouté de 70% est

obtenu.

Les avantages de la prédistorsion analogique mésadas I'utilisation de circuits compacts a
faible colt et faible consommation d'énergie. ddmtre la mise en place d’'une prédistorsion
adaptative augmente la complexité de maniéerefgigtive. Elle est principalement mise en

ceuvre au sein des charges utiles de satellites.

La prédistorsion numérique est généralement mise en ceuvre dans le cas déednsee
radio communications (stations de base) ou I'opalie des signaux de modulation en bande
de base a proximité de I'amplificateur de puissamans ce cas la prédistorsion appliquée
est réalisée en bande de base avec des composanésiques qui ont vu croitre leurs
performances en terme de vitesse, résolution esoromation aux cours des derniéres
décennies.

Des améliorations trés significatives peuvertte &btenues en terme de linéarité (par

exemple de l'ordre de 15 dB d’ACPR) pour les anngdifeurs fonctionnant en classe AB ou

74



Chapitre 1 : Amplification de forte puissance a hiemndement sous contrainte de linéarité

B. De telles améliorations sont généralementralde lorsque les phases d’identification de
la réponse non linéaire de I'amplificateur d’'unetpa&t de compensation par prédistorsion
d’autre part sont faites avec le méme signal aptificCeci veut dire que si I'on change de
protocole de modulation il est généralement néaesda refaire le processus d’identification
et de détermination de la fonction de prédistor@onr obtenir de tres bonnes performances
en linéarité. Une identification et une inversiasées sur le principe des noyaux de Volterra

proposé par [47] apporte une solution & ce prohléme

Un avantage indéniable de la prédistorsion numérign bande de base concerne la plus
grande facilité a implémenter I'adaptation de €wmion de prédistorsion en fonction de

certains parametres tels que la température ateiléssement. Le principal inconvénient de

la prédistorsion numérique est sa bande passantem@ tous les échantillons de données
doivent étre modifiés de fagon continue, une grapdmtité d'opérations mathématiques dans
le domaine numeérique est nécessaire. Si la frégudiéchantillonnage ou la bande passante
du signal de modulation augmente, la fréquenceldt® nécessaire ainsi que la quantité des
opérations augmentent. Une fréquence d'horloge @iexsée et une plus grande gquantité

d’opérations ont comme incidence une consommgapiois élevée.

On releve couramment deux différents types de gt@diion numeérique sans mémoire: La
prédistorsion basée sur des tables de données (aif Look Up Table) [48] et la
prédistorsion polynomiale [49]. Dans la prédistmsde type LUT, les coefficients de
prédistorsion pour toutes les valeurs d'entrée stmukés dans une table de conversion et le
signal d'entrée est multiplié échantillon par étilan avec ces coefficients. Dans le cas de
prédistorsion polynomiale, les caractéristiqued'almplificateur et de la prédistorsion sont
décrites par des fonctions polynomiales. Les coiefits du polynéme de la prédistorsion sont

ajustés en fonction de I'amplificateur pour dorliger a un systeme linéaire.

Théoriquement, la prédistorsion basée sur les L@t p linéariser un amplificateur de
puissance tres précisément, alors que la perforenavec la prédistorsion polynomiale
dépend de l'ordre du polyndme. L'augmentation deulasance du traitement numérique du
signal (DSP) a contribué au succés de la correctionerique des distorsions occasionnées

par les amplificateurs de puissance.

Citons a titre d’exemple un exemple de prédistorsiomérique appliquée a un amplificateur
de puissance Doherty 90 W a 2.14 Ghz en technoRigi®MOS et rapportée en [50] .En
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appliguant une prédistorsion numérique 'ACLR obiera 5Mhz de décalage de fréquence

est de -52.4 dBc pour un signal WCDMA a une sanse de sortie moyenne de 25 W.

L’amélioration en terme de linéarité apportée paprédistorsion numérique est de I'ordre de

12dB dans ce cas.

Tableau de synthéese :

N” | Technologie Fréquence Signal& | Puissance 1 Architecture
Bande
5 | LDMOS sci 2GHz CDMA 70W 35.4% Doherty +
5MHz Digital PD
7 LDMOS 1.8GHz GSM 250W 48% Doherty +
600KHz DPD
9 LDMOS 860MHz OFDM 400W 34% ET
6MHz
11| Asga Phem 2.4- Cw 20W 28% Ampli seule
3.6GHz
13 Asga 2.1GHz CDMA 300W 42% Doherty
seule
14 GaN 3.7- Cw 100W 68% Ampli seul
4.2GHz
17 GaN 14GHz | Biporteuse 120W 10% DPD
21 GaN 2.143GHz 200W 65% ET
22 GaN 3.7 GHz CW 100W 679 Ampli seyle
23 | GaN MMIC| 9GHz CW- 58W 30% Ampli seule
Pulsée
28 GaN 2.65GHz| WIMAX | 20W 56.7% Doherty+ET]|
20MHz (7.2dB
de
recul)
33 LDMOS 1GHz Cw 14.45W 60% Varactol
charge
35 GaN 2.18GHz Biton 30W 42% ET
6.2MHz
36| LDMOS 230MHz 1MHz 75W 55% ET
39| LDMOS UHF OFDM 400W 34% ET
6MHz (10dB
de
recul)
46 GaN 320MHz QPSK 100W 70% Analog PO
1MHz
50| SiLDMOS| 2.14GHz CDMA 90w Doherty +
5MHz Digital PD
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V. Conclusion :

A titre de conclusion de ce premier chapitre, ontp®ter une forte tendance a combiner

plusieurs techniques pour optimiser les performsuecerendement et linéarité.

On peut citer par exemple le cas d’'un amplificateaherty en technologie GaN a 2.14 Ghz

assisté par un modulateur de polarisation [51].

Ce niveau de complexité obtenu en combinant plusiEchniques fait que I'amplificateur de
puissance peut étre considéré comme un petit sg@iéme. En conséquence il existe un
intérét certain a développer un systéeme de caisatién associant la fonction amplification
et la mesure de ses performances avec des opérdgamaitement du signal pour le contréle
adaptatif des conditions de fonctionnement .Le kfppement d'un tel systeme de
caractérisation faisant I'objet principal de t@vaux de these va maintenant étre décrit dans

le chapitre 2.
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l. Introduction

Le systeme de caractérisation développé au coucesl&ravaux de thése a été initialisé dans
le cadre de la these de Grégoire Nanfack Nkondéil p pour objectif la caractérisation

d’amplificateurs de puissance de I'ordre de laidigale watt fonctionnant en bandes L et S et
soumis a des signaux modulés représentatifs desuwsigutilisés dans les applications de

communications.

Ces travaux de thése ont consisté a implanter mibicer les techniques de polarisation
dynamique de drain et de pré distorsion numériqueb@nde de base pour obtenir une
amélioration des performances en rendement ehéarlié .Il s'est agi en fait de développer
progressivement un systeme de caractérisationiéometlle pour aider & la conception de

solutions d’amplificateurs a gestion de puissanecenhique.

Cette caractérisation place I'amplificateur soest dans des conditions de fonctionnement
relativement proches des conditions réelles detimmrement dans les applications. De ce fait
elle tend a prendre en compte de maniere globsileffets non linéaires dispersifs.

Ce second chapitre va présenter une descriptiosydieme de mesure développé et ses
principales phases de calibrage, de conditionneneéntie gestion des signaux a vide

préalablement a I'insertion de I'amplificateur atee.

II. Description du banc de mesure
[I.1. Synoptique général

Le synoptique du banc de mesure est illustré digud. Ce banc est totalement piloté par
ordinateur. On peut considérer trois blocs : lechide génération, le bloc de réception et le

bloc de gestion de polarisation.
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Bloc polarisation

: - Oscilloscope | :
i Générateur _’A’mpllﬁcateur IPlal Numériqu?e <«
H de signaux d’enveloppe ) - - :
arbitraires DC-10MHz el §0) :
: 7 W U R - P
TP TTTTTTTTTT O APPSR PP FPTTPPPTIN L () T
B SR b Trigger
:------I---------T--Ii--------------------: Polarisationdedrain
EI L L E LRCELEEELEELS v :-u---u---:
—> Generateur| | Amplificateur : : : AP R :
:Q de signal RF Linéaire H > - +7| Soustest = 0| = [F 50Q
= modulé :
- = H Sssssssssssmmmnat
.IIllllIllllIxi'llllll.lllllllllllllllllll: -
Bloc génération E ‘
RN : Analyseur |  Sortie Video

‘<. Synchronisgtion 10MHz .
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_ Plan de référence vectoriels
Ordinateur| pande de base * &

Mesure des enveloppe
d’entrée/sortie RF

Bloc réception

CRYTTTEERPTTTTY P~ CETERTPEITEETY

Fig 2. 1 Synoptique du banc de mesure

Le bloc génération est basé sur l'utilisation danagéateur de signal modulé SMU 200A de
Rhodes et Schwartz, suivi d’'un amplificateur RFmsfrumentation fonctionnant en zone trés

linéaire avec un fort recul de puissance.

Le bloc réception est basé sur l'utilisation d’'umalgseur de signaux vectoriel FSQ 8 de
Rhodes et Schwartz qui réalise la démodulatiorsgiggux et permet I'acquisition temporelle

de leur enveloppe complexe.

Le bloc gestion de polarisation est basé suiisation d’'un générateur de signaux arbitraires
(AWG) suivi d'un amplificateur de puissance bassmdience (DC -10Mhz) . Les mesures
des tensions et courants a I'acces polarisatiotraie de 'amplificateur RF sous test se font

au moyen de sondes et d'un oscilloscope.

Un aspect fondamental réside dans la synchrooisatés signaux. Tous les appareils de
mesure doivent étre synchronisées entre eux d&ixplbiter les signaux d’enveloppe des
ondes RF mesurées a l'entrée et a la sortierdplifecateur sous test, ainsi que les signaux
de tension et de courant mesurés a l'acces deigailan de drain. L’analyseur de signaux

vectoriel fournit la référence 10 Mhz au génératiusignal modulé.
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Dans ce systeme nous utilisons la méme fréquerézhahtillonnage pour la génération de
'enveloppe du signal RF et pour la génération iuad de polarisation. Le générateur de
signal modulé fournit I'horloge au générateur taaie (AWG) qui est utilisé pour générer le

signal de polarisation de drain de I'amplificat&¥.

Le générateur de signaux modulés fournit égaleneesignal de déclenchement ‘trigger’ a
'AWG utilisé dans la voie de polarisation, a kifoscope ainsi qu’a I'analyseur de signaux
vectoriel. Le signal trigger matériel se composme'impulsion de largueur N*Te (N est le
nombre de points et Te la période d’échantillonhagenme représenté figure 2.2.

»
>

(BN

Amplitude (V)

»

N*Te > Temps (us)

A
4

Fig 2. 2 Descriptif du signal trigger

Ce trigger permet aux appareils de génération (v&l& et voie de polarisation) de
commencer la génération de signaux en méme terepsigiger pris sur la sortie Marker-Out
du générateur de signal modulé est connecté soiréke Trigger IN de I'AWG. Ce

déclenchement de génération des signaux dans les waees (RF et polarisation) est
nécessaire pour pouvoir appliquer les procédurakgdement temporel qui seront décrites

dans la suite de ce chapitre.

Le trigger sortant du générateur de signaux RF mésdest aussi utilisé sur un canal de
I'oscilloscope numeérique pour visualiser le courantla tension de drain mesurés par les

sondes.

On peut noter enfin que le signal ‘ Vidéo out ‘l@dmalyseur de signaux permet de visualiser

a l'oscilloscope le module de I'enveloppe du sidria.

Pour cela le trigger matériel va aussi vers |'enfféigger_In‘ de I'analyseur de signaux FSQ
afin d'éviter les problemes de déphasage entresigsaux d’enveloppe d'entrée et de sortie.
Ceci permet de visualiser le signal de sortie “@giddut’ du récepteur correctement a
I'oscilloscope numériqgue en méme temps qu’'uneaesbrét/ou Q du générateur de signaux

modulés.
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[1.2. Partie génération

La structure interne du générateur de signaux estnée figure 2.3.

Mémoire | Convertisseur Modulateur  Atténuateur Amplificateur
el N/A variable linéaire
ey
Mémoire O Convertisseur Q 4 Sortie RF
N/A
Trigger «— CLK
GPIB oL
LAN / synthétisé
10MHz

Fig 2. 3 Synoptique de la structure interne du uhatdur.
La génération des signaux | /Q a partir de I'ortBna se fait en suivant les étapes que sont :

- La génération d’une séquence binaire
- Le sur échantillonnage d’'un facteur Fs qui consastgouter Fs -1 zéros entre les
échantillons initiaux

- Le filtrage de type racine de cosinus suréleve.

Les données sont ensuite transformées en flottanbitd3 pour charger les mémoires du
générateur de modulation. Les profondeurs mémoarimales sont de 56 M-échantillons.

Ces différentes étapes sont illustrées figure 2.4.
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Suréchantillonnage

- g TR

0.1 1 IQ _I.I.I_I.l.lI_p
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) t g Q
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Ol | 11 :: ..I tL
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i . t \\ °
@ 06 | +0 /
/ | ~ \ - ;
filtrage de mise
NSNS en forme @
7 z 1 - | Q ' ;
Générateu F'—Er flottant 32bit i__ }
-/
t

\© 2 H

Fig 2. 4 Principales étapes de génération deasighiQ

Les convertisseurs numériques analogiques sontategertisseurs 16 bits — 100 Mhz. Les
signaux I/Q sont fixés a pleine échelle et la tammde puissance RF du signal modulé peut
se faire en variant la puissance de l'oscillategal et en utilisant I'atténuateur variable de

sortie comme indiqué figure 2.3.

La fréquence de porteuse peut varier entre 100&HGHz, et la fréquence de modulation
maximale est de 80MHz. L'amplificateur linéairerqpet de fournir une puissance de sortie

RF moyenne comprise entre -145dBm et 30dBm.

L'amplificateur de forte puissance de la société WEGA que nous utilisons en sortie du
générateur de signaux modulés est un amplificatgant deux bandes de fréquence: 1GHz-
2GHz et 2GHz-4GHz et pouvant délivrer une puissatesortie en saturation de I'ordre de
100 a 200 W. La réponse en fréquence de cet angtéfir est donné a titre d’illustration

figure 2.5.
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=Bl aled

-| PSR
“l A

Freguency (GHZ)

Power [\Watts

4 -2 42

Fig 2. 5 Réponse en fréquence de I'amplificateurstfumentation utilisé.

Cet amplificateur sera toujours utilisé avec urnurge puissance d’au moins 10 dB pour étre
parfaitement linéaire vis a vis du signal généré dius il lui est connecté en sortie un filtre
passe bande d'une bande passante d’environ 80 Mbtizlimiter la puissance de bruit émis

et rejeter tout résidu potentiel d’harmoniquesadfrdquence porteuse.

[1.3. Partie réception

Le synoptique de la partie RF du récepteur intérb@nalyseur de signaux vectoriel est donné

figure 2.6.
FI,=8.1GHz FI,=20.4MHz
o—— Atténuateur \ /\ 1 —
LPF BPF
f=8GHz f=8.1GHz RBW

Synthétiseur Synthétiseur
/\j oL1 /\j OL2

10MHz

Fig 2. 6 Synoptique simplifié de la partie RF @a&lyseur de signaux vectoriel

La bande de fréquence des signaux RF que l'analgseti mesurer s’étend de 20Hz a 8GHz.

Dans le synoptique simplifié de la figure 2.6 @ufpdistinguer:
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Un atténuateur en entrée qui permet d’adapter Veani du signal d’entrée a la

dynamique du mélangeur d’entrée.

Une double translation de fréquence pour aboutiteafréquence intermédiaire dont la
valeur centrale est de 20.4 Mhz. La fréquence akntdu filtre passe bande
déterminant la bande d’analyse (RBW) peut vangre 300KHz et 50MHz.

La partie démodulation du récepteur est illustiiere 2.7.

MHz

= 7 Ilémoite [
Bal = 3 |16il0é chartiflons )
Filie FI 14 bits cos
1 A Egaliseut Rééchartillonnenr Décimation
= j | | Reschanti [ | | HCO 20 4MHz 15308 P Processeur
- N lonneur
035205 F= f |
SNUMMHz nH/31 4MHz | : Mémoise |
] —— 1 1] échartillons—
¥
Friquance Bignal de
10 kHz...81,6 MHz déclenchement

Fig 2. 7 Synoptique de la partie démodulation'aealyseur de signaux vectoriel.

Les différentes fonctions utilisées dans ce schdendémodulation sont :

Un convertisseur analogique/numérique ayant ungquééce d'échantillonnage qui
peut varier de 20.4 Mhz a 81,6MHZ et une résotute 14 bits.

Un démodulateur 1/Q numérique qui convertit le aigmumérique vers le plan bande

de base complexe.

Un ré échantillonnage numérique qui permet de rdgl&équence d’échantillonnage

afin de l'adapter de fagcon optimale au signal deure

Un filtre de décimation qui est utilisé pour réduia fréquence d’échantillonnage dans
la bande de 10KHz a 81,6MHz, par pas de 0,1Hz.

Deux mémoires | et Q de 16 Méga échantillons cha@aur sauvegarder les données

IQ obtenues.

La dynamique de cet instrument de mesure dans de a® fonctionnement de démodulation

et traitement des signaux d’enveloppe est deréoda 60 dB.
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[1.4. Partie gestion de polarisation

Le signal de gestion de polarisation est mis ervresa partir d’'un générateur de signaux
arbitraires (AWG2021 - TEKTRONICS)). La fréquencéathantillonnage de cet AWG varie
entre 10Hz et 250MHz. La longueur d'enregistrenpenit aller jusqu'a 262144 points. Le
codage est de 12 bits et I'amplitude du signaaite dans une impédance de(®peut étre

réglée entre 0.05V créte a créte au minimub\écréte a créte au maximum.

A partir de I'ordinateur qui contrdle le systememdesure on calcule le module A(t) du signal
d’enveloppe complexe filtrd (t) + jQ(t). C’est ce module soiA(t): (I(t)2+Q(t)2) qui

est envoye a 'TAWG. Ce dernier travaillant avec tweoge externe qui est en fait celle qui
est interne au générateur de signaux modulés SNOW20générer un signal équivalent a ce
gue fournirait un détecteur d’enveloppe du signkl .RPour obtenir un niveau de tension
d'alimentation suffisante et pouvoir polariser umpéficateur de puissance RF, la sortie de
I'AWG est connectée a I'entrée d'un amplificateédire basse fréquence.

Nous utilisons pour cela le modele "F70PV" dedeié&té FLC Electronics. Cet amplificateur
de puissance qui a une bande passante qui s‘étecantinu (DC) a 5Mhz possede comme
élément constituant principal un amplificateur @pi@nnel de puissance .Son étage de sortie
utilise deux transistors MOS de puissance compléares avec une polarisation +37V et —
37V comme représenté figure 2.8. Cet amplificatgeircomporte en générateur de tension

avec une impédance de sortie tres faible de I'cddreohm.

+37V

Cc, 5pF %=2Aﬁus
V|—4+? 3| i = V,/Rs
5 PAO9
470pF 13uH
—3?\/ 39K
1000 A

.50

Fig 2. 8 Circuit de sortie de I'amplificateur leiée d’instrumentation DC-5MHz
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Le gain en tension variable est au maximum dell J&ut délivrer une tension maximale de

sortie de 70V. Il peut délivrer au maximum un @mnirde 2A.

Pour mesurer les tensions et courants générésraéa de cet amplificateur et fournis a

l'acces de polarisation de drain de lI'amplificatdRIF sous test on utilise une sonde de
courant, une sonde de tension et un oscilloscopas Mtilisons un oscilloscope 4 canaux (
Agilent MSO7104A) qui a une bande passante de H¥)Mne fréquence d'échantillonnage

de 2GS/s et une profondeur mémoire de 8Mpts.

Nous utilisons une sonde passive de tension HRFADILOO74C. Celle ci peut effectuer des
mesures jusqu'a une fréquence maximale de 150 Melzemps de montée (calculé) est
inférieur a 2,33ns, la résistance d'entrée et 1hivi@en cas de terminaison en 1 MOhms), la

capacité d'entrée est de I'ordre de 15 pF , ave@lage de compensation entre 9 et 17 pF.

La sonde de courant utilisée est le modéle N2782Aadsociété Agilent. Cette sonde peut
mesurer un courant DC et AC jusqu'a une frequdece0MHz avec une valeur maximale de
30 Amperes RMS. Cette sonde peut se connectestelinent a I'entrée haute impédance

de l'oscilloscope.

Afin de vérifier le bon fonctionnement de la voie polarisation nous avons fait plusieurs
mesures de courant et de tension en connectastaelbur une résistance ®Cette valeur
d'impédance est proche de celle que présenteekapolarisation de drain de I'amplificateur
de puissance RF GaN Cree 10W sur lequel sera ciénoette voie de polarisation et dont les
résultats seront détaillés dans le chapitre 3.sdile@ma du banc de mesure utilisé a cet effet

est présenté figure 2.9.

Oscilloscope
Numérique
A
: Ipc(®) Vit
\/l 2 . ~2 | Générateur 3 be oc(®)
Ordinateur : +Q .| de signaux - A'mpllflcateur R
arbitraires d'enveloppe v > 500
: DC-10MHz
Plan de référence Ay =5V

bande de base

Fig 2. 9 Voie de polarisation fermée sur®0

Une série de mesure est présentée pour plusiges de signaux.
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11.4.1. Mesure de courant et tension en DC

Une premiere mesure est celle qui sera mise enecglawnts le cas d’une caractérisation d’un
amplificateur RF avec une tension de drain constadbus envoyons un signal constant et
égal a 1V dans I'AWG. Nous réglons I'amplitude signal analogique que va générer la
sortie de 'AWG a 2.8V puis nous réglons le gainl'denplificateur DC-5MHz au gain en
tension maximal qui vaut 10. Les courbes de tenstade courant mesurées aux bornes de la

résistance 90 sont données figure 2.10.

~~
:E 0.62 > 290
—— N
o 061 o 288
= D 286
> 060 S
(7] ) 28.4
<)
= D 282
= E 28.0”.’%*“*""‘*”‘*.“”“”*
278
S o057 Q
>S5 2 27.6
8 0.56 © 274
|_
056t T T 27.2
-100 -80 60 -40 20 O 20 40 60 80 100 -100 -80 60 -40 20 O 20 40 60 80 100
Temps (us) Temps (us)

Fig 2. 10 Mesures de tensions et courants surieadepolarisation en DC

La tension mesurée est égale a 28V, avec une iearide 0.1V. Le courant mesuré est de
0.59A avec une variation de 10mA .Ceci montrede fonctionnement de notre systéeme de

polarisation en mode de polarisation fixe.

I1.4.2. Mesure de courant et tension de forme sinusoitH®KHz-5MHZz)

Dans le but d’appliquer une forme de signal detrébm de polarisation que I'on retrouvera
pour un test de type biporteuse de I'amplificatéarpuissance RF avec enveloppe tracking
nous envoyons a 'AWG une séquence correspondantaaule d’'une sinusoide ayant une
amplitude maximale égale a 1V . Apres les réglalgeamplitude dans 'AWG et du gain de
'amplificateur DC-5MHz, les courbes de tensiondet courant mesurées aux bornes de la

résistance 90 pour une fréquence de la sinusoide de 100KHzraontrées figure 2.11.
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Fig 2. 11 Mesures de tension et courant correspdradamodule d’une sinusoide a 100Khz

Nous obtenons une variation de tension de polasa&ntre OV et 28V et nous constatons
gue le courant suit bien les formes de la tensans slécalage. Pour voir I'effet de la vitesse
de modulation nous effectuons les mémes typesedeimas pour une sinusoide de 5MHz qui
va donner un module ayant une fréquence de rapétitorrespondante de 10MHz comme

illustré figure 2.12.
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Fig 2. 12 Mesures de tension et courant correspdradamodule d’'une sinusoide a 5 Mhz

Apres réglages de 'amplitude dans 'AWG, la tensimesurée montre une limitation des

niveaux entre 12V et 28V, tandis que les niveaidéalement amplifiés devraient étre

compris entre OV et 28V. Cette limitation est nali@ment due a la bande de fonctionnement
de I'amplificateur DC - 5 MHz.

11.4.3. Mesure de courant et tension applicable & un edgpd OAM16
(1L00KHz-5MHZz)

Lorsque on génére un signal qui représente le reatkil’enveloppe complexe d’'un signal de
type QAM 16 a 100Ksymb/s et a 5Msymb/s on obtit® résultats présentés figures 2.13 et
2.14.
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Fig 2. 13 Mesures de tension et courant corresparadamodule d’une enveloppe de
modulation de type QAM 16 a 100 Ksymb/s
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Fig 2. 14 Mesures de tension et courant corresparadamodule d’'une enveloppe de
modulation de type QAM 16 a 5 Msymb/s

Dans le cas 100 Ksymb/s la tension mesurée awebalm la résistance G0varie entre 0V et
28V et le courant mesuré est équivalent a la tenshienue divisée par la résistanc&50
Pour le cas 5Msymb/s ,le probléme des niveauwengdn apparait mais le courant suit bien
les variations de tension. Il est important deciggr que les limitations des niveaux de
tension seront corrigées par une partie logiciefleréglant la forme de la loi de commande
appliguée sur le vrai circuit de polarisation dariplificateur RF. Cet aspect sera décrit dans

le troisieme chapitre.
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[1.5. Etalonnage et vérification de la dynamique de meesur

11.5.1. Correction d’enveloppe de la chaine de mesure

Le systeme de mesure développé utilise un analysetoriel de signaux ayant un seul canal

de mesure. Il faut donc utiliser un commutateudeztx coupleurs comme illustré figure 2.15.

o ! }
" oy I
& Générateur 10MHz| Analyseur
SMUZ200A FSQS8

5 Amplificateur ! il -J -—-

9 RF Linéaire Commutateur an an de mesure

CU | Pmes

=

O —0 *—

@

Plan 3 Plan 4
» = L {DST— = | 500
Plan 1— v 5,\\
‘ DST1 PDSTZ

Signal d'entrée_ “Signal du sortie

Fig 2. 15 Principe de I'étalonnage du systeme dsure.

Les blocs passifs composés du commutateur, deslecwspet des cables doivent étre
caractérisés afin de corriger les mesures faitéanalyseur pour en déduire les mesures
d’enveloppe des signaux RF présents dans les manséférence en connecteur notés

respectivementdiri et Bsre.

Le principe de cette correction est le suivant :

- Une mesure des paramétres S en module et en pbasaite pour une bande de
fréequence assez large ( 2-4 Ghz par exemple) lstiglans 1 et 2, entre les plans 1 et

3 et entre les plans 4 et 2 de la figure 2.15 n@Guera respectivement les parametres

correspondants,,( f); S, ( f);S,( f).

- Un programme d'interpolation de type Spline pasgamtles points de mesure est
appligué pour déterminer les parametres S subande de fréquence centrée sur la
fréquence porteuse et ayant une largeur de I'addr® fois la bande de modulation

utilisée . Cette étape d'interpolation est nécessaiour avoir une précision
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d'étalonnage en fonction de plusieurs parametl@drequence centrale, la bande de
signal, la fréquence d'échantillonnage et le nondeepoints de mesure. Ceci est

illustré graphiquement figure 2.16.

Points de mesures des [S]

Voo

T T

2 GHz  Fo 4GHz
BW
5BW

Fig 2. 16 lllustration graphique de I'interpolatieffectuée pour la correction d’enveloppe.

Les signaux d’enveloppe corrigés sont détermirsgss de domaine fréquentiel a I'aide des

equations (2.1) et (2.2):

()

oéj)l

Xsignal_d'entré£3f ): ~21(f)xx signal_meSLq'e) (2.1)
- 1 ~
Xsignal_de_sortigf )_ §24(f)xx signal_mes&frg (2.2)

Sij sont ici les parametres "S” en équivalent pdsas.

X (f ) sont les spectres des signaux d’enveloppe damsdas Bsti et st

Les enveloppes complexes des signaux modulés psésenentrée et en sortie du dispositif
sous test sont ensuite déterminées dans le doteanmorel en appliquant aux spectres définis
ci dessus une transformée de Fourier inverse. T@atréalise en fait une correction de temps

de propagation de groupe du bloc passif et un ciioredes pertes.

11.5.2. Mesure a vide en mode CW

Une validation de cet étalonnage est faite elise@d une connexion directe entre les deux

coupleurs de mesure comme indiqué figure 2.17.
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Fig 2. 17 Montage de validation de I'étalonnage.

D’une part on réalise une mesure de puissance meyavec une sonde de puissance Rhodes
et Schwarz NRP-Z11 pour un signal RF CW que l'ataye dans la bande de fréquence
d’'intérét. D’autre part on mesure avec l'analysder signaux vectoriel opérant en mode

démodulation I/Q I'enveloppe du signal qui estslae cas un signal DC.

A titre d’exemple, pour une fréquence de travail3d@.GHz, et un balayage de puissance
allant de -80dBm a + 15 dBm on obtient les @ssiimontrés figure 2.18
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Fig 2. 18 Mesure de validation de I'étalonnageeissance.

Ces résultats de mesure sont obtenus en fixatgérigteur d’entrée de I'analyseur a 5dBm.

Ces resultats permettent en plus de montrer @uyramique du banc pour des mesures
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temporelles d’enveloppe est de I'ordre de 55dB.rlles puissances inférieures a -55dBm ou
supérieures a 5dBm les puissances ne sont padiqigesn parce qu'on se trouve
respectivement dans la zone de bruit de l'analystudans la zone non linéaire des
mélangeurs de l'analyseur. On peut noter égalenggigt dans cette gamme de puissance le

déphasage mesuré fluctue d’environ +/- 2 degrésmmita montre la figure 2.19,

20

10 1 : :
D \’\A/J A 1 1 {
N% 0 i W‘Il ‘-‘:_\)
17 1 1 1
g -10 ] LI 55dB k! J
%-20 - : .
2 | :
£1-30 1 I
Q 4

-40

-50

-80 -70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 O 10 20
Puissance de générateur (dBm)

Fig 2. 19 Mesure de déphasage pour la validatolethlonnage.

11.5.3. Mesures en signaux modulés

Nous avons fait une mesure de vérification de laadyique du banc de mesure en signal
modulé. Pour cela nous faisons une connexion direntre les deux coupleurs de mesure

comme représenté figure 2.20.

Mesure entrée: : Mesure sortie

Amplificateur
Linéaire

SMU —

Coupleur Coupleur150Q

PC

SWITCH
FSQ !

Fig 2. 20 Synoptique du banc de mesure pour lact@isation de la dynamique du banc en
signal modulé.
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Nous utilisons par exemple un signal de type QAMIGuUS mesurons les puissances
moyennes d’entrée et de sortie ainsi que I'AC#Rerminé a partir de la mesure temporelle

des enveloppes suivie d’une transformation de kaurr

Nous utilisons deux méthodes pour le balayage dpulasance d’entrée. Un schéma de
principe de notre systeme de génération est rapdgére 2.21 pour expliquer les deux

méthodes.
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Fig 2. 21 lllustration des deux méthodes de balayhgpuissance des signaux.(a) balayage de

I'amplitude maximale des signaux I/Q - (b) balag/aly niveau de puissance de I'OL.

La premiére méthode (Figure 2.21.a) consiste & fixepuissance OL du modulateur et a
balayer la puissance d’entrée par le changementatiule maximal de I'enveloppe du signal
en bande de base avant de I'envoyer vers le meduldQ. Pour faire un balayage de N
points de la puissance d’entrée, nous géenéeronssNefgignal en bande de base et chaque fois

on le multiplie par un facteur d’amplitude K diféént (Ki<K<Ky).

La deuxieme méthode (Figure 2.21.b) consiste a fexenodule maximal de I'enveloppe du
signal en bande de base et a balayer la puissdnde @odulateur. Dans ce cas pour faire un
balayage de N points de la puissance d’entrée, géunérons un seul signal en bande de base
avec une amplitude constante correspondant aidaiibn pleine échelle des convertisseurs

numériques analogiques et on change N fois laspne du modulateur (R <Po<Pwuax)-
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Chapitre 2 : Mise en ceuvre du banc de mesure

11.5.3.1. Mesure AM/AM a vide

Nous mesurons avec les configurations du banc tdécdans le paragraphe précédent la
puissance de sortie moyenne en fonction de la gnigsd’entrée moyenne pour des signaux
d’entrée de type QAM16 a 5 Msymb/s avec un filtrageracine de cosinus suréleve et un
roll off de 0.35. La mesure montrée ici est fateine fréquence centrale de 2.5GHz. Le
balayage de puissance d’entrée est fait en motifemplitude maximale de I'enveloppe en
bande de base (Figure 2.21.a). La figure 2.22 radatrcourbe Ps/Pe moyenne obtenue.

[é)]
o

IN
o

30 1

20

10 -

0

Puissance de sortie (dBm)

-10

2o
20 -10 O 10 20 30 40 50
Puissance d'entrée (dBm)

Fig 2. 22 Courbe de puissance moyenne a vide dudmmesure.

Une réponse linéaire est constatée pour la vaniae la puissance de sortie moyenne a vide
en fonction de la puissance d’entrée moyenne, dengpntre la linéarité en puissance

moyenne de notre banc de mesure dans une zonétgmdsde -10dBm a 50dBm.

Cette mesure de puissance moyenne ne permet pageddinement du taux de non linéarité
gue peut commencer a générer la chaine de mesare cBla une mesure d’ACPR a vide

apparait nécessaire.

11.5.3.2. Mesure ACPR a vide

Dans cette étape, nous faisons une mesure d’ACRH&egour un signal de type QAM16 et
deux valeurs de la bande de modulation (100Ksymib@Visymb/s).Les résultats de mesure
sont montrés figures 2.23 et 2.24. Pour chaque ébaled modulation nous faisons deux
mesures ; la premiére correspond a un balayageudsance par le module maximal
d’enveloppe en bande de base et l'autre correspamnt balayage par la puissance d’OL du

modulateur.
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Fig 2. 23 Courbe d’ACPR a vide dans le cas d'undVQ®& a 100Ksymb/s

Les courbes de mesure se divisent en trois zonksédeité en fonction de la puissance.

Pour une puissance de sortie supérieure a 40dBngndinéarité obtenue en terme
d’ACPR devient inférieure & 50 dBc. Ceci est dia aone de fonctionnement non
linéaire de notre chaine d’amplification. En effdt dBm (soit 10 W) correspond

environ a un fonctionnement avec 13 dB de recypulssance de notre amplificateur
de puissance 200W.

Pour une puissance de sortie variant entre 15dB88 eBm, 'ACPR est supérieur a
50dBc. Dans cette zone, les deux méthodes de dumaglonnent de bonnes
performances.

Pour une puissance de sortie inférieure a 15dBngtarede différence apparait sur la
linéarité du systeme selon la méthode de balaghgisie. En balayant la puissance
de I'OL du modulateur la réponse est trés linédamdis que le balayage par
I'enveloppe en bande de base fournit de mauvaisdermances. Ceci est du au fait
gue pour un module de signal dentrée trés faibks lconvertisseurs

numeriques/analogiques de 16 bits ne fournissemtigpgrécision souhaitée pour la
génération de signaux | et Q analogiques. Cet asgpealégrade si la bande de

modulation augmente comme le montre la figure 2.24.
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Fig 2. 24 Courbe d’ACPR a vide dans le cas d'uAdQ6 a 6 Msymb/s

Si on souhaite une valeur a vide d’au moins 50 dBgourra faire des caractérisations de
linéarité d’amplificateurs sur une plage de puissatienviron 40 dB. Cette plage devra étre
respectée si on veut juger de la linéarité du dighsous test seul et non d’une cascade entre

chaine de génération et amplificateur sous test.

[1.6. Synchronisation logicielle entre les enveloppes degpaux RF
d’entrée et de sortie
Comme le récepteur utilisé dans notre systemgoseede qu'un seul canal de mesure, les
mesures simultanées des signaux d’entrée et dée slun dispositif sous test sont donc
impossibles. Ceci nécessite une étape de synchtimmidogicielle entre ces signaux qui sont
capturés séquentiellement si on veut tracer lesctéistiques de transfert d’enveloppe du
dispositif sous test. Cette étape n’est pas néicesgaur caractériser un amplificateur en
mode statique en utilisant successivement plusimesires en mode CW qui correspondent a

des signaux d’enveloppe DC sur les voies | et Q.

Le probleme de synchronisation apparait lorsgsfédgit de caractériser I'amplificateur
soumis a un signal modulé en terme de caractéarestige transfert d’enveloppe (AM/AM et
AM/PM ) instantanées ou bien en terme de linépatéle critere ’EVM .

Considérons a titre d’exemple un signal d'entd&éype QAM16 avec un débit symbole de
100Ksymb/s, filtré en racine de cosinus surélevecawn roll off de 0.35. Les figures 2.25 et
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2.26 présentent respectivement les modules dedoppes complexes d’entrée et de sortie
ainsi que les diagrammes vectoriels mesurés séqliement en entrée et en sortie de
I'amplificateur sous test (CREE GaN 10W a 3.6GHz).
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Fig 2. 25 Exemple de modules d’enveloppes mes@eesntrée et en sortie d’'un dispositif (

QAM 16 100 Ksymb/s) avant synchronisation logi@ell
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Fig 2. 26 Exemple de diagrammes vectoriels mesamé@ntrée et en sortie d’un dispositif (

QAM 16 100 Ksymb/s) avant synchronisation logi@ell

Sur la figure 2.25 un décalage temporelapparait entre les modules des enveloppes
complexes d’entrée et de sortie. Ce retaedt du a la non synchronisation matérielle ewmtre |
générateur et le récepteur. Sur la figure 2.26eaurt pbserver une rotation de phagesntre

les diagrammes vectoriels des signaux d'entrée etsdrtie. Celui ci met en évidence le

déphasage entre les oscillateurs locaux internegedérateur et du récepteur auquel s’ajoute
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un déphasage moyen entre signaux d’entrée et die spporté par I'amplificateur de
puissance. Il est ainsi clair que la caractérisagin signal modulé effectué sur ce systeme de

mesure nécessite une procédure de synchronisaganelle.

Dans la littérature, on trouve plusieurs procéddesynchronisation appliquées aux mesures

d’enveloppes de signaux modulés.

Des procédures de synchronisation par inter-cdiwélaemporelle ont été appliquées dans
[2][3]. Des procédures faites par linter-corri@atfréquentielle sont rapportées dans [4].
Dans [5] la procédure de synchronisation utiliséasiste a générer un signal en bande de
base qui comprend une premiere séquence de déetaanh suivie par la forme d'onde a
mesurer Ensuite le signal mesuré est synchronisé temggonelht avec le signal de référence
en alignant les séguences de déclenchement dessigmaux. La premiére période du signal
réel est supprimée afin d'éliminer les variatiorengitoires sur la forme d'onde liée a la

séquence de déclenchement.

En utilisant l'inter-corrélation dans le domaineperel, la résolution temporelle est égale au
temps d'échantillonnage Te, tandis qu’une interétation réalisée par un calcul dans le
domaine fréquentiel permet une meilleure précisenporelle. C'est la raison pour laquelle
nous allons mettre en ceuvre dans ces travaux woeedure d'inter corrélation fréquentielle

gue nous allons décrire maintenant.

Considérons I'enveloppe compleiﬁ(t) mesurée a la sortie d’'un dispositif sous tesorSi

'exprime au premier ordre par un gain complexeiéeant en fonction de I'enveloppe

complexe d’entréef((t) on ales relations (2.3). et (2.4).

y(t)= Grx(t-t)el® 2.3)

2T+ ¢O)

7(1)= 6 X ()l @.4)

En faisant le produit des transformées de Four@mrjuguées des signaux d’enveloppe
d’entrée et de sortie, on obtient la transforméeFdarrier de l'inter-corrélation entre ces
signaux d’enveloppe comme indiqué par I'équatidri 2
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><l
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24 (ff e

La phase de cette fonction d’'inter-corrélatiorgéréntielle nous permet d’accéder au retard

TF[corr(

moyen d’enveloppe sur la bande de modulation ainsi qu’a la rotatienphasepy entre les
deux signaux d’oscillateurs locaux émission et poa que nous ne pouvons pas relier

physiquement dans la configuration actuelle duesystde mesure.

L'organigramme montré figure 2.27 décrit la pragédde synchronisation logicielle utilisée.

Ve (t)
. Ye (F)
) Y (f) o X ~j (27 1+¢,)
y(t) /. e
Récepteur—{ TF Y (f)
Estimation

Inter-corrélatiomr™ Phase [

T etoq

Générateur™ TF )((f)
X (t)

Fig 2. 27 Organigramme de la procédure de synckation logicielle

Pour visualiser la détermination de ces parametetsgy , on a tracé figure 2.28 le spectre
d’inter-corrélation en module et en phase pouakdun amplificateur de puissance soumis a
un signal de type OFDM avec 128 sous porteuseSQ@AM a 1 Msymb/s filtré en cosinus
surélevé avec un roll off de 0.1. On note que dansande du signal utile la pha?e est

linéaire en fonction de la fréquence. On peut aléserminer une équation de droite du type :

¢ =2mT [T +4,.

107



Chapitre 2 : Mise en ceuvre du banc de mesure

20 1

@ ,
—_ 0 I I
m ] o
T 20 -
% 4
S 407
_g. -60
1 | |
< -80 T 1 : . B | (T ——
-100 Y- ! ! HI
PV NN U S S
21 15 -09 -@5 @5 09 15 21
| |
21000
(b) . .
17000 l B/l
D
—~ . .
@ 13000 | |
CU (po " "
£ 9000 A |
o . _
/ r= Ys ~¥Ya
5000 SI— pAT =
. . Xg = Xp
1000 — e — . i ; ;
21 15 -09 -05 00 05 0.9 15 2.1
F (MHz)

Fig 2. 28 Exemple de tracé du spectre de la fonatiinter corrélation entre les enveloppes

d’entrée et de sortie (a) module (b) argument

Connaissant par cette technique une estimatiotiveriaent précise de et ¢ la correction
logicielle des enveloppes mesurées en sortie deplificateur s’effectue comme indiqué sur
'organigramme de la figure 2.27 .Cette étape ateection logicielle est appliquée entre les
signaux d’entrée et de sortie de I'amplificateurpdéssance sous test si on veut caracteriser
son comportement seul .Dans le cas abordé danbalgite 3 ou on veut appliquer une
prédistorsion numeérique pour linéariser le compoetet de I'amplificateur étudi€, cette étape
de correction est appliquée sur la chaine endiégsavoir entre le signal d’enveloppe de sortie

de I'amplificateur et le signal d’entrée en bandédse génére par I'ordinateur.

Aprés avoir appliqué la correction issue de ce utadtinter corrélation dans le domaine
fréquentiel on peut observer figures 2.29 et 218 onne synchronisation entre les modules
des enveloppes des signaux.
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Fig 2. 29 Exemple de modules d’enveloppes mes@eestrée et en sortie d'un dispositif (

QAM 16 100 Ksymb/s) aprés synchronisation logieiell
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Fig 2. 30 Exemple de diagrammes vectoriels mesmé@ntrée et en sortie d’un dispositif (

QAM 16 100 Ksymb/s) aprés synchronisation logieiell

[1.7. Alignement temporel entre signal RF modulé et digegolarisation

Le banc de mesure construit au cours de ces tradauthese permet d’appliquer et d’étudier
la méthode de polarisation dynamique (Envelope Kimgy. Pour cela une procédure
d'alignement temporel est indispensable entregleaside polarisation et I'enveloppe du signal

RF modulé de sortie afin que le signal de poldosasoit appliqué au bon moment par
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rapport au niveau d’amplitude instantanée de I'@mpge du signal RF , ceci au plus prés de

I'accés drain de la cellule active de 'amplifieat.

Plusieurs techniques ont été rapportées dangtéaalure en retardant une des deux voies par
rapport a l'autre.

Dans [6], le principe utilisé consiste a balayerdiard entre la voie de polarisation et la voie
RF dans une plage de +0.2Z%fnoe €t @ mesurer les puissances sur les canaux atjate
est indiqué que dans ces conditions des variadoAPR de plus de 10 dB sont obtenues.
L'augmentation du retard sur I'enveloppe augmeatguissance dans la bande latérale
inférieure. Un retard de moins de 0.0%dboe SUr le signal d'entrée par rapport au signal de
commande de polarisation est requis pour atteingire linéarité optimale. Les auteurs
indiquent que le retard optimal correspond au ppour lequel les puissances des bandes
latérales inférieures et supérieures sont égaéesde dissymétrie).

Les effets de la différence entre les temps degpascde I'enveloppe du signal RF d’entrée et
du signal de modulation d'alimentation sont égal@nééudiés dans [7]. Les travaux de cette
référence indiquent que la sensibilité des perfocea est moins importante vis a vis de
l'alignement temporel si le signal de contrdle déapsation est une version filtrée du module
de l'enveloppe instantanée. Nous reviendrons sgr aspects de filtrage du signal de

commande de polarisation dynamique en fin de maitusc

Dans [8], la solution de I'alignement temporel é¢stesa utiliser une ligne a retard sur le signal
d’entrée .Cette ligne a retard est située justetalamplificateur sous test. L'amplificateur
mesuré est un LDMOS 400 W avec un contrble dederde drain dynamique qui génere
deux valeurs différentes de VDSO0. Les résultaterals pour un signal OFDM a 6 MHz avec
un PAPR de 10 dB montre que la PAE dans le casabatrole dynamique de tension de
drain est de 34%, ce qui est supérieur de 15 ppantrapport au cas a VDSO constant et égal

a 40V .Ces performances correspondent a aveecuhde puissance del0 dB.

On peut noter qu’on retrouve également ce problgéretral d’alignement temporel dans le
cas d’'un contrdle de polarisation de grille [Qpkgué sur un amplificateur Doherty 3 étages
pour optimiser la plage de recul de puissance agudlle on maximise la puissance et le

rendement de I'amplificateur.
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Pour illustrer cet aspect, considérons figure 2181lschéma simplifié d'un amplificateur de

puissance avec la technique d’enveloppe tracking(ET

CHAINE S(Y)
= = =p| D'’AMPLIFICATION
| RF
E(t)
|
CHAINE
PC D’AMPLIFICATION
DE POLARISATION
| A

| CO) I

————————————J

Fig 2. 31 Représentation de principe d’un amg@ifcr avec enveloppe tracking

Le signal d'entrée RF suit le chemin d'amplifieatRF pour arriver vers I'amplificateur sous
test. On note E(t) I'enveloppe de ce signal gépérd’ordinateur en bande de base. Le signal
de contrdle de polarisation noté C(t) doit entrangl une chaine d'amplification avant
d'atteindre I'accés de polarisation de drain dapl#icateur sous test. L’enveloppe du signal

RF modulé résultant en sortie de 'amplificateurredée S(t).

Dans une premiere étape initiale et pour desitiond de puissance RF moyennes (quelques
dB de backoff) on mesure et on trace les caratigues AM/AM instantanées soit S(t) en

fonction de E(t). L'exemple obtenu pour un sigda type 16QAM avec un débit de

100Ksymb/s et un filtrage en racine de cosinugleué avec un roll off de 0.35 est présentée
figure 2.32. Pour effectuer cette mesure un pd#iloi de commande de polarisation Vdso =
F( E(t) ) est appliqué .Le probléme de la détertivnade cette forme de la loi de commande
de polarisation de drain en fonction de la puissatientrée qu’il est nécessaire d’appliquer

sera abordée dans le chapitre 3.
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|S(t) |Sortie Amplificateur(v)

00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10 1.1
|E(t)| Entrée normalisée bande de DQQ

Fig 2. 32 Allure initiale de la caractéristique AW dynamique d’ un amplificateur avec
enveloppe tracking non aligné temporellement

En retardant progressivement le signal de commdadmlarisation par rapport a I'enveloppe
du signal d'entrée RF, les courbes AM/AM obtenuas plusieurs délais, < 1, < 13 < 14 sont

illustrées figure 2.33.

Fig 2. 33 Evolution des caractéristiques AM/AM dymques d’un amplificateur avec ET en

fonction des différents retards temporels

Ces courbes montrent que le retaydptimal est celui qui correspond a la courbe AM/AM

ayant la surface la plus faible. Il est égalemetéressant de constater I'effet de ces décalages
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temporels sur les performances en ACPR en EVM i.€#anontré figure 2.34 dans le cas

d’'un amplificateur pour une puissance de sortieanag de 36 dBm.

18] 36 N
16 !\ 34 / \ ACPRmax
14 =327 [\ |
’\a 12 - \\ / % 30 ] \ > TOptimaI=T4~
S 14 ~ 28
EVM . x 1
§ 107 ‘h-\ min / o 26 )[ \\
w 8] > Toptimal J4 / 2 24 1 / \
6
=N 22|
4] N 20 ] .
0 2 4 6 8 1012 1416 18 20 0 2 4 6 8 1012 14 16 18 20
7 (0.625*us) 1 (0.625*us)

Fig 2. 34 Evolution de 'EVM (a) et de I' ACPR)( autour du décalage temporel optimal

Les meilleures valeurs d'EVM et d'ACPR corregjmnt au retard optimal qui donne la

courbe AM/AM la plus fermée possible.

Pour déterminer les conditions qui corresponddatfarmeture de la courbe AM/AM nous
calculons la somme des différences entre les ogBmmaximales Smaxi et minimales Smini
pour chaque abscisse E(g la caractéristigue AM/AM mesurée. Ceci essilié figure 2.35.
Puis un écart moyen est déterminé en divisant cgiteme par le nombre de points
d’'abscisses considérés.

IS

4

ecart =S, ;- S

max i min i

écart = z écar‘%/imax

> |E(D)]

[EON

Fig 2. 35 lllustration de la détermination du talexdispersion de la caractéristique

d’enveloppe AM/AM instantanée
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La procédure de recherche du retard optimal ikesprar I'organigramme de la figure 2.36.

T-0
}

Mesure

|

Calcul écart —

Base de
[=T+1 Données ; T
serrssasnenniannn . optimal

NON broreseesseseied

Oul

Fig 2. 36 Organigramme de la procédure de détetiomdu retard optimal.

Cette procédure nous ameéene au retard optimal aquéspond a I'EVM minimal et TACPR
maximal. Le pas de balayage du retarést dans un premier temps un multiple du pas

d'échantillonnage I

Dans un deuxieme temps nous cherchons a affingsadedu retard appliqué. Pour cela on
effectue un balayage plus fin centré autour diardeoptimak, avec un pas de 0.05 us dans
les deux directionst{+K*0.01us,14,-K*0.01us). K est un entier. L'ajout de ce retasd fait

maintenant dans le domaine fréquentiel afin d’awmie résolution temporelle équivalente
inférieure au pas d'échantillonnage. Cela peut aee fen calculant préalablement la
transformée de Fourrier du signal de contréle diration a envoyer vers la voie de

polarisation puis en multipliant le spectre obt@an la fonctione 2" *, olt est le retard fin

gue I'on veut appliquer.

Suite a cela, une transformée de Fourrier invessampliquée pour obtenir le signal temporel
a envoyer a 'AWG connecté sur la voie de polaiasatCes modifications de signaux sont

faites dans le plan en bande de base sur l'oedinpar des programmes écrits sous Scilab.

Pour constater I'effet obtenu avec ces réglagesrious tracons figure 2.37 les courbes de
variations d'’ACPR et de rendement en puissancetéajopour une puissance de sortie
moyenne de 37.5dBm .Le signal appliqué est un BIFRAM avec un débit de 100Ksymb/s.
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Fig 2. 37 Variations d’ACPR et de rendement powr \diiations fines du retard temporel

autour de la valeur optimale

Le point qui correspond au compromis rendemendhté est celui que nous choisissons

comme point de retard optimal. Dans le cas présentét écart de recalage temporel vaut -

0.05us alors que le pas d'échantillonnage esté@&25us.

Ce retard varie avec le débit du signal d'entréenensi la puissance moyenne du signal est

fixée .Ainsi pour les résultats qui seront prédermtu chapitre 3 chaque fois que I'on changera

le débit du signal on appliquera cette procédunedeerche du retard optimal.
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[1l. Conclusion

Ce chapitre a présenté le systeme de caracténsgtio va nous permettre d’étudier la
combinaison des techniques de contrble de polemsat de pré distorsion numeérique
appliguée a la recherche de I'amélioration desoperdinces en rendement et en linéarité des
amplificateurs de puissance. Il a particulieremét® mis en évidence I'importance des

procédures de synchronisation logicielle et d’aigrent temporel.

A titre de conclusion de ce chapitre on indiqualessous, a partir de formes typiques de
mesures temporelles d’enveloppe effectuées suystérse, les formulations programmeées
pour calculer les différents parametres telles lgsepuissances, le rendement, 'ACPR et
'EVM . Ces parametres et leurs variations seramlysés conjointement pour juger des
résultats de mesures qui vont étre exposés daimajetre 3 et qui sont obtenus en exploitant

le systéme de mesure qui a été décrit dans cedebapitre.

Penons par exemple les formes de signaux | et €habs apres synchronisation logicielle en

entrée et en sortie d’'un dispositif et présentiégsres 2.38 et 2.39.
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Fig 2. 38 Exemple de signaux | et Q mesurés arbend’un dispositif sous test
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Fig 2. 39 Exemple de signaux | et Q mesurés arteestiun dispositif sous test

Les signaux d’enveloppe complexes d’entrée et deessont définis de la fagon suivante :
Vek = Iek+ erk
Vsk = Isk+ JQ sk

La caractéristique AM/AM est le module du signalsrdmtie|vsk| en fonction du module du

(2.6)

signal d’entrég/,|.

La caractéristique AM/PM est la difference de phasee le signal d’entrée et le signal de

sortie, ata imag( V) | _ ata imag \,) en fonction du module de signal d’entpég|.
real (V) real(V,)

Les puissances d’entrée et de sortie instantanétsalculées de la fagon suivante :
Val” o Vel
P="5  Pu=55
2R, 2R,
Les puissances d’entrée et de sortie moyennesatmitiées de la fagon suivante :

K K
z Pek z Psk

P — k=1 P — k=1 (2.8)

€,moyenne K S,moyenne K

2.7)
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K est le nombre total de point de la trame tempeenveloppe.

Les formes des signaux de polarisation (tensiodrda et courant de drain), mesurées par
I'oscilloscope numérique sont présentées dangladi2.40.

0.50 -

040 ] I’R
l
\

05 I
P AN/ RINAY

LU
I

0.25
0.20 i
0.15 -

0.10

lds, (|lds,,, lds,_,||lds¢

285 7

28.0

_ ) ) |
Vos 72 1A Il A (0 A LA A n]/

E ' ! V'

26.0
Vds|Vds,,, > Vds || Vds,

Fig 2. 40 Formes de courant et tension mesuréda sore de polarisation de drain

La puissance DC est calculée de la fagon suivante :

K
zvdsk I dg

P.=*—. 2.9
e =5 (2.9)
Le calcul du rendement en puissance ajouté esiléale la fagon suivante :
P -P
PDC - S, moyenne £ moyenn (210)
I:)DC

Le calcul d’'EVM est fait en plusieurs étapes :

Les signauxl, et Q, sont filtrés par un filtre en racine de cosinugkyeé (le méme filtre que

celui utilisé en génération). Une synchronisatigmisole est ensuite appliquée sur ces

signaux filtres avant de calculer les parametresasts : 1, - ¢ et Qg - s
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lg ¢ s € Qg ¢ s SONt les signaux filtrés et synchroniseés.

Les symboles sont construits comme illustré da&agiation suivante :

Sy ks larst IQu e (2.11)

L’EVM est calculée par I'équation suivante :

EVM =1000) /Ege“r , (2.12)
ref

2 7 7 7 Y - -
AvecErreur = moyenne Q- gg ) Siest le symbole généré correspondant a l'indice k.

P
Su =Sk SO /Pr—ef ouP, = moyenne §‘2) etP .= moyenne S f) (2.13)

La mesure de 'ACPR est faite en utilisant la famctintégrée dans I'analyseur de signaux
vectoriels, en précisant la fréquence centraléarigeur de bande centrale et les largeurs des

bandes latérales droite et gauche. La fonctiokgiée a I'analyseur permet le calcul d’'une

puissance moyenne de signal dans une bande spécifié
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CHAPITRE I

MISE EN (EUVRE DE LA COMBINAISON DES TECHNIQUES
DE SUIVI D'ENVELOPPE ET DE PRE DISTORSION
NUMERIQUE : APPLICATION A UN AMPLIFICATEUR DE

PUISSANCE EN TECHNOLOGIE GAN
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l. Introduction

Le systeme de mesures développé dans le cadresdeacaux et décrit au chapitre 2 a été
exploité pour mettre en ceuvre les techniques demaorde de polarisation dynamique et de
pré distorsion numérique en bande de base afintidigger conjointement les performances

en rendement et en linéarité d’amplificateurs degance.

Ce travail qui va étre présenté dans ce chapiéte appliqué a un amplificateur de classe 10
W en technologie GaN de la société CREE fonctiohada fréquence de 3.6 GHz.

Cet amplificateur est une maquette disponible coroimlement sous la référence CGH40010
[1].
Suite a une description des conditions de fonogoment nominales de cet amplificateur,

nous montrerons les résultats de caractérisationagle CW pour une tension de polarisation

de drain fixe et égale a 28 V.

Puis nous verrons, toujours dans des conditiornmotigisation de drain fixe, les performances
en linéarité de cet amplificateur en terme d’imterdulation pour une excitation de type bi
porteuse. L’amplificateur sera également cara@é@isterme de puissance et de linéarité pour

un format de modulation de type QAM 16 filtré.

Par la suite nous traiterons de I'amélioration dedormances obtenues lorsqu’on applique
respectivement une technique de pré distorsion rigoeéen bande de base, une technique de
modulation dynamique de polarisation de drain dinenne combinaison de ces deux

techniques.

L’application de ces techniques de linéarisationd&ugmentation du rendement sera

également appliguée en fin de chapitre dans le'cassignal d’excitation de type OFDM.
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Il. Présentation de I'amplificateur sous test

Une photographie du démonstrateur amplificateulEE&aN 10W est présentée figure 3.1.

(b)

Fig 3. 1 Photographies de I'amplificateur GaN CREtHdié : (a) configuration initiale ; (b)
apres avoir enleveé les fortes capacités du cidmijtolarisation de drain

La fréquence centrale de fonctionnement est 3.6G&HZENnsion de polarisation de grille est
Vgso=-2.73V, la tension de polarisation de drain\égh= 28V et le courant de repos eg}; |

= 200mA ce qui correspond a une classe AB. Dar®sfguration initiale figure 3.1 (a), le
circuit de polarisation de drain présente des imapéds basse fréquence voisines du court
circuit pour des fréequences supérieures a 30 Khran Le schéma de conception donné
figure 3.2 montre ['utilisation de plusieurs capésipour cela (successivement 33uF, 1uF,
33nF, 100pF ...).

2 Vg (+28V)
1 Voo (+28V)

5 Ve
<} 4 |GND
< 3 |GND

P_ﬂz

]
10UF

f=g

et
B

ol T8 D1
| | e s T Do

R3
8 4 (CGH40010) [[ i "
_____ :
s [ y | O —{ ] >
. | 1 y RF OUT

Fig 3. 2 Schéma électrique de conception de I'dinateur CREE 10W.

Afin d’appliquer a cet amplificateur la technigde suivi d’enveloppe (ET), nous avons

déconnecté les fortes capacités du circuit derigation de drain comme illustré figure 3.1
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(b).Apres avoir effectué cette opération, la fomctde transfert en tension de ce circuit de

polarisation de drain est ouverte sur une bandeédeence d’environ 7 Mhz.

La configuration du banc de mesure utilisé paractériser 'amplificateur CREE 10W est
montrée figure 3.3. Les signaux | et Q générés da PC sont envoyés au générateur de
signaux modulés (SMU). Cependant la fréequencéepse maximale du signal que peut
fournir ce générateur est de 3 GHz. Nous utilisdasc une translation de fréquence au
moyen d’'un générateur de signaux micro-ondes (SNIR&t&grant les deux fonctions
oscillateur local et mélangeur pour généres dignaux a la fréquence porteuse de
3.6GHz.

I -
1 Générateur de Translation de

1 1
H ! .
| signaux modulés !} fréquence ! Polarisation el
) umérique
I (SMU) 1! (SMR20) 1 DC de drain q“
! ' 1! I Idc(®)
! * Modulateur [' }| s «—OL !
! Q | dessi ¥ Melangeur 1 Polarisation vdc(t)
| »| des signaux| | | i
L v 1 l b DC de grille
A I . 2 Polarisation de drain
Filtre LA
FEEEE 220G Amplificateur

AP
- Sous test - 500

RF Linéaire

B9 I A E
| Plande référence | =
(S bande de base %
letQ c
Analyseur
de signaux

vectoriels
Mesure des enveloppe ‘L ¢
d’entrée/sortie RF°°*°°* cvecsess

Fig 3. 3 Configuration du banc de mesure avecstation de fréquence

Nous réglons la fréquence porteuse du génératesigdaux modulés (SMU) a 1GHz et la
fréequence d’oscillateur local du SMR20 a 2.6GHa.fllire passe bande accordable centré a
3.6 GHz et ayant une bande passante de 80MHz iés€ wn sortie de la translation de
fréequence. Des circulateurs sont utilisés pour rassune bonne isolation. Pour bénéficier
d'une puissance suffisante nous utilisons I'amgdifeur micro-onde d’instrumentation

linéaire dont les caractéristiques ont été décrdans le 2eme chapitre.

lll. Caractérisation de I'amplificateur a polarisatioxef
(Vds0=28V)

[11.1. Caractérisation en mode CW

Nous caractérisons en premier lieu 'amplificateéOREE 10W en mode CW a 3.6GHz. Les
caractéristiques mesurées sont : les caractémstiga puissance entrée-sortie, la conversion

amplitude—phase AM/PM, le gain en puissance edridement en puissance ajoutée.
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La mesure est faite en balayant la puissance meydn générateur de modulation et en
mesurant séquentiellement les puissances d'entiesortie de I'amplificateur CREE a une
fréquence de 3.6GHz grace au commutateur de metarbanalyseur de signaux vectoriels.
Les conditions de polarisation sont: VgsO = -2.73ks0 = 28V, Idsq = 200mA. Les

résultats de mesures sont donnés figures 3.4.4, 3.4.c. 3.4.d, 3.4.e
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On obtient bien une puissance de sortie maximaltEOdlé. Le gain maximal a bas niveau est
de l'ordre de 16 dB. La puissance de sortie d&\V16st obtenue pour une compression de
gain de 5 dB et un courant de drain DC d’envirofl #8A. Un rendement en puissance ajouté
maximal de 60% est obtenu. Enfin la conversion AMIA&st d’environ 20 degrés.

[11.2. Caractérisation en mode bi porteuse

Un premier jugement de la linéarité de 'amplifeat est fait par une caractérisation en bi

porteuse. Rappelons I'expression du signal d’etioitacorrespondant :

4 - W 0, tw
_ - 1 "2 1 ™2
Ventrée= V* cos(mlt)+v>< cos(mzt) = 2vX CO{T tJ cogT } (3.1)

Ce signal est généré sur notre systeme de mesulagplication sur la voie | du modulateur
IQ du SMU d’un signal de modulation

®1°% ~

I(t) = vdo Tt =v[osQt | (3.2)

Le signal appliqué sur la voie Q du modulateurraedt La fréquence du signal d’'OL du
e ) o)ty

modulateur définit la frequence centralew, = ©, = 5 (3.3)

Des caractérisations en mode bi porteuse de I'dicgitur CREE 10W ont été faites pour
une fréquence centrale de 3.6GHz avec un écarédadnce de 100KHz puis de 4MHz. Le

point de polarisation est le méme que celui utjlieér la caractérisation en mode CW.

Les courbes des figures 3.5, 3.6 et 3.7 montentdsultats de puissance de sortie moyenne
du signal (somme des puissances moyennes desraiesxa f1 et a f2) en fonction de la
puissance moyenne du signal d’entrée ainsi quecdesbes de gain en puissance et de

rendement correspondantes.
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Fig 3. 5 Courbes de puissance moyenne en modateuyse et CW
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Comparativement aux résultats de mesure en modeo@\WWemarque une chute de rendement
maximale de l'ordre de 5 a 7 points, une chuteadauissance moyenne maximale de I'ordre

de 2 dB et une forme de compression de gain plusopicée.

Cela est du au fonctionnement dynamique de l'amptéur avec une enveloppe de type
sinusoidal et des variations de puissance d’eppelallant d’'une valeur minimale nulle a

une valeur créte égale au double de la valeur geisance moyenne .La valeur du rapport
PAPR du signal bi porteuse est de 2 (soit 3 dB).

Ce fonctionnement dynamique est bien caractérisénpime banc de mesure d’enveloppes
temporelles. Les courbes de la figure 3.8 montriest caractéristigues instantanées
d’enveloppe du signal RF de sortie de I'amplificsten fonction du module de I'enveloppe
généré a l'ordinateur et normalisé a 1. Ces caiatitues (AM/AM et AM/PM dynamiques),
obtenues aprés synchronisation logicielle des signeomme explicité au chapitre 2
caractérisent la totalité de la chaine d’émissiom.peut remarquer en particulier I'ouverture
de la surface des courbes avec I'accroissemerat fléduence d’enveloppe qui témoigne de la

présence d’effets de mémoire.
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Ces caractéristiques d’enveloppe entrée-sortie Isgntaractéristiqgues essentielles que nous

utiliserons

pour

traiter les aspects de pré digio numérique afin d’améliorer les

performances en linéarité. Ce point sera abordé damprochain paragraphe.

Enfin les mesures d’inter modulations d’ordre 8'etdre 5 sont montrées figures 3.9 et 3.10.

Ces résultats sont obtenus en appliquant une FHEsmesures temporelles d’enveloppe.
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Fig 3. 9 Caractéristiques mesurées d’inter mogtulat’ordre 3
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Fig 3. 10 Caractéristiques mesurées d’inter mdiduial’ordre 5

Ces courbes ont surtout pour objectif de servirédérence afin de juger des améliorations ou
des détériorations de linéarité que nous obtierdmar la suite lorsque nous mettrons en
ceuvre des techniques de polarisation dynamiqueotetle pré distorsion du signal en bande

de base .

l11.3. Caractérisation avec un signal QAM16

La caractérisation de I'amplificateur de puissaacec des formats de signaux se rapprochant
de ceux utilisés dans les applications réelles égstlement importante pour juger des
performances obtenues en terme de compromis remdeérinéarité. Dans ce cas on juge la

linéarité sur des critéres tel que 'ACPR ou IV

Des résultats de mesures effectuées pour une ntiodutke type QAM 16 filtrée (SRC roll
off=0.35) avec un rythme de 100Ksymboles/s pleis4Msymboles/s sont donnés figures
3.11 a3.18.

Les mesures en terme de puissance moyenne desisigaat données figures 3.11, 3.12 et
3.13. Elles montrent globalement des performantdestendances en terme de puissance, de

gain et de rendement similaires a ce que I'oneolbien mode bi porteuse.

En effet méme si les fonctions densité de prokabjPDF), des signaux bi porteuse et QAM

16 sont différentes, les rapports PAPR des sigsankdu méme ordre.
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Fig 3. 13 Caractéristiques de rendement en puissgoaté pour un signal QAM 16 et CW

La figure 3.14 montre I'évolution du courant deidraontinu depuis le point de repos a
200mA jusqu’a une valeur maximale d’environ 550nke légere diminution de I'ordre de

20mA en début de courbe traduit la présence d’'digtieges.
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Fig 3. 14 Evolution du courant de drain DC en fanttu niveau de puissance RF pour un
signal QAM 16 et CW

Les caractéristiques de transfert d’enveloppe ditssntanées qui sont montrées figure 3.15

indiquent 'augmentation de la présence globaldéfef® de mémoire avec 'augmentation du

rythme de modulation.
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Les caractéristiques de linéarité en terme d’ACP&REVM sont tracées figures 3.16 et 3.17.
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Fig 3. 17 Caractéristiques d'EVM de I'amplifieat (signal QAM 16)

Les parametres de linéarité (ACPR et EVM) sontaitetia partir des mesures et du traitement
des formes temporelles des enveloppes des signrau®iRpeut remarquer une diminution de
'ACPR a treés bas niveau .Ceci est du a la lintaen dynamique du banc de mesure dans
son mode de fonctionnement en mesure temporellenvdloppe. Cette diminution de

dynamique s’accroit avec l'augmentation de la batelfréquence d’enveloppe générée.

Enfin pour clore ce paragraphe de caractérisatefiagnplificateur & polarisation de drain
nominale fixe et égale a 28V nous montrons figufied 3a courbe de 'ACPR en fonction du

rendement en puissance ajouté pour un rythme dsynil's.

135



Chapitre 3 : Mise en ceuvre de la combinaison dgmigues de suivi d’enveloppe et de pré
distorsion numérigue

50

QAM16 4Msymb/s| |

TN

ACPR (dB)

W
a

w
o

N
[4)]

0 10 20 30 40 50 60

PAE (%)
Fig 3. 18 Caractéristiques d’ACPR en fonctiorrgludement en puissance ajouté
(signal QAM 16 a 4 Msymb/s)

Cette courbe indique assez clairement le rendemarimal que I'on peut atteindre pour une
linéarité spécifiee. Par exemple pour un ACPR delte de 37 dBc on obtient un rendement
maximal de |'ordre de 20%.

Nous pourrons juger ultérieurement avec ce typgrdphique des améliorations apportées sur
ce compromis par les techniques d’enveloppe trgckinde pré distorsion numeérique que

nous allons aborder maintenant.

V. Pré distorsion numeérique polynomiale a mémoire

IV.1. Généralités

Lorsque les amplificateurs de puissance préseuiesteffets de mémoire, la pré distorsion
sans mémoire qui consiste a inverser les courbesARMMet AM/PM quasi statiques
déterminées en mode de fonctionnement CW a ladrémpicentrale de I'amplificateur montre
des performances de linéarisation trés limitdgs. pré distordeur numérique ayant une
structure permettant la prise en compte de l'irigbadsent et des instants précédents du signal

d’enveloppe est nécessaire pour prendre en caegteffets de mémoire.

Les différents modéles qui ont été considérés pearprédistordeurs comprennent les séries
de Volterra [2][3], les modéeles de Hammerstein @& nr [4] qui associent dans leur principe
des fonctions non linéaires statiques avec desdilinéaires pour la représentation des effets

de mémoire.
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La formulation de type modeéle polynomial a mémd¢ak [6][7][8][9][10] est quand a elle
assez largement utilisée. La pré-distorsion baseéapproche de polyndme a mémoire est
apparue comme un choix assez efficace pour lggatin amplificateur de puissance ayant

des effets de mémoire dans un contexte d’appicavec un type de signal bien spécifié.

C’est ce type de modele que nous appliquerons ldasste de ces travaux. Un inconvénient
de cette approche réside dans sa dépendance ttésafo signal considéré. Ainsi nous
pouvons nous attendre a ce que l'application derteipe a la pré-distorsion numérique
souffre de chutes de performances si on I'applajue signal ayant des caractéristiques assez

différentes du signal ayant servi a l'identificati

Il existe deux approches pour construire des pigdisurs numériques avec des structures de
mémoire: La premiére approche identifie I'amplifiza de puissance par un modéle
comportemental et trouve ensuite l'inverse de odéte pour la synthése du pré distordeur.
Toutefois, I'obtention de l'inverse d'un systema hioéaire a mémoire est généralement une
tache tres difficile. La deuxiéme approche cons#taitiliser une architecture indirecte

d'apprentissage pour la conception de la pré distodirectement.

Dans [9] la pré distorsion numérique est appligaéen amplificateur de puissance LDMOS
Freescale 100 watts (50dBm) en classe AB, a urgudree centrale de 2.14GHz. A une
puissance de sortie de 45dBm (5dB de recul de gauis$ 'ACPR obtenue pour un signal
WCDMA est réduit d’environ 20 dB en appliquanpla distorsion.

Dans [10] une pré distorsion numérique est appéiquéan amplificateur de puissance Doherty
composé de deux LDMOS 90W. Pour un signal WCDMACLR a 5-MHz de bande est de

-56 dBc avec un rendement en puissance ajoutég #e2une puissance moyenne de 10 W.

Dans nos travaux nous avons choisi cette approehpeédistorsion par polynbme a mémoire
et avons utilisé pour cela le principe de mise enreedécrit dans la référence [11]. Cela est

décrit dans le paragraphe suivant.
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IV.2. Principe de pré distorsion numériqgue polynomialenémoire
appliquée dans ces travaux.

La pré-distorsion par polyndme a mémoire que ndossamettre en ceuvre est une méthode
de compensation des effets de mémoire dans l'acgiiur de puissance soumis au signal

modulé considéré.

Considérons les signaux d’enveloppe d’entrée )%Iy((n) sous la forme discrétisée) et de
sortie Y(t) (%y(n) sous la forme discrétisée) d'un amplificateur noréaire comme

représenté symboliguement figure 3.19 .
X Y

Fig 3. 19 Symbolique en enveloppe complexe d’unldicgteur

La formulation de la réponse sans mémoire de I'divaeur peut s'écrire :
v(n)=af () +a| o 4 +a £ F +.ud )

() =) =3 5l {3 g ) o (O e
SEQIESEAED

‘k—l

Les coefﬁcientsak sont complexes et prennent en compte les conversidM/AM et

AM/PM. On a alors la formulation suivante pour ignal de sortie :

v()=x( e ()= KDL gl kN =T @ R R

x(n) et y(n) sont les instants dits « présents ».

Ce développement peut étre appliqué non pas saptmse de I'amplificateur en mode CW a
la fréequence centrale (cas purement quasi statiopa&y sur la valeur moyenne du nuage de
points de I'enveloppe instantanée du signal ddesert fonction de I'enveloppe instantanée
d'entrée pour le signal modulé utilisé. Ce casisilié figure 3.20 peut étre qualifié

d’équivalent quasi statique.
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Fig 3. 20 Mesures de caractéristiques AM/AM et RM/ instantanées et approximation en

valeur moyenne

Ces fonctions d’enveloppes instantanées englolmeritensemble génération en bande de
base, modulation 1Q et amplification de puissance.

Une extension de cette formulation en tenant condete échantillons précédents sur une
longueur de mémoire Q est :

()= £ Ao XA 2 gq o n 4 n g

K 1 (3.5)
+kZ:1ak2x(n-2)‘x(n-2)‘ +...

QK k-1

_ . - 3.6

v(m)= 2 & macdn-g {n-4"") @9)
k-1

y(n)= 3 > akq‘x(n-cﬂ x{ n-q (3.7)

k est I'indice de I'ordre de non linéarité, q éstdice de mémoire

Cette formulation empiriqgue suppose que chaquenéitiba de sortie y(n) est la somme de
réponses individuelles non linéaires aux échansllid’entrée présents et passés x(n), x(n-1),

...., X(n-Q) comme illustré par le graphique et lpdiogie figure 3.21.11 n'y a pas de prise en
compte de termes croisés pour simplifier la fomtiah.
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Fig 3. 21 lllustration graphique et topologie deéprésentation adoptée

La procédure de pré distorsion numérique va s’'affacsuivant trois étapes successives qui

sont :

1) Mesure de la réponse en enveloppe Y(t) de Ilificgieur en présence du signal
modulé considéré. Pour cela environ 2000 échansilidn) correspondant a une trame d’une
centaine de symboles sont générés par le PC. L@3 @chantillons d’enveloppe y(n) du
signal de sortie de I'amplificateur sont mesurés lfEnalyseur de signaux vectoriel. La
procédure de synchronisation logicielle par caldell'inter corrélation entre X(t) et Y(t)

décrite dans le chapitre 2 est appliquée.

2) Normalisation des échantillons y(n) par le daigaire Glin de 'amplificateur. On
obtient alors des échantillons noyn (N)= y(n) / G, en procédant comme indiqué

graphiquement sur la figure 3.22 .
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Fig 3. 22 lllustration de I'extraction du gain laiée bas niveau
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3) Inversion des roles des entrées et des sawiés/(n) / G, pour I'entrée et x(n)
pour la sortie pour 'identification dite « par apptissage indirect » de la fonction linéariseur

normalisée a 1 pour le bas niveau. (Figure 3.23)

1wl | Fonction FYG

lin

Fig 3. 23 Principe de la caractéristique inversenatisée a 1 en bas niveau
I\VV.3. Détermination de la fonction de pré distorsion

L’association du pré distordeur et de 'amplifiaatest représentée figure 3.24.

=@

Prédistordeur Amplificateur

Fig 3. 24 lllustration de I'association linéariset amplificateur

On cherche donc a définir la relation suivante.

}k-l

K Q :
Xp(N) = kzzlqéo Bq x‘ YNorm("-4)  *Ynorm (-4 (3.8)

Qui est la fonction inverse de I'amplificateur ayyan gain bas niveau normalisé a 1.

Typiquement on prendra des valeurs d’indice maxésialde I'ordre de Q = 5 (pour la
mémoire) et K=5 (pour I'ordre de non linéarité).

Afin de calculer les coefficientsid) on peut formuler le probleme d’identification tke
maniére suivante :

% =Ub

U est la matrice des coefficiemtﬁq, avec
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k-1
ukq = yNorm( n- 0)‘ yNorm( n- ()‘ (3.9
On obtient :
[ (1) | I by |
X() . ulO(l) uKo(l) ulQ(]) q«?(])
= | X - ' 2
%= X(Z) b=| b |U= “10:( ) § (3.10)
%(N) : Uo(N) =+ Uo(N) = (N - o)
L _ _bKQ_
Pour calculer les coefficientggpon utilise le calcul matriciel suivant :
a=uHuyluHx. (3.11)

ou uH représente la transposée conjuguée.
% posséde N=2000 termésposséde K*Q termes soit environ 30 termes. Udest de

dimension N*K*Q.

IV.4. Résultats expérimentaux appliqués a I'amplificatdQwW GaN

Cree a polarisation fixe égale a 28V.

La mise en ceuvre de la méthode de pré distorsiymqmiale a mémoire sur le banc de

mesure décrite précédemment s’effectue selondesédtapes successives suivantes :

1. Une mesure de I'amplificateur de puissance sous(séggmaux complexes temporels

d’entrée et de sortie).
2. Une inversion du réle entrée/sortie et un calcsl deefficients k, du pré distordeur.
3. Une application de la pré distorsion sur le sigy@aléré en bande de base.

Nous appliquons la procédure de caractérisatiale @ré distorsion a la chaine totale (entre
le plan bande de base ( signaux x(n)) et le deamesure d’ enveloppe du signal RF de
sortie de I'amplificateur de puissance ( signaur)y( comme illustré figure 3.25. Les

algorithmes de traitement sont ici faits en utiis&cilab. Nous fixons I'ordre de non linéarité

a 6 et I'ordre de mémoire a 5.
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Polarisation Oscillc,)s_cope
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Passe band i AP
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118 "% (h) |
Génération o
letQ 2
Analyseur
de signaux
vectoriels

y(n)

Mesure des enveloppe IL &
d'entrée/sortie RF**°°** 7 *

Fig 3. 25 Schéma du banc de mesure pour I'appicate la pré distorsion numérique

IV.4.1. Mesure avec des signaux Bi porteuse (100KHz et HMHz

Les résultats de mesure obtenus en appliqguamétdigtorsion polynomiale a mémoire pour
un signal d’entrée biporteuse avec un écart deuénéce de 100KHz sont présentés figures

3.26 et 3.27. Ces courbes correspondent a uauniye puissance moyen.

40 10
35 4 o] — 5
30 4 // ¥ \HH\H\M\H\LM
4 _
E %5 / g[) 2 4 ‘Ku\l\
- 5 B 0 HEHE P
E«s ] / = 2] | l“ H\I | H“"
=] A Sans DPD E‘ R Sans DPD
5 | | |/
s 127 Avec DPD = Avec DPD
0 A0
oo o4 02 03 04 05 06 0OF 08 08 10 o0 01 02 03 04 05 0B 0OF 08 09 10
|Ventrée bande de base Nnrma]isé| (\;) |Ventrée hande de base Nurmalisél (W

Fig 3. 26 AM/AM et AM/PM avec et sans la pré dision polynomiale a mémoire
(Biporteuse 100KHz)

La courbe AM/AM obtenue apres pré-distorsion préseme variation linéaire du module du
signal de sortie (tension d’enveloppe sou€p6n fonction du module du signal d’entrée en

bande de base. L’AM/PM obtenue présente un dépbaségivement plat et nul.

On applique la procédure de prédistorsion a chamrémentation de la puissance moyenne
du signal d’entrée.
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En observant les résultats de puissance, de reamern d’inter modulation obtenus et tracés
figure 3.27 on peut remarquer que l'on conserve dasactéristiques en rendement de

'amplificateur RF et que I'on a une amélioratiignificative de la linéarité.

On peut obtenir de trés bonnes performances jasauie puissance de sortie limitée a 38
dBm. L'amélioration de I'inter modulation est derdre de 15 a 25 dB sur une plage de
variation de puissance d'entrée d’environ 20 dBlaAlimite haute de cette plage de

puissance, l'effet de saturation franche de I'filcpteur RF ne permet pas d’'effectuer une
inversion (effet asymptotique vertical de la cédstique inverse).Coté limite basse on

dégrade par le traitement la linéarité a tresnbasau. En fait en zone linéaire a tres fort recul
de puissance il ne vaudrait mieux pas appliqudoidge pré distorsion. Méme si la loi de pré

distorsion se situe dans ce cas dans sa zoneréintatraitement génere ici des distorsions sur
le signal initial qui n’ont pas lieu d’étre.
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Fig 3. 27 Résultats de puissance, linéarité etareat avec et sans la pré distorsion

polynomiale & mémoire (Bi porteuse 100KHz)

Les résultats obtenus en utilisant un signal dénbi porteuse ayant un écart de fréquence de
4MHz sont présentés figures 3.28 et 3.29.
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Fig 3. 28 AM/AM et AM/PM avec la pré distorsion gobmiale a mémoire (Biporteugd=4
MHz)

Les courbes AM/AM et AM/PM obtenues montrent asslarement I'effet de linéarisation.

Il subsiste une ouverture des courbes qui indiqueffet de mémoire qui devient plus grand

pour le signal bi porteuse avec un écart de frécpiele 4 MHz comparativement a un écart

de 100KHz.
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Fig 3. 29 Résultats de puissance, linéarité etareat avec la pré distorsion polynomiale a

mémoire (Bi porteuse 4MHz)
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Les conclusions quant aux résultats obtenus etendances sont similaires a celles établies

dans le cas d’'un écart de frequence de 100KHz.

IV.4.2. Mesure avec des signaux QAM16 (100Ksymb/s et 4AMggmb

Les résultats obtenus lorsque la procédure estoagel a un signal QAM16 a 100Ksymb/s

sont présentés figures 3.30 et 3.31.
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Fig 3. 30 AM/AM et AM/PM avec la pré distorsion gabmiale a mémoire (QAM16
100Ksymb/s)

On peut noter une similitude avec les résultaterat en mode bi porteuse ayant la méme

vitesse de variation d’enveloppe.
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Fig 3. 31 Résultats de puissance, linéarité etereat avec la pré distorsion polynomiale a
mémoire (QAM16 100Ksymb/s)
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Les résultats d’ACPR et d'EVM montrent une lination efficace obtenue par cette

meéthode de pré distorsion.

Les résultats obtenus en utilisant un signal dentQAM16 a 4Msymb/s sont présentés
figures 3.32 et 3.33.
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Fig 3. 32 AM/AM et AM/PM avec la pré distorsion gobmiale a mémoire (QAM16
4Msymb/s)

Pour le signal QAM16 a 4Msymb/s, ou l'effet de mémest important, nous obtenons tout

de méme un bon effet de linéarisation.
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Fig 3. 33 Résultats de puissance, linéarité etewrat avec la pré distorsion polynomiale a
mémoire (QAM16 4Msymb/s)
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En résumé rappelons que la procédure d’inversioar mdfectuer la pré-distorsion est

appliguée pour chaque niveau de puissance moyenne.

On peut ainsi considérer qu'il s’agisse en faitndapprentissage pour calibrer la chaine

d’émission en linéarité pour un signal applicatifie niveau de puissance moyenne donnés.

V. Application de la technique de polarisation dynamigle drain

Pour faire appliquer la méthode d’amélioration @émdement, I'Envelope Tracking, nous
divisons cette méthode en deux étapes, la prem@iape sert a extraire le loi du commande de
tension de drain en fonction de la puissance mayarifentrée en bande de base, la deuxieme
étape consiste a appliquer les signaux d’entéecetie modele pour générer le signal du
commande de drain, entre ces deux étapes il fantfhire des étapes intermédiaires tels que
l'interpolation et le moyennage pour faire la madde calcul de la tension du drain, avec
I'alignement temporel ou I'ajout du retard sur é&gence de commande par rapport au signal

d’entrée en bande de base.

Dans le but de visualiser les performances de Iidicggeur CREE 10W utilisée dans
'application de cette méthode en fonction de testen de polarisation de drain, nous faisons
plusieurs mesures de caractéristiques tels quayaile 'AM/AM moyenne, le courant de
drain moyen et le rendement en puissance ajoutés; an signal d’entrée QAM16 a
100Ksymb/s filtrée par un racine de cosinus sugétéun roll off 0.35. Chaque mesure a une
polarisation de drain différente, avec Vgs0=-3.&¥Va une fréquence centrale de 3.6GHz. Les

résultats obtenus sont présentés dans la figude 3.3

148



Chapitre 3 : Mise en ceuvre de la combinaison dgwiigues de suivi d’enveloppe et de pré
distorsion numérigue

Vps=28V 25V 22V 19V 16V 12V

17 0.60
16 - 0.55 1
| 0.50
~~15 _— 1
m <C 0.45
© B 4
~14 <= 0.40
E ] » ]
@® 13 T 035
O 0.30
12 ;
] 0.25
117 0.20
10 +———— 0.15 +—/—m——F———— T
0 5 0 5 10 15 20 25 30 10 -5 0 5 10 15 20 25 30
Pe (dBm) Pe (dBm)
- 60 7
50 7
S ]
S 407
wl ]
<C 30 ]
o ]
20 1
10 1
51— . . - . . . . 0 +— —— . . .
10 5 0 5 10 15 20 25 30 0 5 0 5 10 15 20 25 30
Pe (dBm) Pe (dBm)

Fig 3. 34 Caractéristiqgues de puissance moyenngsymosignal QAM16 a 100Ksymb/s pour

plusieurs \iso

Ces résultats de caractéristiques moyennes donaeramiére idée de I'amélioration du
rendement, mais une amélioration plus importanté étre obtenue si on compte le
rendement instantané a chaque niveau de puisséeéd moyenne. D’apres ce contexte
nous faisons une mesure du rendement en puisspnutéeainstantanée avec le méme signal

QAM16 utilisée dans les mesures ci-dessus, et aveolarisation de drain constante = 28V.

La figure 3.35 illustre cette courbe du rendemenp@issance ajoutée instantanée en fonction

de la puissance d’entrée instantanée.
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Fig 3. 35 PAE instantané pour un signal QAM16 aKi§@nb/s.

Nous constatons la différence entre les deux csudoerendement moyenne et instantanée
cette difference de 10 points seront ajoutée dasélioration globale prévue sur le

rendement moyenne avec I'application de la tectendpisuivi d’enveloppe instantanée.

V.1. Recherche de la loi de commande.

Le schéma de principe est illustré figure 3.36.

Voie de polarisation

Générateur Amplificateur OSCHIC,’S_COFD
» de signaux G g Numerlq‘Lse
arbitraires DC-10Mtiz blde® I
vdc(t)
Polarisation de drain
I A4
> Géné'rateu AP £00
Q | de signal Sous tes =
”| modulé
— ) :+ Mesure des
Vg Vc;e/RF Analyseur |s enveloppes
ecodobeoleccccccce de Signaux ?d’entréelsortie
: Plan de référence vectoriels & RF
Ordinateur| - de de base )

Fig 3. 36 Schéma du banc pour I'extraction de il@éocommande.

Pour la phase de recherche de la loi de commandgen@re des tensions de polarisation
continues par la voie de polarisation (successargnydsO= 11V; 13V, 18V...28V). Le
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signal RF généré a un format de modulation QAM 1®@ksymb/s. Pour chaque valeur de
tension de polarisation le niveau RF injecté erréende I'amplificateur est suffisant en
puissance moyenne et en puissance créte pourygaitlune excursion significative mais pas
trop forte dans la zone de compression de I'anggli@ur. On effectue les mesures temporelles
d’enveloppe que l'on trace sur un méme graphiqu&sapvoir réalisé a chaque fois la

procédure d’alignement temporel. Ceci nous donsedeactéristiques de la figure 3.37.
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Fig 3. 37 AM/AM instantanée pour I'extraction dedade commande.

A partir de ces mesures on extrait les coordondéete fonction gain d’enveloppe linéaire
par raccordement successif des points en zonerdpression comme indiqué par la droite en
pointillé sur la figure 3.37. Les points correspanis représentés sur cette droite nous
donnent le profil de la loi de commande de poléosaVdsO en fonction du module

d’enveloppe d’entrée en bande de base de la fR)3&
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Fig 3. 38 Loi de commande de drain VdsO en fonatiomodule de I'enveloppe du signal

d’entrée normalisé en bande de base
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V.2. Application sur le banc de la technique « ET »

Cette étape consiste a appliquer la loi de commandée signal d’entrée en bande de base

pour générer le signal de commande de polarisdtain.

La figure 3.39 illustre cette étape :

Loi de commande Signal de commande

Voso <O
= il
V »1

e >

Alignement
temporel

mPassage dans la loi
de commande

v

Chaine  [Gainen

d’amplification tenls(‘)'on

<

Polarisation
De drain

Amplification
RF

Amplificateur

Calcul du Modul
de I'enveloppe

cZwm

|”—UOS =

Q(t)
Fig 3. 39 Schéma d’application de la loi de comneadel drain.

A partir des signaux en bande de base filtrés d{t9(t) on calcule le module de I'enveloppe
soit :

A =(10) +(QM)’

En passant ce signdl(t) dans la loi de commande précédemment établie tenble signal

de commande calcul€(t) qui va nous servir pour charger le générateur igraax
arbitraires (AWG) de la voie de polarisation danb de mesure. Préalablement a son
chargement dans 'AWG ce signal de commaq{ subit une étape d’alignement temporel

.Le signal analogique issu de I'AWG varie entreVlet 2.8 V car nous avons besoin d’'une
tension de polarisation de drain comprise entre EtV28V et nous bénéficions d’'un

amplificateur BF de puissance qui a un gain enderde 10.
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V.3. Résultats expérimentaux

Nous appliquons la méthode de suivi d’enveloppeaitdisant 'amplificateur CREE 10W a
3.6GHz avec Vgs0 = -3.1V. Un signal d’entrée deetgpAM16 filtré en racine de cosinus
surélevé avec un roll off de 0.35. Le rythme delufation est de 4Msymb/s.

La figure 3.40 montre la PDF du signal QAM 16 etrée de 'amplificateur et le profil de la
loi de commande de polarisation appliquée.
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Fig 3. 40 PDF et loi de commande obtenue pour gmasiQAM16.

Nous illustrons figure 3.41 les signaux temporeés tdnsion (Vds) et courant (Ids) de
polarisation mesurés a l'oscilloscope numériguemodule du signal d’entrée en bande de

base généré dans l'ordinateur est également pésentette méme figure.
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Fig 3. 41 Formes d’ondes temporelles mesurés

La tension de drain varie entre 11V et 28V, le aatrde drain mesuré varie entre 0 et
800mA. Les signaux de polarisation de drain soenlsynchronisés avec le module de

'enveloppe du signal RF.

Des caractéristiques d’enveloppes instantanées AMMEt AM/PM) de la chaine totale
d’émission sont présentées figure 3.42
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Fig 3. 42 AM/AM et AM/PM avec et sans ET.
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Ces caractéristiques correspondent au point desgmée moyenne de sortie maximale
mesuré. Ceci correspond a une puissance moyens@tte maximale indiquée par les points

figuratifs P1 et P2 sur la courbe de la figure33.4

On peut voir que I'on trouve bien en appliquanpddarisation dynamique une relation assez
linéaire entre les modules des enveloppes d’ertréle sortie. Cette relation linéaire est tres
proche de l'objectif recherché initialement aveaspturs polarisations statiques successives
(droite en pointillé figure 3.37).Cependant la addn de polarisation génére une conversion
AM/PM plus forte que celle obtenue avec une paddios fixe de 28V. Ceci est du aux

variations des valeurs des capacités du compordnnetion des tensions appliquées.

Pour analyser les bénéfices que peut apportecimigue de polarisation de drain appliquée
nous présentons figures 3.43 et 3.44 les résultatgparatifs obtenus en terme de rendement
en puissance ajoutée, d’ACPR et dEVM selon qoa lapplique ou pas la polarisation

variable. Il s’agit de courbes de puissances mageni chaque point de ces courbes
correspondent une caractéristique d’enveloppe nitestée et une excursion de tension de

polarisation dynamique comme indiqué symboliqguersantie graphique.
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Fig 3. 43 PAE avec et sans ET
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Fig 3. 44 EVM et ACPR en fonction de la puissaneeaktie et du rendement en puissance

ajouté avec et sans ET

Il est évident que la technique de polarisation adyigue permet une amélioration trés

significative du rendement de I'ordre de 20 a 2Bsopour I'amplificateur RF seul.

Cependant une conception d’'un amplificateur avewvéfoppe Tracking' doit intégrer un

circuit modulateur de polarisation avec des traasssfonctionnant en commutation a tres
haut rendement pour ne pas impacter le rendemelbalgl(amplificateur RF + modulateur de
polarisation). Ce rendement global est le produitrendement de I'amplificateur RF et du

rendement du modulateur de polarisation.

L’étude du circuit modulateur n’entre pas dans dere de ce travail de thése mais nous
indiquons a titre d’estimation sur la courbe dedmment de la figure 3.45 ce que serait le
rendement global si on connectait un circuit mogwiaayant un rendement de 90% puis un

rendement de 75%.
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Fig 3. 45 PAE avec et sans ET

Les résultats en linéarité en terme d’ACPR et dEWie sont pas meilleurs ici en appliquant
la technique d’enveloppe tracking . On peut considque ['effet bénéfique de linéarisation
auquel on pouvait s’attendre en ayant forcé taataristiqgue (AM/AM) a suivre une droite a

ete détérioré par un profil d’AM/PM non appr@pciar non constant.
VI. Combinaison de la technique ET et DPD.

Les résultats obtenus en utilisant la techniquepdedistorsion polynomiale a mémoire
montrent I'amélioration de linéarité (ACPR et EVMais cette technique n'améliore pas le
rendement. La technique employée ici pour la psdéion dynamique montre une
amélioration importante du rendement mais la lib€aobtenue n’est pas suffisante. Il
convient donc de combiner une technique d’amélmmadu rendement ( enveloppe tracking)
a une technique de linéarisation( pré distorsioménique) pour obtenir conjointement un

bon rendement et une bonne linéarité

VI.1. Méthodologie suivie.

L’amplificateur avec sa polarisation dynamique estpposé maintenant comme un
amplificateur a part entiere. En 'imaginant commebloc de type ‘Boite noire ‘il a une

caractéristique enveloppe d’entrée — enveloppeodéesNous allons appliquer la technique
de pré distorsion numérique explicitée précédemraergaragraphe IV.3 a ce bloc total .La

figure 3.46 présente le banc de mesure utilisée qala.
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Fig 3. 46 Schéma du banc pour I'application de |&Te la DPD.

Le signal d’entrée>“<(n) est prédistordu par la technique de pré-distorgiolynomiale a

meémoire. Ensuite le module du signal prédistofdy et Q ) est passé par la loi de
commande de polarisation préalablement établie r g@mérer le signal de contréle de
polarisation de drain .La procédure d’alignemeniperel est appliquée sur ce signal qui est

chargé dans '’AWG de la voie de polarisation dudo@d® mesure.

VI.2. Résultats de mesures comparatifs.

Nous allons illustrer les résultats obtenus en igppht la pré distorsion numérique a
'amplificateur GaN CREE 10W - 3.6GHz avec sagpishtion de drain variable entre 11V et
28V. La tension de polarisation de grille esefiet égale a }o = -3.1V .Le signal applique

est un signal QAM16 a 4Msymb/s. L'indice k de rlorearité du pré-distordeur est 6 et

l'indice q de mémoire est 5.

Les caractéristigues AM/AM et AM/PM instantanéeseolies sont présentées figure 3.47
dans les trois cas suivants : (Amplificateur a Vige et égal a 28V, Amplificateur polarisé
dynamiquement (ET), et enfin pré-distorsion (dempdificateur polarisé dynamiquement
(ET+DPD)).
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La linéarisation appliquée par la méthode de psé&diion polynomiale a mémoire sur
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I'amplificateur avec sa modulation de polarisattndrain conduit bien a une caractéristique

AM/AM linéaire et une AM/PM plate et nulle) .Les reatéristiques dites d’enveloppes

instantanées tracées figure 3.47 correspondenpainhde puissance moyenne repére par les

points figuratifs P, P, et B sur la courbe de la figure 3.48.Les résultats ddament (PAE) et
de linéarité (ACPR et EVM) obtenus sont préseritpgds 3.48 et 3.49 .
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Fig 3. 49 Synthese comparative en terme d’'EVMACE®R en fonction de la puissance de

sortie et du rendement
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Une amélioration conjointe du rendement et denédiité (EVM et ACPR) est obtenue avec

la combinaison des deux techniques ET et DPD. ORR supérieur a 48dBc est obtenu pour
un rendement en puissance ajouté de 50%.

Rappelons également ici que pour chaque point decaarbes de puissance moyenne, une
étape d’alignement temporel puis de pré distorsiomérique est appliquée. Nous n’avons

pas implémenté de predistordeur avec des coeffscataptatifs.

VIl. Mise en ceuvre d'un filtrage de la fonction de psktion

dynamique

Dans les systémes de suivi d’enveloppe, le sigagbalarisation de drain est une image du
module du signal d’entrée instantanée. Ainsi plasbbnde passante de I'enveloppe de
modulation du signal utile augmente plus la vitgesisla bande passante du circuit modulateur
de polarisation augmente. Ce modulateur de potamisdans une application réelle doit étre
un circuit fonctionnant en mode de commutation paupir un rendement trés élevé et ne pas
impacter le rendement global au risque d’avoir smlation d’amplification qui n’apporte rien
par rapport a la technique conventionnelle de remulpuissance .Dans le contexte des
amplificateurs de forte puissance ( fort courantddsn) cela pose un probléme qui est un
verrou technologique actuellement car il est extn@@nt difficile de combiner vitesse et
puissance dans les circuits de commutation. Lei slwivnodule de I'enveloppe instantanée
sera dans un circuit réel difficile avec un thesit rendement ( >80% par exemple).On peut
donc envisager d’appliquer un filtrage de type pabas sur le signal de contrble de
polarisation pour ralentir les vitesses de varratie ce signal et effectuer en quelque sorte un
suivi d’enveloppe en valeur moyenne . Cependard est plus complexe qu'un simple
filtrage passe bas. Il ne faut absolument pas @ciés pics d’enveloppe du signal de
polarisation qui correspondent a des pics d'enymopu signal modulé en entrée de
'amplificateur. Cela conduirait a des valeurs tensions de polarisation trop faibles pour
une puissance d’enveloppe d’entrée trop forte done saturation trés prononcée des
transistors. Ceux ci auraient sur ces pics despaie un comportement de type limiteur qui
est un comportement que I'on ne peut pas compegrasegoré distorsion. On obtiendrait dans
ce cas des fonctionnements d’amplifications quivpatl étre a haut rendement mais qui sont

non linéarisables.
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Ces dernieres années plusieurs études ont éte paite aborder ce probléme et pour réduire
la bande passante du signal de contrble de pdiansdJne méthode décrite dans [12]

consiste essentiellement a prendre un échantiloiethveloppe modulée et a générer un
échantillon de sortie qui est fonction des valguesentes et futures de I'enveloppe initiale. A
chaque instant n, I'échantillon de sortie ne peaust gtre plus élevé que la limitation imposée
par une pente maximale, pour que I'amplificatéankloppe a bande passante réduite soit
capable de suivre. Cela conduit a un signal digesqui doit étre plus grand que le signal

d'entrée avant filtrage. Le signal de sortie estigga ‘lissé€’ par un filtre passe bas. L’'ensemble

conduit a un filtrage non linéaire complexe.

Une méthode trés similaire dans le principe estigyge dans [13]. La forme du signal de
commande de polarisation avec la limitation de bapassante est présentée dans la figure
3.50.

Enveloppe [avec bande|
passante limitée | \

/0N
,«

S
s

o
~

Y \’ RI4®. AN
| ‘

AR
Enveloppe originale

0.0

00 01 02 03 04 05 06 07 08 0910

Temps (us)

o
o

Amplitude Normalisée

Fig 3. 50 Forme de signal avec la limitation dedspassante [13]

Le signal apres filtrage générera des tensionsotiigation plus hautes en valeur moyenne.
On va donc perdre en rendement sur 'amplificaifapar rapport au suivi d’enveloppe sans
filtrage. Il est seulement espéré que la chuteeddement sur I'amplificateur RF sera moins
importante que ce que I'on pourra gagner en rendesu le modulateur de polarisation .Des
informations sur cette ‘ balance’ optimale entredement de I'amplificateur RF et rendement

du modulateur n'apparaissent pas dans les pulditatnentionnées.

Dans [14] la bande passante du signal envelopp@dsite de 20 MHz a 5MHz. L’allure du
signal obtenue apres filtrage est illustrée figRifel.
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Fig 3. 51 Forme de signal avec la limitation dedspassante [14]

VII.1. Objectif et méthode appliquée

En s’inspirant de la méthode décrite dans [14] nallens mettre en ceuvre la méthode de
ralentissement de vitesse du signal de commangelddasation sur notre systeme de mesure.
L’application et l'intérét potentiels de ce prineipisent des signaux modulés avec de forts
pics (PAPR éleveés). Le signal de type OFDM eruastxemple typique. Nous allons utiliser

un tel signal dans cette partie des travaux.

L’organigramme présenté figure 3.52 illustre lepipe du traitement que nous avons mis en

oceuvre.
Module d’enveloppe d’entrée Détection de Pics Positifs
(Génération BDB) 4+ Filtrage
b > VA e p:alssgbas
x(t)] -
DO LAV
Filtrage + Signal Vds(t) Filtré
passe bas ==
X0l

Contrainte obligatoire : Forme filirée toujours supérieure a la forme initiale
10
U.Sj
Fp-emseisans
0.6 R .
" —1—Apres filtrage
0.4}
0.3 c
o2 A+ 1 -Avant filtrage
0.1 1] ~
0.0

Fig 3. 52 Organigramme de principe pour la méthaelémitation de bande.
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Soit x(t) le signal d’entrée en bande de base. Malailons le module de ce signal |x(t)|, nous
filtrons ce signal [x(t)| par un filtre passe Hassignal de sortie du filtre¢X)| est soustrait au
signal initial non filtré |x(t)] pour obtenir umgeal différence [(t) Nous détectons les pics
positifs R(t) de ce signal différence «@) et nous appliquons un autre filtrage passeshase
signal R(t) détecté. Nous faisons la somme des signa(t)| [&t R(t). Nous pouvons affiner

en appliquant une boucle sur cet algorithme Njf@gu'a minimiser le résidu.

Nous utilisons le logiciel Scilab pour les calcelsle filtrage des signaux en appliquant cet
algorithme. Le signal d’entrée de type OFDM ave® Bdus porteuses de QAM16 a
4Msymb/s. Le filtrage a une bande passante de 2Meit la moitié du signal initial. Nous

présentons figure 3.53 I'allure des signaux oldeapreés chaque étape de traitement.
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Fig 3. 53 Signhaux obtenus dans chaque étape dedaqure.

Dans notre cas nous faisons 12 itérations.

VII.2. Résultats obtenus avec un signal de type OFDM.

La mise en ceuvre de la méthode de limitation daldgrassante est mise en ceuvre sur
'amplificateur CREE 10W a 3.6GHz. Rappelons qusitgnal d’entrée est de type OFDM
avec 128 sous porteuses de QAM16 a 4Msymb/s. Mbass appliquer la méthode de
filtrage du signal de polarisation dynamique aveadfréquences de coupure respectivement
a 1MHz et a 2MHz. La loi de commande faite poursignal OFDM ainsi que la PDF de ce
signal OFDM sont présentées figure 3.54.
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La tension de drain obtenue varie entre 7V et 2l¥aut noter que la loi de commande
optimale varie en fonction de la PDF du signalldiade commande qui a été faite pour le
signal QAM16 est différente. On peut voir que lasien de polarisation sera assez souvent
maintenue a une valeur assez basse (7V) et deximx baaucoup et brusquement pour aller

au maximum a 24V a chaque occurrence des picyel@pe.

Une fois que le signal issu du filtrage est ap@iqu la loi de commande, nous appliquons la
pré-distorsion polynomiale a mémoire sur I'ensam®mplificateur avec suivi d’enveloppe
filtrée). Les caractéristiques instantanées AM/ANMABI/PM obtenues avec le filtrage 2MHz

et 1IMHz sont présentées figure 3.55.

165



Chapitre 3 : Mise en ceuvre de la combinaison dgwiigues de suivi d’enveloppe et de pré
distorsion numérigue

|Vsorti€] M

R (.

|Déphasage| (°)

Filirage & 1IMHz

g """ DPD avec Filirage & 1MHz
0 . : 0 : et ;
00 01 U? FJS 04 05 06 07 IJE! [39 1.0 0o 0.2 04 0.6 08 1.0 1.2
|Ventrée bande de base Normalligy) IVentrée bande de base Normelliéé/ )
. T ; ; = ; ] : ; 45 . . ¥ v v
— 7 Filtrage aBM}Iz 4D¢4- -------
bt DPD avec Filtrage & nvmz 351 - ! - b3
[} S :
% ' . e o 304 - AE
— ] :
(7] = ko o o g -
e 5 2 e
\% Z ggj........,...... ...,........,........E ........
O a i e e e st e e i i : ; : : -
104-------z00T_ ... . ...... Filtrage 2 2MHz
2 " DPD avec Filtrage a 2MHz
0t

"0 01 02 03 04 0508 07 08 09 10 00 02 04 06 08 10 12
|Ventrée bande de base NorszIiQ/) |Ventrée bande de base NorszIiQ/)

Fig 3. 55 AM/AM et AMPM avec DPD et ET filtré a 1Mt 2MHz

Il apparait sur les caractéristiques d’enveloppestantanées tracées ici pour la puissance
maximale que l'on perd inévitablement en linéatdésque on filtre plus étroitement le

signal de commande de polarisation.

Pour mieux visualiser les performances en linéanbus montrons figure 3.56 les
caractéristiques de rendement et d’ACPR pour les tcas suivants : polarisation fixe,

polarisation variable filtrée a 1 MHz et polatiea variable filtrée a 2 MHz.
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Fig 3. 56 ACPR et PAE obtenus dans les trois cas.

Le filtrage n'a pas beaucoup d’impact sur les pernces en rendement. Ce filtrage qui doit
conserver les pics maximum du signal a comme d#etehausser la valeur minimale et par
conséquent la valeur moyenne du signal de polansae drain. Ainsi il devrait y avoir en

toute logique une diminution des performances edement. Il semble que ce ne soit pas le
cas pour ce signal typique OFDM car les pics qut straités differemment suivant la bande

passante du filtrage ont une occurrence tresefaffinsi le rendement moyen est peu affecte.

Par contre les variations temporelles différentétegse différente) du signal de commande

de polarisation ont un impact fort sur la linéarité
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En appliquant la procédure de pré distorsion nujuérinous n’arrivons pas a remonter la
linéarité aussi bien que dans le cas ou les eeds variation d’enveloppe du signal RF et du
signal de polarisation de drain sont les mémesi € illustré par les courbes de la figure
3.57 qui montrent le couple rendement-linéarité lguepeut obtenir.

52 1

\ ET Non Filtré
\& et DPD Polynomial

o) NN—
E; \\ | ETFiltré a (IMH2)
42 : :
] et DPD Polynomial
2 =
< 38- :3' ) ETFilré 2 (2MH2)
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34 7
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PAE (%)

Fig 3. 57 ACPR en fonction du rendement seloraelade passante du signal de commande de

polarisation.
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VIIl. Conclusion

Ce chapitre a montré I'application du banc dévedopgpour améliorer conjointement
I'efficacité électrique et la linéarité d’'un amjpd&teur en technologie GaN de classe 10 watts

en bande C.

Les résultats obtenus en terme de compromis rermdélimgarité sont trés bons mais ils ne

comptabilisent que la consommation électriqueataplificateur RF seul.

Dans une application réelle il faudra tenir compge la consommation des organes de
traitement du signal effectuant la pré distorsiaitale et surtout la consommation du circuit

modulateur de polarisation. Ce point tres difficjei n’est pas abordé dans le cadre de ces
travaux puisque la gestion du signal de polarisatie fait sur le banc de mesure par un

amplificateur BF linéaire d’'instrumentation faibbjet d’études en cours.

La technique de pré distorsion numérique adoptaegiee considérée comme un calibrage en
linéarité de tout I'émetteur une fois que les téghes de polarisation variable sont activées
.Elle a comme inconvénient de ne pas étre poustéim adaptative en fonction des variations

de puissance moyenne du signal par exemple.

Les essais faits en utilisant des vitesses de ti@ariau signal de contréle de polarisation
différentes de celle de [I'enveloppe du signal Rffatsencourageants. lls mériteraient
cependant des investigations supplémentaires emectant au systeme de mesure un vrai
circuit modulateur de polarisation intégrant deansistors fonctionnant en mode de

commutation suivis d’'un filtrage passe bas demstraction.
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Les travaux décrits dans ce manuscrit de thésenontré une mise en ceuvre expérimentale
d'une chaine de génération et d’amplification dgnaux modulés avec une recherche

d’optimisation conjointe des performances en eitéaénergétique et en linéarité.

Pour cela une pré distorsion numérique a été apmich une structure d’amplificateur RF
dont la polarisation de drain est commandée de émardynamique selon les variations

d’enveloppe du signal de modulation.
Ces travaux ont été réalisés avec le soutien sieciété Thalés communication (Colombes).
La structure du systéme de mesure développé est pssche de celle d'un émetteur réel.

La mesure des caractéristiques de qualité du sigialainsi que les actions de corrections ou
de compensation mises en ceuvre sont égalemenmnt @ssdes dans le principe de ce qui
peut étre envisagé au sein d'un systeme d’émissiéoeption réel avec une boucle de retour
par le récepteur pour ‘calibrer I'émission ennter de linéarité lorsque des lois de

polarisation sont implémentées pour amélioreriteaffité énergétique.

Les travaux présentés ici indiquent les amélionatiobtenues sur I'amplificateur seul au sens
ou la commande de polarisation est simulée expétatement en utilisant un amplificateur

BF linéaire d’instrumentation dont on ne comptakilpas le rendement et non un circuit
modulateur de puissance a haut rendement commeitceétre le cas dans une application

réelle.

Le prolongement logique de ces travaux est bierd'sutégrer au systéme développé un vrai
circuit modulateur de puissance intégrant des istors fonctionnant en mode de

commutation.

Dans ce cas il sera intéressant d’explorer lesilpbsss d’obtenir les meilleurs compromis
possibles en terme de rendement global et de liééaet de caractériser également les
émissions parasites liées a un fonctionnementc@nmutation dans les circuits de

commande de polarisation.
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On peut également envisager d’étendre le systeeedaux voies RF pour des investigations
sur des combinaisons d’architectures telles geeamande de polarisation et la technique de

type LINC ou de type ‘ Pulsed polar transmitter

176



Conclusion générale

177



Conclusion générale

178



Publications et communications relatives a ce tiiva

Publications et communications relatives a ce travha

[1] M. Saad El Dine, G. Nanfack Nkondem, G. NevelDxBarataud, P. Bouysse, JM. Nebus,
W. Rebernak, “Linéarisation d’amplificateur de m#sce a mémoire par prédistorsion
numerique”, 16 eme journées Nationales Micro-or{dsid/1), Mai 2009, Grenoble.

[2] Saad El Dine M, Reveyrand T, Neveux G, BouyBs8arataud D, Nebus J.M, Rebernack
W, “A measurement set-up and methodology combirdggamic biasing and baseband
predistorsion for high efficiency and linear amiglif design”, International Microwave
Symposium Digest (MTT), 2010 IEEE MTT-S, pp.107020

[3] R. Quéré, G. Mouginot, M. Saad EIl Dine, J. FaPh. Bouysse, Z. Ouarch, J.M. Nébus,
"Impact of trapping effects on large modulated algncharacteristics of AlGaN/GaN
HEMTSs", European Space Agency, septembre 2010.

[4] S Ahmed,M Saad El Dine, D Barataud, T Revegirtdd Neveux,J M Nébus,
“Caractérisation temporelle RF impulsionnelle dieepar des THA d'amplificateurs de trés
forte puissance GaN“, 17 eme journées Nationalesdvbndes (JNM), Mai 2011, Brest.

[5] M Saad EIl Dine, G Neveux, P Bouysse, D BamtduM Nébus, W. Rebernak, J Bouvier,
“Systeme expérimental d'étude de la Pré-distortidnn amplificateur de puissance
commandé en polarisation“, 17 eme journées Na@sndicro-ondes (JNM), Mai 2011,
Brest.

[6] S. Ahmed, M. Saad El Dine, T. Reveyrand, G. &ley D. Barataud, J.-M. Nébus “Time-
domain Measurement System Using Track & Hold AnmalifApplied to Pulsed RF
Characterization of High Power GaN Devices", IEEEMS Digest, IMS 2011, June 2011.

[7] M. J. Madero-Ayora, D. Barataud, M. Saad El 8i%. Neveux, J. M. Nebus, "Baseband
Digital Predistortion of a 10 W GaN Power AmplifieEEUROPEAN MICROWAVE WEEK
2011.

[8] S. Ahmed, M. Saad-el-dine, G. Neveux, T. Reaag, D. Barataud, J. Nebus “4-Channel,
Time-Domain Measurement System Using Track & Holdpifier for the Characterization
and Linearization of High Power Amplifiers”, Intextional Journal of Microwave and
Wireless Technologies 2011.

179



180



181



Linéarisation des amplificateurs de puissance a haurendement en combinant les
techniques de pré distorsion numeérique et le contié de polarisation.

Résumeé:

Les systemes de communications modernes requierutilisation de formats de
modulations qui générent des signaux hyper frécpgelont I'enveloppe est variable avec
des rapports entre la puissance créte et la pussamoyenne (PAPR) trés forts. Dans ces
conditions, I'amplificateur de puissance de I'éraettest trés contraint par une optimisation
difficile du compromis entre son rendement élgctei et sa linéarité. Ainsi il apparait
clairement que le développement d’architecturesngldicateurs visant une amélioration de
rendement significative présente un intérét magtan assiste a une tendance assez générale
qgui consiste a appliquer des techniques correctideslinéarisation aux architectures
d’amplificateurs a trés haut rendement.

Dans ce contexte, il apparait opportun de concedes outils de caractérisation qui sont
capables de contribuer efficacement au développedeerolutions d’amplifications linéaires
et a haut rendement. C’est précisément le déveltoppeet I'exploitation d’'un tel outil de
caractérisation qui fait I'objet de ces travaux ttlese. Une exploitation du systeme de
caractérisation est appliquée a un amplificateuN G8W pour deux types de signaux
(QAM16 et OFDM). Des résultats de caractérisatienl’dmplificateur et une amélioration
des performances sont obtenus en appliguant siceest une technique de contréle de
polarisation de drain et une pré distorsion nunugrign bande de base. Enfin une étude est
également menée en présence d'un signal de cerdedpolarisation volontairement filtré
pour diminuer sa bande passante et alléger lesaouies en terme de couple vitesse /
puissance du modulateur de polarisation.

Mots clés: Amplificateur de puissance - Rendement, Lingédios - Enveloppe variable -
Contrdle de polarisation - Pré distorsion - SignBRixmodules - Technologie GaN.

Linearization of high efficiency power amplifiers by combining digital
predistortion and envelope tracking techniques.

Abstract :

Modern communication systems require the useafulation schemes that lead to
non envelope constant microwave signals. The peak¢rage power ratio (PAPR) of these
signals is large. In such conditions, power amgriffiused in transmitters are critical devices
because they need to be optimized in terms of bl&tirical efficiency and linearity which
are antagonist parameters if conventional powelifiergrchitectures are considered.
Consequently there is a major interest in reseactiities dealing with new power amplifier
architectures that enable to obtain either higltieficy or good linearity performances. This
can be reached if linearization techniques areieggb high efficiency power amplifiers
designs. In such a context it is of prime intetestievelop a laboratory set up that includes
dynamic biasing of power amplifiers and digital gistortion capabilities to investigate novel
high efficiency and linear amplification solutioniBhis has been accomplished in this work
and applied to the optimisation of both efficieranyd linearity of a 10 Watt GaN amplifier at
S Band. Finally an experimental study that condistlew pass filtering the dynamic drain
bias voltage is reported. The goal is to find asgme solution to enhance the efficiency of the
bias modulator circuit without impacting to muchdarity performances.

Keywords : Power Amplifier - Efficiency - linearization - &h envelope constant - Envelope
tracking - Digital Predistorsion - Microwave modigld signal - GaN technology.
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