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Introduction générale

Haut rendement, forte linéarité et large bande de fonctionnement sont les points clés
de la conception damplificateur de puissance des prochains systemes de
communications radiofréquence. En effet les stations de base consomment a I'heure
actuelle une quantité tres importante d’énergie pour émettre des modulations de plus
en plus complexes et gourmandes en bande passante. Les amplificateurs de puissance
représentent une partie trés importante de cette puissance consommée a cause de leur
faible rendement en puissance ajoutée. Ceci entraine un encombrement maximum pour
refroidir ces derniers afin de préserver leur durée de vie. Il est donc nécessaire de
développer des stations de base a fort rendement en puissance ajouté pour minimiser
I'impact écologique de celles-ci (émission gaz a effet de serre et consommation
importante d’énergie).

Afin de satisfaire ces nouveaux besoins, la technologie nitrure de gallium (GaN) a
suscité beaucoup de publication et de travaux aux cours de ces derniéres années pour le
domaine de I’électronique hyperfréquence. Les transistors a haute mobilité électronique
(HEMTSs) sur nitrure de gallium (GaN) apparaissent comme étant une solution tres
prometteuses pour le domaine de I'amplification de puissance haut rendement et large
bande.

Pour des raisons économiques et de performances, de nombreux amplificateurs sont
réalisés avec des transistors en boitier. Des logiciels commerciaux de CAO sont
généralement utilisés dans les procédures de conception afin de minimiser les colts et
étre capable de réaliser un nombre important de circuits identiques. Or il est tres
difficile de réaliser un amplificateur a partir de transistors en boitier en CAO, puisque
les modeles dits « phénoménologiques », habituellement utilisés par les fondeurs, sont
tres difficiles a extraire. En effet, le comportement fortement dispersif du boitier
masque les autres éléments du transistor.

Ces travaux de these s’inscrivent dans ce contexte. Le but ici est de développer une
solution innovante pour la modélisation de transistor en boitier, et de 'appliquer plus
particulierement aux transistors HEMT GaN, pour ensuite I'intégrer dans un nouveau
flot de conception d’amplificateurs de puissance large bande (>20% de bande relative)
et haut rendement (>60%).

Pour cela, dans le premier chapitre nous allons rappeler le fonctionnement des

transistors HEMT GaN, ainsi que les moyens actuels pour les caractériser et les
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modéliser. De plus, un état de I'art des travaux initiés par Xlim dans le domaine de la
modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance sera établi, afin de mettre
en place les outils qui ont servi a I'élaboration du nouveau modéle proposé dans cette
these.

Le second chapitre traite du nouveau modele proposé, de la théorie a sa validation
par mesures et simulations utilisant des signaux de type télécoms. La partie majeure
abordée ici est la mise en ceuvre complete d’ une solution de modélisation de transistors
HEMT GaN en boitier, des mesures servant a l'identification et la validation de celui-ci
en passant par l'extraction automatique sans optimisation. De plus, de par sa
définition, ce modele a été aussi appliqué a la modélisation multi-harmonique
d’amplificateurs de puissance.

Enfin le dernier chapitre abordera I'incorporation de ce nouveau modele dans un
nouveau flot de conception damplificateurs de puissance large bande et haut
rendement, ainsi que le développement d’une technique de controle d'impédances aux
fréquences fondamentales et harmoniques.

La conclusion générale présentera un bilan de ce travail, ainsi que les axes a

approfondir a I’avenir.
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Chapitre 1 : Transistor HEM'T s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation

I Introduction

La technologie GaN qui émerge depuis une dizaine d’année propose de trés bonnes
caractéristiques pour la réalisation d’amplificateurs de tres fortes puissances et tres
haut rendement. En effet, de par sa définition de matériel grand gap. le Nitrure de
supporte de plus hautes températures et permet donc d’obtenir de plus fortes puissance
en comparaison du Si ou de I’AsGa. C’est donc un tres bon choix pour pouvoir concevoir
des amplificateurs de puissance haut rendement et large bande. Les détails de ces
avantages dans la conception d’amplificateurs de fortes puissances (HPA) sont
explicités dans la suite.

Le chapitre va s’articuler autour de quatre grands themes.

Tout d’abord, nous présenterons une description des phénomeénes physiques
permettant & un transistor HEMT GaN de remplir sa fonction amplificatrice. Son
schéma électrique équivalent sera alors détaillé ainsi que ses effets limitatifs (thermique
et pieges).

Ensuite, une premiere méthodologie de modélisation fondée sur un schéma
équivalent électrique non-linéaire sera présentée, son historique ainsi que ses différentes
étapes. Celle-ci est une approche phénoménologique (boite grise), qui reste pour le
moment la seule méthode largement utilisée pour la modélisation de transistor sur
wafer avec la prise en compte des effets thermiques et de pieges. Nous verrons alors
pourquoi cette méthode n’est pas suffisamment robuste pour modéliser des transistors
en boitier sans connaissance précise du boitier et de la puce. Puis, une deuxieme
méthodologie de modélisations dédiées a la modélisation de transistors en boitier sera
présentée, ainsi que sa méthode d’extraction et ses limitations

Enfin dans la derniére partie de ce chapitre, nous verrons les travaux effectués pour
la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance, et I’analogie qui peut
étre faite pour la modélisation non-linéaire de transistors. . Cette section inclura un état
de I'art de la modélisation comportementale d’amplificateur, qui est une partie tres
importante sur laquelle nous présenterons notre nouvelle approche de modélisation

dans le chapitre 2.




Chapitre 1 : Transistor HEM'T s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation

II Transistors HEMT’s GaN

I1.1 Principe de fonctionnement

Les transistors a haute mobilité électronique (HEMTSs) sont des transistors a effets
de champ. Ils sont composés principalement de trois couches de matériaux (figure 1-1),
et possedent trois électrodes (grille, drain, source). I AlGaN et le GaN forme une
hétérojonction (matériau a hauteurs de bande interdites différentes) qui induit un canal
de conduction a haute mobilité. En effet I'hétérojonction confine les électrons libres
dans un canal qui possede une tres faible résistance dans le matériau non
intentionnellement dopé (GaN), et apporte ainsi une mobilité d’électrons élevée. Cette
couche est appelé gaz d’électrons a deux dimensions (2DEG : 2 Dimensional Electron
Gas). Un schéma représentant une hétérostructure AlGaN/GaN utilisée dans les HEMT

est exposée figure 1-1.

Source Drain
Grille

AlGaN (espaceur)

h——— - - ..k....

GaN (buffer) Gaz PDEG

SiC(Substrat)

Figure 1-1: Schéma en coupe d’un transistor HEMT

La couche donneuse AlGaN n’est pas dopée ; les électrons du canal GaN proviennent
du caractére piézoélectrique du matériau, et ce dernier est détermine par la proportion
d’aluminium de la couche donneuse AlGaN.

En mode amplification de puissance haute-fréquence, la source est généralement
commune (reliée a la masse). En appliquant une tension positive sur le drain, la
circulation du gaz d’électrons, générant un courant électrique, peut alors débuter en
raison de l'augmentation de la différence de potentiel entre la source et le drain.
L'intensité du courant est controlée par la tension appliquée a la grille V.
L’augmentation de cette tension vers les valeurs négatives peut entrainer une déplétion

de la région de grille et ainsi mener a moduler la densité d’électrons dans le canal. Ainsi
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une tension appliquée sur la grille d'un HEMT permet de contrdler le courant qui

circule entre le drain et la source.

I1.2 Caractéristiques électriques
Les caractéristiques électriques équivalentes du transistor HEMT GaN seront
décrites en détails dans cette partie. Le but est de mettre en évidence les principaux

phénomeénes électriques associés a la structure d’ un transistor HEMT.
11.2.1 Fonctionnement petit signal

Dans cette premiére partie, nous décrirons les éléments électriques équivalent du
transistor HEMT GaN en fonctionnement linéaire. Ces éléments électriques sont
extraits de I’analyse de la structure d'un HEMT qui est décrite —dans les figures 1-2 et

1-3.

Source Drain
©

Figure 1-2 : Schéma électrique équivalent a I’hétéro-structure d'un HEMT

Gate Clgld Red Drain
T W

Cgs

Q Gm Rds —— Cds
Ri

intrinsic transistor Source Gm=Gm o x e™"

Figure 1-3: Schéma électrique du transistor intrinseque

11.2.1.1 Conductance

La conductance G4 de sortie est 'inverse de la résistance présentée en sortie Ra.. Elle
traduit la variation du courant de drain I. en fonction de la tension de polarisation de
drain Vds, pour une tension de polarisation de grille constante.

oy L0

- Vgs=cte
R, dVds 11>

24



Chapitre 1 : Transistor HEM'T s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation

11.2.1.2 Transconductance

La transconductance G, est une caractéristique tres importante pour les transistors.
En effet plus la transconductance est élevée, plus le gain en puissance va étre
important. Elle correspond a la variation de courant de drain I en fonction de la
tension de polarisation de grille V. pour une tension de polarisation de drain Vds

constante.

old
Gm = —|Vds:cle
dVgs 19>

11.2.1.3 Capacités

11.2.1.3.1 Capacité grille-source

Cy décrit la capacité entre la grille et la source. Elle dépend fortement de la partie de

la jonction Schottky grille source.

Vgd = cte <1.3>
Qg correspond a la charge de la Zone Charge d’Espace (ZCE) de la jonction Schottky
de grille.

11.2.1.3.2 Capacité grille drain
Coa décrit la capacité entre la grille et le drain. Comme pour C,, sa valeur dépend de
la quantité de charge dans la ZCE de la jonction Schottky de grille.

_Jd0g

Cgd =
8 d Vgd

Vs =cte <l.4>

Cette capacité C,q limite les performances dynamiques du transistor de deux fagons

différentes :

- Par couplage direct : Aux tres hautes fréquences, C,q relie directement la grille et
le drain du transistor, par une rétroaction dangereuse qui peut amener des
instabilités.

- Par effet Miller : une partie de la valeur de Cy est vue sur I'impédance d’entrée
du transistor, limitant ainsi la bande de fonctionnement d’un éventuel

amplificateur (I'impédance d’entrée va varier en fonction de la fréquence).
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11.2.1.3.3 Capacité drain source

La capacité Cds résulte de l'interaction capacitive dans le canal sous les contacts

ohmiques de source et de drain.

11.2.1.4 Eléments d’accés parasites

Lorsqu'un transistor est physiquement réalisé, des éléments d’acces parasites

s’ajoutent a la structure détaillée ci-dessus :
@ R.et R, représentent les résistances parasites dues aux contacts ohmiques et aux
zones conductrices inactives du canal entre les métallisations de drain et source,

et la limite de la zone déserte.

@ L. L. et Lisont desinductances parasites liées a la topologie du transistor (trous
métallisés ou « Via-Holes», pont a air, peigne d’acces pour les transistors
multi-doigts). L’environnement de mesure (fils thermosoudés, lignes d’acces,
positionnement des pointes) peut étre modélisé comme des inductances parasites

supplémentaires.
& Les capacités O, et Cpa représentent les capacités de plot du transistor.
11.2.2 Fonctionnement fort signal

Lorsque I'on utilise le transistor en régime fort signal, les excursions en tension et
courant sont tres importantes, la description linéaire présentée précédemment n’est
donc plus valable. Nous allons voir par la suite quels sont les éléments a revoir pour

modéliser correctement le transistor dans sa zone de saturation.

11.2.2.1 Courant de drain

L’effet fondamental d'un transistor HEMT est décrit par une source de courant
commandée en tension. En régime linéaire cette source est approximée par ses dérivées
en fonctions des tensions de commande de grille V, et de drain Va autour du point de
fonctionnement a savoir la transconductance g, et la conductance gq, respectivement.
En régime fort signal, la source de courant de drain est non-linéaire, il n’est donc plus
possible de faire I'approximation gu, 24. Cette source est commandée par les tensions V.

et Vi (tension de grille et de drain respectivement).
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Un exemple de réseau lq en fonction de Vg pour différentes tensions V., est tracé en

figure 1-4.

0.5

-1.0

o o o

= g
o o

10.0

-30.0
-20.0
-10.0
50.0
60.0
70.0
80.0

o o
SIS
Vds (V)
Figure 1-4: Réseau I(V) typique d’un transistor GaN HEMT

11.2.2.2 Capacités non linéaires

Les capacités C,q et C, deviennent non-linéaires pour de fortes excursions de tensions
a leurs bornes (Va et V).
Pour un fonctionnement classique type amplification de puissance (Vds>0), une

description des capacités en une dimension (Vg pour Cy et Vyq pour C,a) est suffisante.

Co =T (Vy)

<1.5>
Co =S V) <1.6>

Cependant, pour une application telle qu'en mode commuté ou mélangeur froid
(Vas<0), cette description est insuffisante, et I'on doit rajouter une dimension (V) a la

description pour décrire le fonctionnement réel des capacités.

Cgs = f(Vgs ’Vds)

<1.7>

ng = f(ng’Vds)

<1.8>

11.2.2.3 Diodes

Les diodes grille source et grille drain sont des générateurs de courant non-linéaire
représentant le courant positif présent sur la grille lors d’excursions trés importantes de

tensions en entrée Vet Vyq (voir figure 1-5).
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10.0

8.0

< 6.0

E

240

2.0

0.0f—f—=—
o o o o o o o o
S & ¥ © ® o o ¥

Vds (V)

Figure 1-5: Courant présent sur la grille lors d’excursion de tension positive sur la grille

11.3 Effets limitatifs
11.3.1 Effets thermiques

Une augmentation de la température du transistor & un impact non négligeable sur
ses performances intrinseques. La figure 1-6 représente un exemple de I'effet thermique

sur le courant de drain d’un transistor

1.V
— -40.0°C

22.0°C
— 150.0 °C

|

© o @ ©o o
O &N ¥ © o

10.0
12.0
14.0
16.0
18.0

Vds (V)
Figure 1-6: Effet de la température sur les réseaux I(V) d’un transistor HEMT GaN

Leffet thermique influe sur trois principales propriétés physiques du transistor :

# Réduction de la mobilité des électrons : Elle est due aux perturbations
rajoutées dans le réseau cristallin pour une augmentation de température. En
effet les électrons rentrent en collision plus fréquemment avec les atomes ce qui
ralentit leur vitesse de transit. Il en résulte alors une chute du courant de drain
i, entrainant donc une diminution de la transconductance g.. Ce phénomene
est explicité en détails dans la référence [ 1].

@ La largeur de la bande interdite : Le matériau se dilate en fonction de la

température, donc la longueur des mailles aussi. Etant donné que la bande
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interdite est inversement proportionnelle cette longueur, la largeur de la bande
interdite diminue lorsque la température augmente, ainsi que la tension de
claquage.

@ La conductivité thermique : Elle varie sensiblement en fonction de la
température. Les meilleurs matériaux étant le SiC et surtout le diamant, ceux-ci

sont les plus aptes a évacuer correctement la chaleur.
11.3.2 Eftfets de pieges

Les pieges peuvent étre vus de deux fagons différentes : d'un point de vue électrique
et d'un point de vue physique. Ici nous nous attacherons a décrire le fonctionnement
électrique des pieges.

Ils existent plusieurs familles de piéges. En premiere approximation nous
détaillerons les pieges dits de « gate-lag » réagissant a des changements de polarisation
de grille et ceux de « drain-lag » réagissant eux a des changements de polarisation de
drain.

Pour quantifier ces phénomenes, trois configurations de mesures sont nécessaires
afin de discriminer les effets de « gate-lag» de ceux de « drain-lag » et de ceux des effets
thermiques.

@ Polarisation & V=0V Va4=0V : cette polarisation impose une puissance dissipé
nulle et maintient I'état thermique a la température ambiante. Pour mesurer un
réseau I(V) classique, il est admis que les impulsions seront négatives pour la
grille et positives pour le drain. Les pieges de surface ainsi que ceux de buffer
vont capturer des charges lors des mesures. La constante de temps de capture
étant tres faible, lors de la mesure elle sera terminée. L’état de piégeage sera
alors fixé.

@ Polarisation & V=V, Vaw=0V : les impulsions pour la grille et le drain seront
donc positives. Les pieges de grille seront donc en train d’émettre les charges
capturées, mais comme la constante de temps associée a ce phénomeéne est
importante devant la largeur des impulsions, les pieges de grille seront dans le
méme état qu'au début de 'impulsion. Leur état sera fixé par la tension de repos

Vgs()
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& Polarisation & V=V, Vaw=Va saturée : la partie du réseau ott V4.<Vao met en
évidence les phénomeénes de « drain lag ». En effet les impulsions sur le drain sont
négatives et induisent une émission des pieges. Le phénomeéne d’émission étant
lent par rapport la largeur des impulsions, lors de la mesure le courant mesuré

sera plus faible que celui de I'état établi.

I11.3.2.1 « Gate-lag »

I1 est admis dans les technologies I1I-V que les pieges de surface sont a I'origine du
«gate-lag» [3] [4] [5]. Le courant de drain augmente lentement jusqu'a une valeur
plancher lors d'une variation tres rapide de la tension de grille alors que la tension de
drain est fixée et reste constante (figure 1-7). On peut noter que I’on peut s’affranchir de

cet effet par une passivation SiN.

14 /\ — Vgs=0 Vds=0V.mes
. Vgs=Vp Vds=0V.mes
121 |
<08] ||
206 K\
0.4 K_\
0.2 ,/
0.01— —
C) o o o o o o
o o o ) ) )

S ¢ 8 8
Vds (V)
Figure 1-7 : Mise en évidence du phénomene de « gate-lag » par des mesures impulsionnelles & V=0V
Va0=0V en rouge et V,=Vp V=0V en vert

11.3.2.2 « Drain-lag »

Pour le « drain-lag », ce sont les pieges de buffer qui en sont a 'origine [3] [4] [5]. Le
drain-lag se manifeste par une chute brutale du courant de drain lorsque la tension de
drain varie tres fortement. Ces pieges sont sensibles a la température [6], une
passivation avec une couche de SiN ne change rien sur I'amplitude de la chute de

courant.
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1.4 — Vgs=Vp Vds=0V.mes
12 [\ Vgs=Vp Vds=28V.mes
1
1.0 |
© 0.6 J
0.4 K\ I
0.2

0-0_|/
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R 8.9 8 &
vds (V)

Figure 1-8: Mise en évidence du phénomene de « drain-lag » par des mesures impulsionnelles & V,0=Vp
Vaw=0V en rouge et V,=Vp Va0=28V

III Modélisation de transistor HEMT's

I11.1 Modeles phénoménologiques

Nous allons maintenant voir la méthode de modélisation phénoménologique (dites
boite grise), ainsi que les différentes étapes nécessaire a I’extraction d'un tel modele.

Ces modeles utilisent un circuit électrique équivalent comportant les éléments
linéaire et non-linéaires que nous avons présentés en 1.2. Ces éléments non-linéaires sont
décrits par des expressions mathématiques les plus simples possibles pour ne pas altérer
la convergence et le temps de calcul des simulateurs. On peut noter que les composants
doivent étre au préalable réalisés avant de les modéliser car les parametres des
expressions sont déterminés a partir de mesures électriques de ces mémes composants.

La topologie de ces modeles ne change guére d'une technique de modélisation a
I'autre (voir figure 1-2 et 1-3). En revanche, I'élément le plus compliqué a décrire est la
source de courant. Elle a donné lieu a de nombreux travaux et publications. Nous
verrons dans cet historique non exhaustif les principales approches qui ont été

développées au cours de ces 50 derniéres années.
111.1.1 Historique

Cet historique commence par les travaux de Schiman et Hodges [7] qui ont proposé

un des premiers modeles de source de courant pour les transistors a effet de champ.
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IV,

8s?

V,)=0 pour V, <V,

1,V V)= ﬁ.(Vg‘Y -V )2 (1+A.V,,) pour la zone saturée

8

2 .
1ps(V,,.,V,) =BV, [2.(ng - Vp) - Vds}.(l +A.V,,) pour la zone ohmique 10>

En 1978, Taki [8] propose en premier la description de la totalité de la
caractéristique I/V en employant une seule équation avec une fonction hyperbolique :

de ]

Vp - ng

2
V.,
Ips(Vo Vi) = I s X [ﬁ) tanhlia
p

<1.10>

Le modele développé par Curtice [9] s'inspire des équations précédentes :

2
Lys(V, V) = I X [“//—gj (1+ AV, )tanh[arV,, |

p

<l.11>

Ce modeéle s’applique aussi bien aux MESFET qu’aux transistors HEMTs [10].
Par la suite, Materka et Kacprzak modifient la formule de Taki pour tenir compte de
la variation de la tension de pincement Vp avec la tension de polarisation Vds [11][12]:

ds

‘o

P Vs

v, )
Ipg(Vy Vi) = I psg X V—g tanh| o0

p

avec 'V, =V +yV,
p p0 }/ ds <1.12>

En 1981, Tajima introduit une expression complexe prenant en compte 8 parametres

pour la simulation d'un amplificateur de puissance large bande [13].

1 1 Ve (Voo bV
IDS(Vgs’Vds):%[VGS ——(l—emv“”)}[l—e Vo1V bVDSN)} avec:
1-—(1-¢™) m
m
Vo (I_T)_V(D Vins

VGSN:1+V— » sy = et Vo =Vpy +pVpep +V0

i v, £1+W7V65(t_r)j

DSP
P

<1.13>
En 1985, Curtice publient une équation empirique, ou la source de courant est sous

forme polynomiale [ 14]. C"est le modele dit « Curtice cubique ».
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IV

8

avec V=V, (1 - T)-[l +B(Vyo — Vd.v(t)):l

V)= (A0 +AV +AV? +A3.V,3).tanh[a.Vd5(t)]

<1.14>

Angelov s’appuyant sur la démonstration de S.Maas [15] sur la nécessité de prendre
en compte les dérivées de la caractéristique IV, utilise le modele de Curtice et introduit
un polynéme de rang n de telle sorte que la conductance et la transconductance qui sont

les dérivées du courant par rapport aux tensions de grille et de drain soit calculable [16. ]

LV, V) =1, (1+tanh(y))" (1+AV,).tanh(c V)
avec Y = P.(V, =V, )+ B (V, =V, ) + PV =V, ) +..
V=Vt 7V,
<1.15>

Ce modele porte le nom de 'université ou il a été développé (Chalmers model). En
1996, Angelov I'améliore pour prendre en compte les effets dispersifs [17], et en 2005 il
retravaille les équations pour I'adapter aux transistors grand gap (HEMT AlGaN/GaN
et Mesfet SIC) [18].

Dans les années 90, David Root [19] propose une autre approche de la modélisation
de la source de courant qui ne permet pas d’accéder aux éléments intrinseques du
transistor. Ce modele est constitué d’équations qui régissent les valeurs de charge et de
courant pour un point de polarisation donné.

En 2002 [20], Santarelli propose aussi une approche de modélisation de la partie
intrinseque du transistor. Cette méthode est une fonction controlée en tension basée sur
les séries de puissance de Volterra. Ces équations empiriques remplacent les éléments
non-linéaires dépendant des tensions de grille et de drain (capacités, diodes et source de
courant). EKn 2007 [21], il modifie 'approche pour I'appliquer aux HEMT’s GaN et
prendre en compte les effets dispersifs BF (thermique et pieges).

L7 équation est décrite ci dessous :

v, (1)
dt <1.16>

it=F[v.0]+C[v,0]

ou C est une matrice capacité quasi-statique et F est un vecteur de fonctions non-

linéaires, représentant les réseaux IV statique du composant.
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En 1994 [22], JP Teyssier et JP Viaud modifie la source de courant dite de Tajima,
afin de tenir compte des décroissance de la transconductance g,, pour des tensions de
grille positive. La modification apportée a cette équation consiste a rajouter un terme
multiplicatif, Correctomea qui prend en compte la décroissance du g. commengant a
apparaitre pour les valeurs de V. proches de la conduction.

Id= IdTajima

Correct g =(1+B,,) X (Vi +V,,) x [ 1+1anh(e,, (v, - V,, )|

x Correct,;, avec:

<1.17>

En 1998 [23], Z. Ouarch et al introduisent les phénomenes de pieges de buffer (drain-
lag) dans le modele. Elle s’appuie sur le modele électrique issu de la physique proposé
par Kunihiro en 1996 [24], et I'applique avec des fonctions analytiques extraites

purement de mesures impulsionnelles.

__:"Trar)sistor intrinséque

D QO
A
g ) BG
| 'J V DSint
Vo __Lsx Ru Rss
(b)

S O
Figure 1-9 : Schéma équivalent du MESFET prenant en compte les effets de « self-backgating »

Les pieges de drain sont vus comme une apparition d'une deuxieme électrode de
grille qui se forme lorsque les pieges profond du buffer capture des électrons. Ceci ayant
pour conséquence de resserrer le canal de conduction et donc de diminuer le courant de
drain. Ce phénomene porte le nom de « self-backgating ».

En 2006 [25], C. Lagarde propose une méthode de modélisation pour les pieges de

surface. Le fonctionnement du modele est décrit sur la figure 1-10.

Drain

Y 1d_total Idtotal= Ids + Alds
1ds
- Ids= f(Vds , Vgs , T)
Grill CD Ald Alds=f(Vds , Vgs , T) x g(Vgso) pvec:
1lle S S= S, S, X SO
& gve f(Vds,Vgs,T) : table 3D
=> Idtotal= Ids+Alds = f(Vds,Vgs.T,Vgso) g(Ves,) = a. Vgsy® + b. Vgs,2+ c. Vgs,+ d

=> Modele a 4 dimensions.

Source

Figure 1-10: Topologie et équations du modéle de transistor prenant en compte les effets de « gate-lag »
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I’idée du modele de Lagarde est d’ajouter une quantité de courant Ald a celui de la
source de courant (Id) du modeéle de transistor 3D [26]. Ce courant Ald est la différence
entre deux réseaux I(V) présentant des états de pieges différents. Une table 3D
représentant Ald est donc extraite avec trois commandes : Vg, Vg et la température.

En 2007 [27] [28], O. Jardel présente un nouveau modele de HEMT AlGaN/GaN
avec la modélisation des piéges de drain et de grille. Les équations de la source de
courant sont celles développées par Teyssier et Viaud en 1994. La figure 1-11 montre la

topologie du modele comprenant la thermique, les effets de « gate-lag» et de «drain-

lag ».
a
bk
Pl
Ly R Rd(T°]
s (L O

Cpd

i

Cpg l Vgs, Vds
I _
v X Gate- & Drain-lag [ D Ids (Vgs.int(tt |Vds(t,T°)

cds|

cg?E

Vgs_int
£

lgs(T°)

Ri 3

Rs(T°) 3 Intrinsic transistor

Figure 1-11: Topologie du modele électrothermique prenant en compte les effets de piéges de drain et de
grille. g, Lo, Toa, Re et Rqsont dépendantes de la température.

Le modele de drain lag permet de prendre en compte les effets de capture et
d’émission, ainsi que d’y associer les constantes de temps respectives a chacun. Sur la
figure 1-12, la topologie du modele est décrite pour un seul état de piege. Le circuit
fonctionne comme un détecteur d’enveloppe, il possede deux entrées Vg, et V., une
sortie Vg ini. Cette derniere commande directement la source de courant ou le circuit de

« gate-lag » si celui ci est implémenté en aval.

> |k[|dEST
vds| /E
—’—‘-I_l_ VVVV | | - _\J—L('dssﬂ > = T >
Rfill | | | + Vgs_int
Rempty S Vgs
Vds C—T1 |V,
VdsT

Figure 1-12: Schéma du modele de drain-lag proposé par Jardel
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Enfin en 2010 [29], C. Charbonniaud propose une nouvelle formulation de la source
de courant (équations 1.18) afin de pouvoir I'utilisé avec des classes AB, BC D et S.
Pour cela, il faut pouvoir décrire le fonctionnement du transistor dans la zone négative

en tension Vds.

I, =U.tanh(ex-V,)

<1.18>
1
o= —[(oc1 —o,) X tanh(=V, +V, )+ (¢, +0¢2)]
2 <1.19>
V.-V

U= Fa(ll.(V, +/1)+M,RM,UO}
ds0 <1.20>
V,=F,(V,.V,) ol

Le schéma équivalent du modeéle est décrit dans la figure 1-13, et porte le nom de la

société dans laquelle il a été développé : le modele AMCAD:
Cgd
Lg Rg Rd Ld
'—‘"TW\' Red M/\I’”‘—l
c lgd
pg Cgs> Igs Cpd
1 Ids Q? 7~ CdsI

Ri

"N

Rs

Ls

Figure 1-13 : Schéma équivalgnt du modele multi-polarisation
Agilent a pour sa part développé un modele de HEMT GaN pour ICCAP™, le
EEhemt [30]. Les capacités Cy et Cy sont dépendantes de la polarisation, par contre le

modele n’est pas électrothermique. Le schéma équivalent est décrit en figure 1-14.
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Figure 1-14 : Topologie du modéle EEHEMT

En résumé, pour modéliser des transistors HEMT, il existe quatre principaux

modeles
Angelov EEHEMT Curtice
AMCAD Model
Model Model Model
Nombre de
80 71 48 65
parametres
Capacités
dépendantes de la Oui Oui Oui Oui
polarisation
Prise en compte
Oui Non Oui Oui
de la thermique
Prise en compte
Non Non Oui Oui
des piéges

Tableau 1-1: Tableau comparatif des quatre principaux modéles dédiés aux HEMTs

111.1.2 Méthodologie d’extraction

Dans ce paragraphe, les mesures nécessaires a l'extraction d'un modele
électrothermique et prenant en compte les effets de pieges seront mises en évidence. Le
modele ainsi présenté est le « Amcad Model » fondé sur le modele proposé par C.
Charbonniaud.

Les différentes étapes nécessaires a I'extraction d'un tel modele sont décrites dans la

figure 1-15.
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Capacité Modéle Modéle de

Modéle Modéle
petit Signal [\ Non-linéaire Thermique pieges
2::! Dgs=f(Vgs) Dgs=f(Vgs,T)
S
Rg T Dgd=f(Vgd) > Dgd=f(Vgd,T)
Lo Gm —> lds=f(Vgs,Vds) lds=f(Vgs,Vds,T)
Cpg Gd
'(-;Sd Cgs ]_ _ Cgs=f(Vgs) L—> 1ds=f(vgs_trap,vds,T)
o Cgd=f(Vgd)
Rs ] o . Rs=f(T)
Rd > Rd=f(T)

Figure 1-15 : Procédure d’extraction d’'un modele électrothermique de HEMT GaN multi-polarisation
prenant en compte les effets de pieges

Les mesures nécessaires a cette modélisation sont des mesures I(V) et parameétres [S]
pulsées. En effet ces mesures nous permettent de s’affranchir des problémes d’auto-
échauffement (figure 1-17 et 1-18), de pouvoir mettre en évidence les phénomeénes de
pieges et de pouvoir décorréler ces deux phénomenes afin de pouvoir les caractériser et

les modéliser finement.

Mesure isothermique

4 Température de la puce

Température de la puce

AN AN AN AN
Le rapport cyclique

compte autant que la
largeur des impulsions
DC bia

Polarisation DC

temEJs temps
Figure 1-16: Mise en évidence de 'auto-échauffement d’un transistor lors de sa caractérisation
impulsionnelle selon le rapport cyclique et la durée des impulsions
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0.8
) — Mesure enimpulsions
— Mesure en continu
0.6
= j
o 04
o -—
0.2
0_0 \I\\\II\\'II\\\\\Ill\l\\\\\\I‘\I\\\\I\\lll\\\\\ll
0 10 20 30 40 50
Vds (V)

Figure 1-17 : Comparaison d’une mesure en impulsion et d'une mesure statique du courant de drain

111.1.2.1 Modéle linéaire

La premiere étape est d’extraire les éléments extrinseque et les éléments intrinséque
pour un d’un point de polarisation donné et ne reste valide que pour de faibles
excursions autour de ce point. Le schéma équivalent de ce modeéle est celui que nous

avons décrit dans le 1.2. Sur la figure 1-18, nous rappelons la topologie de ce modéle.

Lg Rg o
G AAA intrinsic
I transistor D
Cpg/I Ide
Ve
Gate Clgld Red Drain
T W
Cgs
Q Gm ?Rds —— Cds
Ri

Figure 1-18: Topologie du modele petit signal d’un transistor HEMT
La qualité d'un tel modéle repose sur une extraction précise des éléments
extrinseques. Pour cela les éléments extrinseques Ra, La, Cpa, Ry, L, Cpe, Rs et L sont

estimés pour des valeurs d’éléments intrinseques indépendantes de la fréquence (da a la

topologie du modele).
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Pour déterminer correctement les éléments extrinseques, un algorithme
d’optimisation est utilisé pour divers point chaud du réseau I(V), en utilisant les
parametres [ Y] intrinseques déduits des parametres [S]| mesurés par de-embedding des
éléments extrinseques. Les valeurs des éléments extrinséques sont optimisés de telle
sorte que la matrice [ Y] intrinséque résultant de leur de-embedding donne des valeurs

analytiques (voir équations suivantes) indépendantes de la fréquence :

2
Coa= mYul |y, [—RC{Y”}

o | \{Im{Y,}) | <1.22>
RelY, [, (Re{¥,})]
Red = bl WtV § 1 12
5 et |7 Im{Y,, } <1.23>
Cos (m{y,} +1m{Y,.}) | (Re{Y,} +Re{Y,,}}
0] Im{Y, } +Im{Y,,} <1.24>
od =Re{Y12} ¥ RC{YH} <1.25>

Im{Y,} +Im{Y,,})

Cds = o <1.26>

oi_ (Re{Y,} +Re{Y,} ) | (Re{Y,} +Re{Y,} - Gdes

Cgs’w’ Im{Y, } +Im{Y,} <1.27>
Gm=,[(A% + B?)(1 + Ri*Cgs’e’) .

1 [B + ARngsa)]

T =- —arctg| —————

w A - BRiCgsw <1.29>
A=RelY, } -Re{Y,} 130>
B=Im{Y,}-Im{Y,} S

Un exemple type de parametres intrinseques extraits pour un modele de transistor

HEMT GaN en fonction de la tension Vg est donné en figure 1-20.
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Figure 1-19 : Exemple de valeurs de Gq, Gy Cy et Coq 0btenues par extraction multi-polarisation pour un
transistor HEMT GaN a un point de polarisation de VDS0=25V et 1ds0=250 mA

II1.1.2.2 Extraction de la source de courant
En utilisant les mesures I(V) réalisées a une température fixée, un moteur

d’optimisation est utilisé afin d’évaluer les valeurs des parametres du modeéle de la

source de courant qui est rappelé dans les équations 1.32

I, =U.tanh(ex-V,)

<1.32>
1
o= —[(oc1 — o)X tanh(=V, +V )+ (o, + az)]
2 <1.33>
V.-V

U=Fa| I,.(V, +l)+M,Ru,UO
dsO <1.34>
‘/lep(‘/gs’Vds) <1.35>

Un exemple de réseau I(V) optimisé par les équations ci-dessus est tracé et comparé

aux mesures en figure 1-21.
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Source de courant Ids
Mesure (bleu) / Modéle (rouge)

0.5

0.4

0.3

Ids (A)

0.2

0.1

0.0

© 9o <@ ©
w 9o W o
o o I

Vds (V)

Figure 1-20 : Comparaison entre la simulation(bleu) et mesure(rouge) d’'un modele de source de courant

© Q
o ©

10.0
15.0
20.0
45.0
50.0
55.0
60.0

I11.1.2.3 Extraction des capacités non-linéaires

La modélisation des capacités non-linéaire Cy et Cu est décrite par une fonction
dépendante de la tension a leurs bornes respectives (V. et Vi), le long d'une droite de

charge imposée (figure 1-22).

Ids (A)

Vds (V)

Figure 1-21: Cycle de charge choisi pour I'extraction des capacités non-linéaire
Il est important de noter que le choix du cycle de charge doit étre au plus pres de
I'application visée, car les capacités sont dépendantes de la température et de
I'excursion du cycle de charge.
Les fonctions utilisées pour la modélisation des capacités non-linéaires sont des
tangentes hyperboliques. Un exemple de valeurs des capacités extraites le long du cycle

de charge choisi et représenté sur la figure 1-23.
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Capacité Cgs (fF) Capacité Cgd (fF)
Mesure (rouge) / Modéle (bleu) Mesure (rouge) / Modéle (bleu)
26

2.4 600
22
500
2.0
1.8 400
1.6

14 300

1.2 200

1.0
100

80¢
9 o & o 2 9 2 9 g & g o 9 29

'  ° ° g ¥ § 8 8 & § = ¢ %
Figure 1-22 : Comparaison modele/mesure des capacités Cgs et Cgd en fonction de Vgs et Ved

respectivement extraites le long d’un cycle de charge (classe AB)

i © N © <
@ a a ) A

I11.1.2.4 Extraction du modéle électrothermique

Pour modéliser la dépendance thermique des parameétres de la source de courant, des
mesures a plusieurs températures ambiantes sont nécessaires. La figure 1-24 illustre un
exemple de caractérisation a 3 températures ambiantes (-40°C, 22°C et 150°C) de la
source de courant permettant de déduire la dépendance thermique des conductances et

transconductances équivalentes.

— 40.0°C
220°c
0.4 0.4 —150.0°C
S
o
©
9]
5 3
8_0.2 T 0.2
]
]
£
0.0 I I S
0.0 —
O © © © © © © ©o O o O © © © © © © © o o
o o ¥ © ®© o o ¥ ©O O'(\iv'(o'odgg:r'gg
Vds (V) Vds (V)
Figure 1-23 : Impact de la thermique sur les valeurs de conductance et transconductance d’un transistor
HEMT GaN

Selon la plupart des études publiées et notre propre expérience de caractérisation, on
considere que la plupart des éléments du modéle ont une variation linéaire en fonction
de la température (a I’exception des courants des diodes).

Les principaux éléments dépendant de la température sont décrits avec les équations

suivantes :
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de mesures I(V) pulsées

R =R, (1+a,T)
R, =Ry (1+0,,T)
Idss = Idss() (1 + al"‘“T)

P=P(1+a,T)

T
N, =N, ,(1 + aNng) L,=1I, + IsgsTe[T‘ﬁ“J (1 + OngXT)
Ny =Ny (140, T) L =1,+ ,Sgdre[r;] (14, 1) .

A titre d’exemple, une source de courant de transistor HEMT GaN extraite a 1'aide

comparées a la mesure sur la figure 1-25 :

Ids (A)

a été modélisée pour trois températures ambiantes et

1.0
0.8 25°C
0.6
2 i
~ 0.4
= 4
0.2 e
0.0 e
_02 \\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Vds (V)
0.9 0.5
0.8 ]

J ° 0.43 1cn°C
0.7 -40°C ] 150 °C
0.6 0.3
0.5-] — ]

4 i 4
0.4 2 027
0.3 ]

] 0.1
0.2 ]

0.1 0.0-4
0.0 E
'01 \\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ -0'10‘“‘5“‘“1‘0“"1‘5‘“‘2‘0‘“‘2‘5“"3‘0““3‘5““4‘0““45
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
vds (V
Vds (V) s )

Figure 1-24 : Comparaison des réseaux I(V) simulés (traits noir continu) et mesurés (croix grise) en

fonction de la température ambiante

I11.1.2.5 Extraction des effets de drain-lag et gate-lag

Le modeéle de drain-lag et de gate-lag présenté ici est celui développé par Jardel et al

dans [27] [28]. Un rappel de la topologie du modéle prenant en compte les effets

thermiques et de pieges est donné en figure 1-26. Cette topologie a déja été citée dans

I"historique 1.3.1.1
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‘N
ok
ngd(T °)
Lg ‘ng .H\ Cad Rgd IA?d(T°) Ld
Cpg—Tr Vvgs Vels %de
1 ]
N X Gate- & Drain-lag | £ o o
IS(T,,)" o ; 9[5 CDlds (fas.inte ) Vas(
i cds|
Ri

Rs(T°) % Intrinsic transistor

Figure 1-25 : Topologie du modéle électrothermique prenant en compte les effets de pieges de grille et de

drain
Leffet des pieges sur le courant de drain peut étre modélisés par une modification de
la tension V, modulant le courant Is. CCest pour cela que le circuit de gate-lag et de
drain-lag est intercalé entre le port de grille et de drain afin de corriger la commande
V.
Cette modélisation permet de reproduire des effets de piéges sur une courbe de

transfert P,/P.lors d'une mesure de puissance en mode CW (figure 1-27).

e
w
(%]
&

: % Mesure ] Po

030 == Modeéle sans pieges 3
] - Modele avec pieges c ]

0.25- A

L ] ! %  Mesure

0.20 1 = Modéle sans pieges
- X -
] ] = | Modéle avec pieaes

015 IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII 0I‘IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
10 -5 0 5 10 15 20 25 30 000 005 010 015 020 025 030 035

Pin( dBm) Pin (W)
Figure 1-26 : Comparaison entre une mesure de puissance CW (croix rouge), un modeéle sans piéges (ligne
rouge continue) et un modéle avec pieges ( ligne bleu continue)

I11.1.3 Limitations

Ces méthodes sont tres efficaces pour la conception d’amplificateurs MMIC (les
transistors sont sur wafer). Cependant lorsque les transistors sont mis en boitier, les
modeles sont tres difficiles a extraire, en raison des éléments parasites du boitier.

Cependant, dans [31] [32] [33], les auteurs ont proposé des topologies de modele de
boitier qui s’averent étre tres efficaces. Un exemple de modele électrique localisé de

boitier couplé a un modele de transistor est décrit dans la figure 1-28. Une solution
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proposée [34] est d’extraire le modele du transistor d'une part, extraire le modele du
boitier d’autre part et d’assembler les deux afin de coller aux mieux aux mesures du

transistor en boitier.

Y|
A
C2

Entrée boitier Sortie boitier

e

L1 R1

Figure 1-27 : Modele électrique d’un boitier associé a un transistor HEMT GaN

Néanmoins cette solution nécessite d’avoir des mesures de la puce seule, du boitier en
configuration a vide, et de la puce avec le boitier.

Ainsi, il est trés difficile voire impossible d’extraire les valeurs des éléments du
boitier indépendamment de celles du transistor si on ne dispose d’aucune information
sur le transistor et sur le boitier (les éléments du boitier masquent les éléments
intrinséques du transistor).

Une solution proposée qui a commencé a émerger depuis 2009 est de modéliser les
transistors en boitier par des modeéles comportementaux « boite noire». Nous allons

aborder ces modeles dans le prochain paragraphe.

I11.2 Modélisation comportemental de transistor « boite noire »

Trés récemment, de nombreux travaux sur la modélisation comportementale de
transistor ont été publiés. L’approche est ici totalement différente de I'approche par
circuit électrique équivalent proposé dans le chapitre 1.3.1. En effet, le transistor n’est
plus considéré comme étant composé de deux parties intrinséque et extrinseque, mais le
transistor est modélisé de son acces d’entrée vers son acces de sortie avec des équations
qui régissent directement les ondes de puissance ou de tensions/ courants aux acces du
boitier. Tous les phénomenes de boitier et d’éléments extrinseque sont donc contenus
dans le modele, interdisant alors d’avoir acces a ces éléments indépendamment les uns

des autres.
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111.2.1 Modele PHD

Récemment, J Verspecht a introduit le modele PHD [35], permettant de modéliser
des amplificateurs RF et micro-ondes. C’est un modele dit « boite noire », décrit dans le
domaine fréquentiel, bien adapté pour les composants dispersifs en fréquence. Les
signaux considérés sont discrets et composés de composantes a la fréquence
fondamentale et aux fréquences harmoniques (signaux périodiques). Les ondes
incidentes et réfléchies aux différents acces vont pouvoir donc étre décrites par rapport
a leur indice d’acceés i (1 entrée et 2 sortie) et leur indice d’harmonique k (1 pour le f,, 2
pour 2fy, ...). Toute la difficulté du probleme a résoudre est de déterminer les fonctions
multi-variables a utiliser pour décrire correctement les ondes réfléchies by, par rapport
aux ondes incidentes a;,. Mathématiquement cela nous donne :

by = fulay,a,5,0 5,..0,,,a4,0,;,...)
by = fy(ay,a,,a,5,...0,,05,0,,...) <1.37>

On peut donc décrire un mapping fréquentiel des ondes incidentes aux acces

(excitations du modeéle) par rapport aux ondes réfléchies (réponses du modéle)

graphiquement (figure 1-29).

a
Adl A
fo 2f, 3f, 0 I Y fo 2f, 3f,
A b] A b2
*— —
£, 2f, 3f fo 2o 3o

Figure 1-28: Principe du mapping fréquentiel
Les fonctions f.; décrivent un systéme invariant dans le temps. Donec si on applique
une phase arbitraire sur a, elle se retrouve appliquée sur les autres ondes de la fagon
suivante :

j26

je _ jé jé j26
b,.e —Flk(ane ,a,e’”,...,a,e” ,a,e )

jo _ jo 26 o j26
b,.e —Fz,((a“e ,a,e’”,...,a,e” ,a,e )

<1.38>
Si on considere que I'inverse de 0 correspond a la phase de a1, on peut normaliser

toutes les phases des autres ondes. On peut donc écrire que
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b, =Fy; (| P_z""’anp_l’aﬂp_z)Pk
by, = Fy; (|a” ) P—Z’_._’aZIP—"aﬂP‘Z)P" <1.39>
avec P = ej(P(an)

Lorsqu’on travaille avec un fort signal, le théoreme de superposition ne peut plus
s’appliquer. Cependant, si on considere que la non-linéarité produite par le DUT est
principalement due a la contribution de I'onde en entrée a; a la fréquence fondamentale
fo (an1), ce qui est bien évidemment le cas pour les amplificateurs RF et micro-ondes, les
réponses harmoniques du DUT sont suffisamment petites pour pouvoir étre linéarisées
autour de I'état fort signal imposé par 'onde ai;. Ce principe est appelé théoreme de

superposition harmonique et nous permet décrire avec un développement de Mac

Laurin :
b, =F (| ,0)+ZG1,W., (|a,l|)Pk"l Re(aﬂ)+ZH,,(yj, (|a”|)Pk"’ Im(aj,)
Jl Jjl
by, =Fy 0.0)+ .Gy, (jan]) P Re(a, )+ Hy i (|a]) P Tm(ay)
i i
, oF, JF,
avec P =" G,.k’.,(|a |)=7”‘ - H,k 1(|a | L/ —
o 8Re(aﬂ)P ] (lay0...0.0) o (aﬂ) (a0--90) <1 40>
En sachant que :
Re(a,) =22 ¢ 1m(a,)= LY
| 2 <141>

On obtient :

*

+ —d.
) zle i (|a11) L 2“ zHlk,jl(|a11|)PklPkl%
I

J

b, =F, (|a11 ,0,...

b= o0, 0.0)+ E o P 4T o P2
4 <1.42>
De cette maniére, par identification on peut écrire :
b, = %Slk, i (|an) P a, +§ T (lan]) Pa),
b,, = %Sm i (Jan|) P a, +§ Ty i (e |) Pa,
avec P = e/ .

Certains noyaux comme par exemple Sz décrit Iinfluence de T'onde a a

I’harmonique 2 en sortie (a2) sur ’'onde b a I’harmonique 1 en entrée (bi1). Ce noyau est
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une fonction de conversion en fréquence, donc une fonction non-analytique. Cependant
ce formalisme est tres adapté pour décrire facilement et rapidement le comportement
non-linéaire d’un composant peu désadaptés.

Récemment, Agilent a introduit les parameétres du modele PHD comme étant les
paramétres X. Les possibilités de ce modéle ont été déja démontrées en [35], mais pour
des désadaptations faibles vis a vis de 50 Ohms. L’équation décrivant les X-parameters

est la suivante :

b, —X,i(au\)zx,k ,1("11|)Pk_la,ﬂ +2Xi,jl(‘a“‘)Pk+la;l
il

Jelay)

<]1.44>
avec P=e¢

De la méme maniere, la société NMDG a repris les équations du modele PHD, et a
développé un modele portant le nom de S-function [36]. Les équations sont identiques a
celle du PHD.

b= ) S5 P TS P
J J

Les deux premiers modeles (S-functions et X-parameters) ont été développés, dans
un premier temps pour la modélisation multi-harmonique d’amplificateurs (faible
désadaptation). Or les transistors de puissance étant fortement désadaptés par rapport
a 50 ohms, I'hypothese de départ du modele qui est une linéarisation autour dun
niveau tres faible de I'onde a. tres faible devient fausse. Néanmoins 'expression de
I'onde a est :

— V2 + Z()I2
T2 <1.46>
Il est donc possible de rendre a. faible de fagon artificielle en changeant le Z..r du

modele. I.’équation du modele PHD devient done :

bik(t):ZSik,jl(| )Pkl l(t)+z lkll(

Jl#LL
Jo(ay)

ZO)P“’aj., (1)

<147>
avec P=e

Par la suite en [37] [38], Agilent a généralisé sa méthode par ce biais pour des
transistors présentant de fortes désadaptations vis a vis de 50 Ohms, et finalement en
[39], un exemple sur des transistors HEMT GaN a été développé. NMDG a pour sa part

appliqué la méme dépendance aux impédances de fermeture dans [40] [41]
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111.2.2 Méthodologie d’extraction

Nous allons maintenant détailler les méthodes d’extractions associées au modele
PHD ainsi que les bancs de mesure associés a ces modeéles.

Les modeles décrits dans le 1.3.2.1 nécessitent des mesures tempo-fréquentiels pour
les X-parameters et les S-functions.

Chaque modele possede son propre banc d’extraction cependant les modele S-
functions et X-parameters présente beaucoup de similitude. En effet les deux bancs
d‘extraction sont articulés autour d’'un Non-linear Vector Network Analyser (NVNA)
qui est capable de capturer les ondes a et b en module et phase absolue.

Pour comprendre la procédure d’extraction de ces modeles prenons I'exemple d'un

modele avec deux harmoniques et considérons I’onde b, a I’harmonique 1 :

b21 :S21,11(‘a11‘) a,
+S21,12(‘a11‘) a, +T21,12(‘a11‘) a,,
+S21,21(‘a11‘) a21+Tz1,21(‘a11‘) a,

+T21,22(‘a11‘) a22+T21,22(‘a11‘) a;2 <]1.48>

Pour extraire chaque noyau, il suffit de pouvoir mesurer I'influence de chaque onde

indépendamment les unes des autres de fagon artificielle.

A A%
fo 2f, 0 } Py fo 2f,
b
A bl" A
r— —
f, 2f, fo 2fo

Figure 1-29 : Théoréeme de superposition
En repartant du théoreme de superposition (figure 1-30), on peut mesurer chaque

influence distinctive des ondes de la fagon suivante :

& La non-linéarité est fixée par I'onde a; a la fréquence fondamentale, ce qui

permet d’extraire le noyau Szi.11
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@ Ensuite une contribution (suffisamment faible pour ne pas changer I'état non-
linéaire établi) est ajoutée a I'onde a; a la fréquence harmonique 2 (2f;), et on
mesure son influence sur les ondes b, a toutes les fréquences fondamentales et
harmoniques (b2; et bs2). Cela nous permet d’extraire les noyaux Ssi12 et Taiz .
Cette étape est répétée pour toutes les fréquences harmoniques de a; et a»

Le synoptique du banc d’extraction d’'un modele de type PHD est décrit sur la figure

1-31
Bias supplly 2
[10aB | il ' —1
Sl | 1
sourcel CH1 CH3
NVNA
“tickler signal” switch CH2 CH4
@ T —h = -
broadband .

S |
source2 oy e
Wilkinson combiner Bjag supply 1

Figure 1-30: Synopsis du banc d’extraction de modeles comportementaux type PHD

111.2.3 Limitations

Toutes ces approches sont des approches dites « table-based ». L.e modele est donc
décrit pour des signaux discret (CW) ou a tres faible bande de modulation. Une fagon
d’intégrer les signaux modulés est d’utiliser le formalisme d’enveloppe complexe. Le
formalisme d’enveloppes complexes est dédié a la description de systémes passe bande.
Il est donc tres adapté au cas des amplificateurs bande étroite. On peut décrire le signal
comme étant une modulation basse fréquence autour d’une fréquence porteuse :

Y N
x(t)= Re(z)?(t)ejznﬁ)tJ _ Re(Z‘f((t)| ej(p(t)ejZﬂfOt]
- - <1.49>

x(t) = signal réel modulé
X(r) = enveloppe complexe basse fréquence du signal

fo = porteuse haute fréquence du signal réel modulé
‘f( (t)‘ = amplitude instantanée de I'enveloppe complexe du signal

¢(t)= phase instantanée de I'enveloppe complexe du signal

Sion réinjecte I'équation 1.49 dans 1.46, on obtient :
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by (1) = D S (|a11(t)|)Pk_l‘~‘.ﬂ(t) +2 Ty (|a11(t)|)Pk+[‘~’;l(t)
7

jl#L

—_ io(a)
avec P=e <1.50>

On voit donc que la description du modele PHD est statique par rapport a la bande
de modulation introduite. Une forte limitation pour ces modeéles est donc la prise en
compte des effets de mémoire. En effet, un exemple typique est celui donné dans la
référence [42] avec une simulation avec deux porteuses pour laquelle le modele statique
en fréquence donne une réponse purement symétrique en C/I3. Or lorsque les dispositifs

présentent de la mémoire, la réponse en C/13 est dissymétrique (figure 1-32).

IMD order 3 vs power RF
20

= IMD3 High PHD Model
s IMD3 High Measured

Model

IMD order 3 (dB)

ured

\ ™ | T \ ‘
8 -7 -6 5 -4 -3 -2 -1 0

power Rf (dBm)
Figure 1-31 : Comparaison simulation/mesure d’un signal d’excitation avec deux porteuse en C/I3 pour
un modele PHD statique

Les travaux de cette theése sont issus de ce constat sur la limitation du modele
statique, et nous verrons dans le chapitre 2 comment nous avons introduit la prise en
compte des phénomeénes de mémoire dans ces modéles comportementaux.

Pour cela, nous devons introduire les travaux réalisés sur les modélisations

d’amplificateurs a I’aide des séries de Volterra.
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IV Modélisation comportementale
d’amplificateurs a base de séries de Volterra
appliqués aux enveloppes complexes

Le but de ce chapitre est d’introduire les notions de séries de Volterra de puissance
appliquées aux enveloppes complexes, leur champ d’application et les modeles qui ont
utilisés ce formalisme pour des modélisations d’amplificateurs (tres faible
désadaptation) dans la bande utile (autour de f0 uniquement). Ceci posera les bases
mathématiques nécessaires pour la compréhension de notre travail sur le
développement d’'un nouveau modele multi-harmonique prenant en compte les effets

mémoires.

IV.1 Effets dispersifs

De part ses caractéristiques physiques, un amplificateur de puissance est un élément
non-linéaire et dispersif. [.’aspect dispersif est la conséquence de mécanismes complexes
internes a I'amplificateur (transistor, circuit d’adaptation RF, circuit de polarisation)
appelés effets mémoires. Ces effets dispersifs se classifient en deux grandes familles :

mémoire basse fréquence (BF) et mémoire haute fréquence (HF'), et sont classifiés selon

leur constante de temps de mémoire MAt définie dans la figure 1-33 :

x(t) y(t)
A A
|
I — I
| 1 |
T =t
—— /
MAt

f)

Figure 1-32: Représentation de la mémoire d’un dispositif
La réponse a l'instant t, en sortie dépend de I'échantillon a 'instant t, mais aussi des

M échantillons précédents.
1V.1.1 Mémoire Basse Fréquence

La mémoire BF se manifeste par des constantes de temps tres longues (us a ms), ceci

étant tres génant puisqu’il impacte directement les modulations de type télécom. Cette

53



Chapitre 1 : Transistor HEM'T s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation

mémoire est due aux phénomenes de thermique et de pieges du transistor (voir chapitre
1.3), aux circuits de polarisation et de controle de gain (dans le cas des amplificateurs a
controle de gain). Ces différents éléments peuvent introduire une modulation du point
de fonctionnement de l'amplificateur lorsque le signal d’excitation est un signal a
enveloppe variable.

Pour mettre en évidence ce phénomeéne, une technique éprouvée est de mesurer
I'amplificateur en mode bi-porteuse et de mesurer la réponse en C/I3 pour différents
espacements de fréquence Af autour de la porteuse.

Dans I'exemple donné dans la figure 1-34, on observe des fortes variations de la
réponse en C/I3 pour des fréquences spécifiques (135 MHz), ce qui nous prouve la

présence d’'une mémoire basse fréquence trés importante.

45
40 4
35 |

Pe
croissant

|

C/13 (dB)

10 T T T T T T T
1,00E+07 4,00E+07 7,00E+07 1,00E+08 1,30E+08 1,60E+08 1,90E+08 2,20E+08

Ecart de fréquence (Hz)

Figure 1-33 : Mesure de caractéristiques C/I3 pour un amplificateur de puissance en fonction de I'écart de
fréquence

On peut rajouter que la constante de temps des mémoires BF associés aux effets
thermiques et de piéges est plus lente que celles associés aux effets d’auto-polarisation

et de controle de gain, ce qui nous permet de les dissocier et de les compenser.
1V.1.2 Mémoire haute fréquence

La mémoire haute fréquence découle de la variation en gain de I'amplificateur de
type télécoms, induite par les circuits d’adaptation RF en puissance. En effet, ceux ci
sont tres souvent congus pour présenter 'optimum en rendement ajoutée ou en
puissance sur des largeurs de bande tres faibles (<10%). Les variations des
caractéristiques de I'amplificateur sont souvent tres abrupte en dehors de cette bande.
Les constantes de temps impliqués par ce type de mémoire sont tres court et sont du

méme ordre de grandeur que celui de la fréquence porteuse d un signal télécom.
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Pour illustrer ce type de mémoire, on peut mesurer I’amplificateur en mode CW et
faire varier la fréquence du signal d’excitation. On peut alors tracer des courbes
d’AM/AM et AM/PM dans une bande de fréquence qui mettent en relief cette mémoire

(figure 1-35).

16 780 MHz 1 160/ ‘ 830 MHz
~. 830 MHz
A o 140;
o <120
o L [}
= g 100
£ 10F ©
© g_ 80F
° g
8 60F
6! a0k —
880 MHz ~~
I i i i 2 1 1 1 1
40 -10 0 10 20 2% -10 0 10 20
Pe (dBm) Pe (dBm)

Figure 1-34 : Réponse en AM/AM et AM/PM d’un amplificateur pour différentes fréquences d’excitations
En résumé, on peut définir les effets mémoires pour un amplificateur sur la figure 1-

36.

* Effets thermiques

+ Effets de pieges

* Transistors

{ + Circuits d’adaptation

¢ Circuit de polarisation

* Boucle de contréle de gain

Constante
Constantes de temps
de temps longues courte

Effets couplés

Effets mémoire Effets mémoire

Basse Fréquence Haute Fréquence

Figure 1-35: Récapitulatif des effets mémoires présents dans un amplificateur

IV.2 Séries de Volterra

La théorie des systemes linéaires démontre que la réponse y(t) d’'un systéme linéaire

a une excitation quelconque x(T) est parfaitement connue si on a identifié sa réponse

impulsionnelle h(t) :

+oo

y(t)={h(T)'X(t‘T)'dT=h(t)®x(t) <151>
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Cette opération de convolution est valable pour tout systéme linéaire.
Malheureusement un tel principe n’est plus applicable dans le cas des dispositifs non
linéaires dont la réponse dépend de 'amplitude de I’excitation.

Les séries de Volterra semblent étre le seul formalisme mathématique capable de
décrire un systeme non-linéaire a mémoire de fagon rigoureuse [43]. En effet, ces séries
sont une extension aux systemes non-linéaires du produit de convolution des systémes
linéaires. Ce formalisme a été ensuite adopté et adapté par de nombreux physiciens et
électroniciens a diverses applications [44][45][46][47][48][49]50].

La relation entre I’entrée x(t) et la sortie y(t) d'un systéeme non-linéaire a mémoire
est régie par I’équation suivante :

oo 4o oo

y ()= _[ _[_[ hn(11,12,---1n).x(t—11)x(t—12).---.x(t—'cn).dt1.d1:2.---d*cn

00 0
oo <1.52>

y(t)= Zyn(t)

h, représente le noyau d’ordre n de la série de Volterra exprimé dans le domaine temporel et y(t) la
réponse d’ordre n.
Les séries de Volterra modélisent la réponse d'un systeme NL sous la forme de la

sommation d’un terme linéaire puis quadratique, cubique, etc.

hy (7) yi(t)

x(t) h, (1,72) Y2 (t)‘
[H, (f.F,)] 2

— y(t)

hy (71,75, T5) Ys (1)
[H, (f,5.5,)]

[hefes)] )
TH (£ 508)]

Figure 1-36 : Topologie générale du modele de Volterra classique.

Si on se limite au premier ordre, on retrouve le produit de convolution simple
décrivant les systemes linéaires :

y(t)= [ h(t)x(t-1)de

= <1.53>
Les noyaux extraits ici sont des invariants du systéme, ils sont donc indépendants

des signaux d’excitation. Cependant, il est tres difficile d’identifier un nombre

56



Chapitre 1 : Transistor HEM'T s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation

important de noyaux h,, étant donné que le nombre de noyau augmente fortement avec
le degré de la non-linéarité. Cela nous limite donc a des systémes faiblement non-
linéaires.

Pour résoudre ce probleme, les travaux de Le Gallou [51] ont introduit le concept de
séries de Volterra a noyaux dynamiques qui prennent en compte les effets dispersifs
hautes fréquences. Ensuite A. Soury [52] a introduit le principe de la réponse
impulsionnelle non-linéaire pour décrire la mémoire basse fréquence dans les dispositifs
non-linéaires. Pour finir C. Maziere [53], Z. Madini [54] et C. Quindroit [55] ont
développé les modeles dits de séries de Volterra modulées afin de prendre en compte les
effets mémoire basse fréquence et haute fréquence.

Nous présenterons les principales caractéristiques de ces modeles sans pour autant

rentrer dans les détails de leur formalisme mathématique.
1V.2.1 Modéle a mémoire haute fréquence : Volterra dynamique simplitié

Comme nous 'avons vu auparavant, un amplificateur de puissance RI est un
systéme non-linéaire a mémoire.

Dans une premiere approche, Filicori a appliqué une série de Taylor autour d'un
point statique de l'excitation d’entrée. L’équation des séries de Volterra devient

dynamique autour d’un signal donné :
Y(t)ZTh1(T1).x(t— dr+ ) ]-T b, (x@ T, ,et,) TIX(t-1)dr,
00 0 i

too
= stat + 2

+
3

= <1.54>
Comme les noyaux ne sont plus des invariants du systéme (les noyaux sont
dépendant du signal d’excitation x(t)), on choisit le terme de séries de Volterra
dynamique.
Dans le cas d’'un modeéle de Volterra dynamique simplifié, I’étude est focalisée sur le

premier noyau du modeéle qui prend en compte simplement la mémoire haute fréquence.

y()=y__(x®)+ [h, (x(t),)(x(t-7,)-x(t))dr,
0 <1.55>
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Dans les travaux de these de N. Le Gallou [51], ces séries de Volterra dynamique sont
appliqués a la modélisation systeme d’amplificateurs de puissance. Pour cela, ces séries

sont adaptées au formalisme d’enveloppe complexe :

v =H, (\i(t)\)ﬂt)ﬁjfg A ([x(0].2) X(@)e*de

1 2V
+—jﬁ H, (|>2(t)
2

Q) X Q)66 dQ
2n
<1.56>

Cette forme simplifiée du modele de Volterra présente une partie statique Ho, et deux

noyaux dynamiques H, et H:. qui peuvent étre représentés comme des filtres non-
linéaires paramétrés en niveau de puissance ‘X(t)‘
En résumé, I'extraction des noyaux se fait en deux étapes :

& Tout d’abord, on extrait le noyau Hy par une mesure d’un signal non modulé a la
fréquence fy: x(t)= Re(;(oeﬂmt)

& Ensuite, on réalise une mesure avec un signal présentant un faible indice de
modulation du type x(t):Re()N( N R GO ')") avec X ,>> X . La

réponse en sortie est donc un spectre avec trois raies, et le principe

d’identification est présenté en figure 1-38. En balayant la puissance et 'écart

fréquentiel Q, I'amplificateur est caractérisé sur toute la plage de variation.

oY al:lo (X()’X:))
oX X,

Hz(xo,x;,sz)=

"N SV

0, —Q 0, 0, +Q

H1(X0’X019)=68X - O(BXO 0)
0

Figure 1-37: Principe d’identification des deux noyaux dynamiques

Ce modeéle permet de décrire correctement les performances d’un amplificateur méme
si celui-ci présente de fortes non-linéarités. Cependant, de par I’hypothese de départ, ce

modeéle ne peut correctement décrire la mémoire basse fréquence. KEn effet, nous avons
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tronqué la réponse a l'ordre 1, or ce sont les ordres supérieurs qui portent la non-
linéarité. Malheureusement si on considere les ordres supérieurs on est alors dans le cas
ou les noyaux ne peuvent plus étre extraits indépendamment les uns des autres.

Nous allons voir par la suite comment les travaux de A. Soury ont permis de

contourner ce probléme pour intégrer la mémoire basse fréquence.

1V.2.2 Modéle a mémoire basse fréquence : Volterra a réponse

impulsionnelle

Afin d’améliorer la prise en compte de la mémoire basse fréquence en présence de
signaux a fort taux de modulation d’amplitude, A.Soury [52] [57] [58] a proposé un
remplacement des polyndomes dans les séries de Volterra (équation 1.51) par des séries
de fonctions arbitraires.

L’ équation régissant la sortie du modele est donné ci dessous:

y(t) = Tﬁ(‘f((t —1) ,T)S((t ~1)dt

<1.57>
Cette expression correspond a une réponse impulsionnelle non-linéaire qui dépend du
niveau du signal en entrée.

L’identification de ce modéle est faite a I’aide d’un échelon d’Heaviside en entrée :

_ =0 pour t<0
x(t) = Re(xo.U(t).e"”"t) avec U(t) P ©
=1pour t>0 <1.58>

Le niveau en entrée est balayé afin de couvrir la dynamique de I’amplificateur.

En insérant I'excitation de Heavyside dans I'équation 1.51 on obtient :

y(t) = XOTH(XO,t).U(t ~1).dt

<1.59>
Etant donné que I’échelon U(t — 1) est nul pour t — t < 0, on obtient :
t
y(t)=X, [A(X,.7)dr
0 <1.60>
Enfin en dérivant I’équation 1.60, on peut obtenir le noyau h :
~ y(X
A(t) = Xiw
o ot <1.61>

L’identification est schématisée en figure 1-39 :
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» X, ot
Figure 1-38 : Principe d’identification de la réponse impulsionnelle
Ce modeéle permet une tres bonne description de la mémoire basse fréquence, méme
pour des signaux assez différents de ceux utilisés pour I'extraction du modele. En
revanche, puisque la fréquence porteuse est fixée au centre de la bande de
fonctionnement, les effets de mémoire haute fréquence ne sont pas pris en compte.
Nous avons présenté successivement deux modeles qui permettent de modéliser soit

la mémoire HF soit la mémoire BF. Nous allons donc voir dans la prochaine section

comment prendre en compte conjointement les deux effets mémoires.

1V.2.3 Modéle a mémoire haute et basse fréquence : Séries de Volterra
modulés
Dans ses travaux, C. Maziere [59] a proposé une topologie combinant une voie qui

modélise la mémoire HIF et une autre voie qui modélise la mémoire BF. Ce principe est

décrit sur la figure 1-40.

Ve () @ j(t)

Ve (1)

|—> Mémoire BF

Figure 1-39 : Topologie du modéle de Volterra modulé
La voie HF est directement pilotée par I'enveloppe du signal d’entrée alors que la
voie BF est pilotée par 'amplitude de I'enveloppe. En fait, ¢’est le modele de Volterra
dynamique 1 noyau (voie HF) du 1.4.3.1 et le Modele de Volterra a réponse

impulsionnelle (voie BF) du 1.4.3.2 qui sont combinés.
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Y1) = Y, (t) - Ve ()
Ve (1) = l I B (%0, 2) x(@).de

yBF(t)=J BF(|X(t T)| ) X(t-1)dt <1.62>

Il est donc évident que la méthode d’identification est identique a celles décrites
précédemment pour chaque modele. Ce formalisme a montré de tres bons résultats sur
plusieurs modeéles large bande [59], et ceci méme pour des signaux différents de ceux
utilisés pendant I'extraction.

Cependant la partie de I'extraction avec 1'échelon d Heaviside est trés lourde a
mettre en ceuvre. En simulation, I'utilisation du transitoire d’enveloppe conduit a des
temps de calcul tres importants et parfois a des problémes de convergence. En mesure,
la difficulté est de capturer le transitoire de I'enveloppe du pulse RF.

Pour pallier a ce probleme au moins du point de vue simulation, A. Soury [60], puis
7. Madini [54] ont introduit une identification par excitation bi-porteuses, avec une
topologie quelque peu différente. Pour cela dans [60], les auteurs proposent un modele

de réponse impulsionnelle a deux noyaux :

y(t) :]i (‘x(t—r)‘,r)i(t—t).dr
S04,
%E[ (‘xt T‘ ) (t—-1)dt

<1.63>
L’extraction de ces noyaux se fait de la méme maniere que pour le modeéle de
Volterra dynamique a 'ordre 1, a savoir avec un signal bi-porteuse a faible coefficient
de modulation. L’avantage de cette méthode est la rapidité et la précision de
I'extraction qui peut étre menée en simulation HB [60].
Partant de ces travaux, Z. Madini a reconsidéré la structure introduite par C.

Maziére

o Rl

Vi (0)
|—> Mémoire BF g ><>< 1

Figure 1-40 : Topologie du modéle Volterra modulé modifiée
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Le signal de sortie est alors la combinaison de la voie HIF et de la voie HF modulée

par la voie BF de la fagon suivante:
V(1) =G (1) . (14 Ve (1)

e ®= - B %00

Jor®= [ Ry (R(t—1). 1) Xt~ 1)t

Q) X(Q)dQ

<1.64>

De la méme manieére que précédemment, il faut d’abord identifier le noyau HF avec
des mesures en CW, puis extraire le noyau BF par des mesures bi-porteuse a faible
indice de modulation comme on I’a vu pour le modéle impulsionnel a deux noyaux.

Il reste cependant un probléme lors de 'extraction du noyau BF. En effet, si le
systéme est excité par un signal bi-porteuse d’espacement spectral Q. on a donc en
sortie une réponse a trois raies. Chacune des raies est espacée de la fréquence centrale de
la quantité Q. Or, il existe deux situations pour le signal en entrée qui ne donnent pas la

méme réponse en sortie, mais qui conduit au méme emplacement spectral (figure 1-42).

) )
Mémoire Mémoire
HF HF
— -/
) )

| Mémoire | Mémoire
BF BF
— -

Vip(-Q) ¥ 5 (-0)
-0 O

Figure 1-41 : Deux cas symétriques d’excitations pour I'extraction du noyau BF

En fait, ce probleme résulte de I'hypothese de l'identification du modele BF, selon
laquelle le noyau ne dépend que de I’amplitude de I'enveloppe. Cela suppose donc que le
circuit donne la méme réponse pour deux signaux ayant la méme amplitude de pompe
mais pas la méme phase (Q et -Q).

Pour repousser cette limitation, C Quindroit [61] a introduit une nouvelle variable
permettant de lever I'indétermination sur la résolution du noyau BF : la fréquence
instantanée (figure 1-43). En effet la fréquence instantanée est la dérivée premiere de la

phase, ce qui permet donc de reconnaitre la configuration de mesure.
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Figure 1-42 : Topologie du modéle de Volterra a trois noyaux
Le modele prend alors la forme suivante :
V(1) =V e (1) . (14 Ve (1)
1
2n
Yo (t) = jo Pec (|>2(t - T)|,T).f((t —1).dt
+Lwﬁw4ﬁﬂ—rWﬂnkﬂ—ﬂdr

VO =5 A (%) Q) x(Q)dQ

<1.65>

La méthode d’extraction est toujours la méme : on extrait d’abord le noyau HF avec
un signal CW, puis les noyaux BF par un signal biporteuse a faible indice de
modulation. Dans ses travaux de these [55], C. Quindroit a présenté une identification a
trois porteuses, puisqu’il ne disposait alors que d'une mesure « VNA based », de telle
sorte que les phases mesurées n’étaient pas absolues. La technologie des mesures ayant
fait une grande avancée avec les NVNA, on peut extraire chaque noyau BF avec

seulement une mesure bi-porteuse (ce qui simplifie grandement I'extraction).
1V.2.4 Conclusion

En conclusion, nous pouvons dire qu’avec les derniers travaux de C. Quindroit, la
modélisation comportementale d’amplificateur considérant des signaux d’enveloppe
complexe est presque terminée. Effectivement, avec le modéle de Volterra a trois
noyaux, il est possible de décrire la réponse dans sa bande utile avec les effets dispersifs
BF et HF associés. On peut faire un tableau récapitulatif des modeéles présentés

précédemment :
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Volterra Volterra Volterra
Volterra Volterra
modulé modulé deux modulé a
dynamique réponse
deux noyaux trois
1°" ordre impulsionnelle
noyaux modifié noyaux
Mémoire
Oui Non Oui Oui Oui
HF
Mémoire
Non Oui Partielle Partielle Oui
BF
Désadapt
Non Non Non Non Non
ation
Réponse
Non Non Non Non Non
Harmonique

Tableau 1-2: Comparaison des différents modeles décrits en séries de Volterra
Conformément au tableau précédent, ces modeles ne prennent ni en compte la
désadaptation, ni la réponse harmonique. Il est donc impossible de décrire correctement

les caractéristiques de transistors.
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V Conclusion et perspectives pour la
modélisation de transistors en boftier

Dans ce chapitre, nous avons pu présenté les éléments nécessaires a la réflexion et la
mise en place d’une nouvelle méthode de modélisation de transistors packagés.

Pour cela nous avons d’abord présenté les caractéristiques électriques d’un transistor
HEMT GaN qui est I’élément central de la future conception d’amplificateurs large-
bande et haut rendement.

Ensuite, nous avons parcouru les modeles phénoménologiques dits « boite grise » qui
permettent de modéliser ces composants lorsqu’il ne sont pas mis en boitier.

D’un autre coté les modeles « PHD based » nous ouvrent la voie de la modélisation
bilatérale (prise en compte des désadaptations) et multi-harmoniques.

Dans une derniere partie nous avons vu comment les séries de Volterra permettent
des modélisations d’amplificateurs comportant de forts effets non-linéaires et de
mémoire. Ce qu’il est important de retenir, c’est que les effets mémoires des
amplificateurs sont découpés certes en deux familles fréquentielles HF et BF mais aussi
en deux familles d’éléments du circuit: transistors et circuit d’adaptation et de
polarisation. La méthode de prise en compte des effets de mémoire est totalement
valable pour les transistors, et d’'une maniére complétement différente de celles
présentées dans les modeles phénoménologiques. I’avantage de I'approche des séries de
Volterra est qu’elle ne dépend ni de la technologie du composant, ni méme de sa
topologie interne étant donné qu’elle définit un modele boite noire.

Nous verrons donc dans le second chapitre comment nous avons combiné les
méthodes développées par J. Verspecht dans le modele PHD et les séries de Volterra,
pour parvenir a un modele multi-harmonique et bilatéral comprenant les effets de

mémoire HF.
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I Introduction

La conclusion du chapitre 1 est qu’il n’existe pas a I'heure actuelle de modele
comportemental de transistor en boitier prenant en compte les effets mémoires de fagon
simple et efficace. Nous avons montré |'esquisse d une solution pour intégrer la prise en
compte des effets mémoires dans un modele basé sur la théorie du PHD modéle. Or il est
important pour la conception d’amplificateur de puissance de prendre en compte ces
effets pour prévoir les non-linéarités dispersives que ce dernier apportera dans un
systéme de communications.

Dans ce chapitre nous allons tout d’abord rappeler rapidement la théorie du modele
PHD pour ensuite décrire le nouveau modele appelé Multi-Harmonique Volterra
(MHYV) qui est une approche hybride entre le modele PHD et les séries de Volterra.
Nous verrons ensuite comment ce modele peut sappliquer a la modélisation
d’amplificateurs de puissance et son formalisme pour traiter le cas des transistors
packagés.

Dans une seconde partie nous présenterons la méthode d’extraction des noyaux du
modele, ainsi que son implémentation numérique dans un simulation circuit du
commerce : ADS.

Ensuite nous détaillerons le banc d’extraction basé sur un banc de mesure de
puissance de type Load-Pull temporel qui a été développé lors de cette these pour
I’application du modele MHV a des cas tests expérimentaux.

Enfin, pour finir des études basées sur des simulations et des mesures seront
présentées afin de valider 'approche du modele ainsi que I’apport de la prise en compte

de la mémoire HF.
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II Principe du nouveau modéle comportemental
multi-harmonique prenant en compte les
effets mémoires HF

I1.1 Rappel du formalisme du modele PHD

Comme décrit précédemment, ce modele est décrit comme un « mapping » fréquentiel

des ondes a (excitations du modele) par rapport aux ondes b (réponses du modéele).

al Aaz
fo 2f, 3f
fo 2f, 3f ® [ ° 0 #To 3To
0+-'0 —

h b by =fula,,a,,,a;,..a,,a,,0,,..)

1 4 by = fu(ay,a,,,a,5,..0,5,,a,,,a,,...)
F, 2f, 3f, fo 2fo 36,

Figure 2-1 : Principe du mapping fréquentiel

Par une opération de linéarisation autour du fort signal a;; et autour de az, = 0, on

peut développer ces équations pour déboucher sur I'équation générale du modele, qui

est la suivante :

b, (0=3.5, (o, @) P a, )+ X T, (Ja, @) P, ()
Jl Jl#Ll

avec P = 41 <2.1>

La description de ce modéle est purement statique en fréquence, il est donc
impossible de capturer les effets mémoires des composants avec ce formalisme. .J.
Verspecht a retravaillé le formalisme des X-parameters en [62] et [63] pour apporter les
effets mémoires basse fréquence. Cependant dans ces travaux, la description reste
décrite sous forme de tableau, il n'est donc pas possible de simuler efficacement ce
modele avec des signaux différents de ceux utilisés pour I'extraction.

Nous allons détailler ici le formalisme mathématique et les méthodes

d’approximation utilisées pour I'intégration de la mémoire dans le modele MHV.
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I1.2 Formalisme du nouveau modele comportemental prenant en

compte les effets mémoires hautes fréquences

Ce nouveau modele que nous proposons est une approche hybride entre le modele
PHD et les séries de Volterra dynamiques. Pour comprendre le formalisme considérons
tout d’abord un systeme a mémoire, avec les signaux ai(t) et bi(t) correspondant aux
ondes incidentes et réfléchies aux port i=1,2. D’un point de vue général, on peut décrire

ce systéme comme une somme des contributions de chaque fréquence fondamentale et
harmonique d’un signal modulé. I’enveloppe complexe b, de composante spectrale est

prise en compte dans 2.2.

b(t)= Re{zgik(t)}
k <2.2>

La formulation générale d’un systéeme non linéaire sans mémoire conduit au

« mapping » suivant 2.3 décrit entierement en enveloppe complexes

&, (1),d,,(£),d,,(0),...
i, (1), 4, (1),d,(1),...
a, (t),a,(t),a,(t),...

a, (t),a,,(t),a,(1),...

l;ik(f) = fNL

<2.3>

En partant du principe que la non-linéarité est controlée par le module de
I'enveloppe complexe de l'onde an(t), la linéarisation de 1'équation 2.3 redonne

I’équation du modele PHD :

Z;ik (1= ZSl_k’ﬂ (‘dn(t)‘)Pk_ldﬂ(t)+ 2 ];k,jl(‘éll(t)‘)PkH&jl(t)

jl#Ll

avec P = ™) <2.4>

Cependant, comme le démontre I'équation <2.4>, les noyaux Sig et Tij sont
controlés par le niveau de I'onde a;; d’une fagon statique. En adoptant une formulation
discréte avec une durée de mémoire T =M .Atavec Af le pas d’échantillonnage, ceci
nous conduit a I’'expression suivante :

b (t)=fi, (@, (2t ).sq, (t, )5 (2 )iy (£, ), )sen
Gy (8 )geees @y (E, 4y )serilly (E,))senns @y (2, ), )5
a, (t )y, (&, )5y, (2 )seesd (2 ).

U WO A0 W S (2 WO A0 (A WO .
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Afin de modéliser la relation 2.5, I'idée générale de ces travaux est d’appliquer les

séries de Volterra dynamiques a chaque noyau de I'expression 2.4 autour de ‘d“(t)‘

S, (la, )P a, (Q)+—jHl§’j( 6, (1].Q) 4 ,(Q).dQ
IXOEDY ; ()
7 +_JH£FJI( ) ) (Q) ,z
Tik,_,-z(\5ll<f>|)'P“’~éﬂ<9>+§ H,’ZF,,(I G, (0),2) 4,240
+z ‘°°~ (1)
- +_IH£F/1( 2(0]:2)2, (@) ﬂ(t) <2.6>

avec P = @)
Compte tenu de la complexité du modele, une premiere simplification consiste a
prendre en compte uniquement la mémoire HF. On peut alors négliger le noyau H®" qui

tend a capturer la mémoire BF comme on I'a vu dans le chapitre 1. L.’équation du

modéle devient alors:

Q).P"a, (0).dt

l;ik(t): 2% jcSik,jl (|a~11
+Z _[ tkjl( 1

Jl#l, l
Jolay, (1)

Q)P a (1)t

<2.7>
avec P=¢’

La topologie du modéle est décrite dans la figure (2-2).

S2k,1|
@ [ e @
Conj Iic’ﬂ

Slk,ll le,ll TZk,l'
(a11,Q) (al1,Q) (a11,2)

N

S2k,2| TZk,ZI
(a11,Q) (a11,9Q)

Conj

| S1k,2|
(al11,9Q)

(e

Tal
(al11,Q)

Figure 2-2: Topologie du modeéle comportemental
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Le nom qui lui a été donné est le Multi-Harmonique Volterra (MHV) de part sa
capacité a prendre en compte la réponse des harmoniques et I'intégration de la mémoire

par application des séries de Volterra.
L opération de linéarisation autour du niveau ‘a“(t)‘ présuppose que I'influence de

a, (t) est linéaire, ceci signifie que ce modeéle ne peut prendre en compte que de faibles

désadaptations par rapport a 'impédance de référence Z.. du modele extrait. Comme

nous I'avons vu dans le chapitre 1.3, I'expression de a» est :

V2]+Z 1

ref 21

(===

<2.8>
Si I'on veut pouvoir 'appliquer a la modélisation de transistor, nous devons donc
prendre en compte différents Z.r dans le modele pour garder le niveau de a»

suffisamment faible pour que I'hypothése de départ de linéarisation du modele autour

de a; = 0 soit toujours vérifiée. L’équation du modele devient alors :

b (1= Z% [s,.(a,0.z, )P a,@0.ad
Jl oo

177 3
+]§1%_'[’7;k’ﬂ (|all(t)
avec P= ej‘p(&n(f)) o

Q.Z, )P a,(t)dt

Une autre information trés importante a prendre en compte est la consommation
DC. Le modéle étant extrait pour un point de fonctionnement donné une simplification
possible est de commander les courant I, et I, par les ondes de puissances a; et a.

suivant la loi :
_ RF -1
10 =1,+Re(T 5% (la,[)Pa,)
avec I, = courant de repos sans RF et P = /) <2 10>

Cette commande n'est pas dispersive en fréquence mais représente une premiere

approximation de la réalité.

I1.3 Extraction des noyaux du modele

Pour extraire la dépendance en fréquence de chaque-noyau, on applique la méthode

combinée d’extraction des noyaux du modele PHD, et celle d’extraction du noyau
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dynamique en fréquence décrite dans le chapitre 2. La figure suivante illustre

I'extraction des noyaux S, :

b (w0 +Q) .07 2T h
M .'/// \\ GHF (‘d“(t),Q)=b22(wO+Q

st (|5 () - . —)
(‘all all(w0+g‘;)‘ _ \ T dll(a)0+Q)

21,11

Q)=

\ o o ’
‘\ [ - -

Mesures Load-Pull temporelles
\ @ plusieurs fréquences 4

R T ’_ b, (0, +Q)
&ll(a)0+£2)

Figure 2-3 : Identification des noyaux dynamique en fréquence a partir d’un signal mono-porteuse

Afin d’extraire la dépendance en fréquence des noyaux Sac11, on mesure le rapport de
I'onde b2 a tous les fréquences harmoniques k pour plusieurs valeurs de fréquence

porteuses.
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I11 Méthode d’implémentation numérique

Dans cette partie nous allons aborder les fonctions d’approximation utilisées pour
implémenter numériquement le modele de la fagon la plus judicieuse possible, afin de
pouvoir I"utiliser en simulation dans des logiciels commerciaux de type ADK®.

Le modele MHV est un modeéle d’enveloppe la représentation de celui-ci sera donc

faite dans le domaine bande de base. Chaque noyaux du modele peu donc étre vu

comme des filtres passe bas paramétrés par ‘&“(1)‘ en supprimant la notion de porteuse.

Lors de ces travaux, nous avons choisi de décrire chaque noyau S&'T du modele MHV

par deux fonctions rationnelles a variables séparables du type :

’Q) - gak (Q)fk (‘all|)

S (
ij,mn

4
<2.11>

On peut noter que les fonctions de base ¢, (£2) représentent des filtres linéaires tandis

que les fonctions de base fi représentent des caractéristiques statiques.

I11.1 Méthode d’identification de la dépendance en fréquence

Une premiére approche pourrait étre 'utilisation de I'approximation de Padé pour

décrire la dépendance en fréquence :

m=0 <2.12>
L’avantage de cette méthode est qu’elle est assez simple a mettre en ceuvre et que le

passage du domaine fréquentiel au domaine temporel est tres simple puisque la

transformation en fréquentiel de j€2 donne une dérivée dans le domaine temporel :

_d"A

Cdr <2.13>

TF~! ()L( jsz)”)

Cela nous montre donc que l'ordre du polyndéme décrivant la fonction dans le
domaine fréquentiel est directement relié a 'ordre de la dérivée a calculer dans le
domaine temporel. Ceci entrainant de graves instabilités, qui rendent parfois le modele

inutilisable. Cependant, depuis quelques années B. Gustavsen [64] [65] [66] a proposé
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une décomposition plus efficace et plus robuste avec une description en éléments
simples poles/résidus

0 (0)=3 o

= S, <2.14>

Dans [64], B. Gustavsen a mis au point une technique d’identification de I’équation
<2.14>, tous cela avec une tres bonne stabilité numérique contrairement aux méthodes
de Padé. Cette méthode est treés souvent utilisée pour ce type de décomposition et porte
le nom de « Vector Fitting ». Ce programme permet par plusieurs itérations d obtenir un
fit d'un vecteur par séries d’élément simples inconditionnellement stables. Ce
programme initialement prévu pour traiter des fonctions hermitiennes (symétriques
par rapport a zéro H(Q)=H*(-Q)) il a été légérement modifié afin de traiter les
description de signaux de type enveloppe complexes.

Cette derniére solution étant la plus stable, nous avons choisi de 'utiliser pour

implémenter la dépendance en fréquence du modele.

I11.2 Méthode d’identification de la dépendance en puissance

Pour la prise en compte de la dépendance en puissance, plusieurs méthodes peuvent

étre utilisées. La plus connue est d utiliser des monomes du type :

fk(‘an‘):(all)k <2.15>

Le principal probleme de cette méthode est sa tendance a osciller pour des ordres
élevés des polynomes, et son incapacité a prédire avec précision les tres faibles niveaux.

En étudiant les propriétés de ’algorithme de Vector fitting il nous alors été possible

de fixer la localisation des podles stables sur une base entiére de mesure K{‘&“‘}

représentant une base discrete des noyaux S sur une excursion de niveau ‘all‘et de

fréquence €2 ;

K{‘dll‘} = {Sik,jl(‘glll

Nous avons alors choisit d’utiliser les résidus du Vector fitting pour représenter la

Q).j=1..K} .

fonction non linéaire fk (‘all‘).
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A partir de I'expression 2.14, on peut donc exprimer une non linéarité f, (‘all‘) sous la

forme d’une base discréte:

fk(|all|):{rk’i,i=1,....P} 17>

Afin d’obtenir une fonction continue sur la plage de variation de a;i.nous avons alors
choisi d’utiliser une méthode d’interpolation splinée.

Nous avons donc deux fonctions a variables séparables: les résidus décrivent la
dépendance en puissance, et les poles qui décrivent la dépendance en fréquence. La

forme générale des noyaux est donc :

w0 A= py <2.18>

On doit maintenant réaliser I'intégration de convolution temporelle de l;,.k(t) dont la

forme est décrite ci dessous :

b, (t)= Z]csik,ﬂ (@, @).7).P" () a, - 1)dr

Jl o

+> [T, (@@

jl#ELL

avec P = ™)

1) P a(t-T)dT <2.19>

En appliquant la transformée de Fourier aux fonctions S et T, I'expression de l;ik(t)

devient :

b, (t)= ZT(TSM (|a, ). Q) ™ .de P a,(t-1)dt

Jjl

—oo

+) T[ka @, @).Q)e™ .dePk”(t)zzj,(z -T)dt

jl#11 0

<2.20>

avec P = ej¢(51|(f))
En intégrant les fonctions de description définies en 2.17 dans I'équation 2-19, on

obtient :

a, (1)) P (1) a, (t-T)dt

b (1) = Zj[ ]i i%emt dQ]'fk,s,k,j, (

70| S im0 JQ Prs, .
S 1S aal i fao) 7o
+ —™dQ | .f, a, t)|).P*a,t-1)dt o .
Jen| s JQ— Per,, Hla g <2.21>
avec P = /@)
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On obtient donc une multiplication de 'intégrale de la fréquence, qui correspond a

I'opération de filtrage, par la non-linéarité statique fk(‘flu(t)‘). Cette équation est

décrite de fagon graphique sur la figure 2-4 :

1
JjQ- Py, , fo,s,A P (| a, (t)|)

3 |20 =

Jjl

jQ—pl.Sw '/;Sw (du(t)‘)

JQ=pes, | fes, (@, @)

48 o — b (¢
JQ=pe, ik()

" ‘ fkv,lw(d”(t)‘)

—> T~
X ‘

Conjugué

S, (@, o))

X ‘

/\_/

X ‘
1

~* JQ-p,, ‘ fn.TM, (|511(t)|)

2 a,(t ~C
s
/-X_/ ‘

jl#11
Figure 2-4 : Implémentation numérique du modele MHV

\ 4

En perspective, nous pourrions utiliser la méthode proposée en [67], par C.
Quindroit. En effet il a utilisé une méthode SVD (Singular Value Decomposition) pour
évaluer une base de fonctions qui puisse limiter les erreurs numériques en conditionnant
correctement ses solutions, avoir une taille minimum pour prédire avec précision la
réponse avec un minimum de coefficient et enfin avoir une méthode automatique et

simple d'usage.

I11.3 Implémentation du modéle sous logiciel commercial de type

ADS

Pour I'implémentation du modéle, deux cas distinct ont été observés: la cas du

composant faiblement désadapté par rapport a 50 Ohms (amplificateur de puissance) et

le cas du composant fortement désadapté vis a vis de 50 Ohms (transistors).
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111.3.1 Implémentation du modéle MHV dédiés aux amplificateurs de

puissance

L écriture du modele décrite avec les techniques vues précédemment est la suivante :

lik(f)=2§f5fk,ﬂ (4,
£y o f 7.2,

Jl#1, 1

Sﬂﬁ“d%ﬁw

)PW (0).dt

<2.22>

t
avec P =) et § (‘a
ik, jl 11

) ou Tz"k,jl (‘511 Q) = ijg_;'fk(‘dllb

m=0 m,ik,jl

Ici, nous souhaitons simuler 'amplificateur avec des excitations de type télécom,
afin de valider les critéres de mérites tels que EVM, ACPR, IMD3, IMD5...

Comme cela a été décrit dans la section 1.3, le formalisme d’enveloppe nous permet
de travailler directement sur le signal modulant (I'’enveloppe) en module et en phase, ce
qui nous permet de simuler la réponse du modele a des signaux modulés avec un
minimum de temps de calcul.

Pour cela un moteur de simulation approprié est le Transitoire d’enveloppe. En effet,
chaque noeud en tension est défini par un spectre fréquentiel variant dans le temps.
Comme pour la simulation HB, une configuration de fréquence fondamentale et
harmoniques est défini par [utilisateur, mais dans la simulation transitoire
d’enveloppe, les modules et phases de chaque raie fréquentielle varie avec le temps de
simulation. On peut donc définir des signaux autres que sinusoidaux.

Chaque raie spectrale est définie par une largeur de bande spectrale, ce qui nous
permet de simuler des signaux a bande modulation large. En pratique, pour chaque
point temporel de I’échantillonnage de I'enveloppe du signal, une simulation HB est
réalisée.

Pour implémenter un modeéle avec un tel moteur de simulation, la description de la
dépendance en fréquence doit étre extraire en bande base (autour de zéro), en
supprimant la porteuse. Un exemple du noyau Siii1 caractérisé en niveau et en

fréquence est décrit en figure 2-5.
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Figure 2-5: Noyau Si1.11 balayé en fréquence et en niveau (croix noire) et fitté avec la méthode
poles/residus en bande de base (courbe rouge)

Pour simplifier la compréhension de I'implémentation numérique du modele, nous ne
considérerons que I'écriture de I'onde by pour un modeéle prenant en compte que la

fréquence fondamentale :

b, (0 =TF(8,,,,(,

Q) PG, (Q).e"dQ)

<2.23>
En appliquant I'équation 2.18 dans 2.19 on obtient :
b =TF" 3 1 i, (1))a,,(Q
() = %ﬁ_—w-ﬁ(‘an@‘)an( )
<2.24>
Si on considere la transformée de Fourier de I'équation 2.22, on peut écrire :
b= —"r(a0)a,©
21( )_2 Q) fk (‘an(t)‘)an( )
m=0 S Py i i
<2.25>
Sil'on consideére que k=n=1 on obtient :
521(9) X j&— plll;zl(g) = fl (‘&11(t)‘)&11(9)
<2.26>
On réappliquant une transformée inverse on obtient donc :
0by(1) 1 ()
AL CH QN0
b21(t) = :
b,
<2.27>

En résumé pour chaque couple poles/résidus décrivant la dépendance en fréquence
sera implémentée par le calcul de sa dérivée. Pour cela nous avons utilisé les Frequency
Domain Description (FDD) dans le logiciel ADS, qui présente I'avantage de considérer

les réponses fréquentielles comme étant discretes et de les traiter sous formes de
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tableaux indépendants, et de faire des simulations tempo-fréquentielles qui nous
permettent de calculer les dérivées des enveloppes complexes aux différentes branches
du modele. En figure 2-6, on peut voir comment les noyaux Su.jl et Si.jl sont

implémentés dans ADS.

5 &

FDD6P
FDD4P8

Figure 2-6: Intégration des noyaux Sz j et Si1j en bande de base dans le logiciel ADS al’aide de FDD

111.3.2 Implémentation du modéle MHV dédiés aux transistors

Dans le cas d’un transistor, il y a une variable de plus a prendre en compte en plus de
la fréquence et du niveau de a;; qui est le Z..r du modele qui est balayé dans la zone
optimale de fonctionnement en puissance et en rendement du transistor. Le but de ce
modele est d’étre utilisé dans une conception d’amplificateur de puissance. Le moteur
de simulation le plus approprié est donc le moteur Harmonique Balance.

En Harmonique Balance il convient ici de différencier deux cas de figures :

& Simulation multi-harmonique de type CW

& Simulation multi-harmonique de type multi-porteuses (1 a 3 en pratique)

Dans le premier cas contrairement a l'implémentation du modele MHV dédié aux
amplificateurs, les équations du modéle seront implantées dans le domaine fréquentiel

de la fagcon suivante :

b (@)=Y s (a,

J

HF (|~
+ z Tik,jl (‘an

jl#1,1

Q.Z )P, (Q)

Kt ~
Q.Z )P, (Q)

. o\|a),
with P=¢’ (o) <2.28>
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En effet dans le cas d’une simulation HB CW, les enveloppes complexes de 2.26
prennent les formes suivantes, avec la phase de I'enveloppe égale directement a la phase

de la porteuse :

<2.29>

Les noyaux sont donc décrits directement en passe bande, sans suppression de
porteuse qui contient directement les informations A et 0. Cette implémentation nous
permet une simulation plus rapide en Harmonique Balance, ce qui est primordial pour
une conception d’amplificateur de puissance. Elle permet de sonder la mémoire HF
uniquement dans le cas d’utilisation de signaux CW.

Si I'on considere le cas de simulation multi-porteuses il n’est plus possible d utiliser
une implémentation aussi simple que précédemment. En effet, I'utilisation de FDD
avec des équations définies uniquement dans le domaine fréquentiel combiné au fait
que les FDD ne traitent les réponses fréquentielles que de fagon discréte, ne nous

permet plus d’accéder a l'information de l'enveloppe primordiale pour calculer
correctement les parametres ‘6711(2‘)‘6,4(/)“~ », des noyaux du modeéle Or dans une phase de
11

conception, il peut étre intéressant de simuler la réponse en C/I de I'amplificateur de
puissance pour vérifier sa linéarité.

Pour pallier a ce probléeme, une intégration du modele avec des éléments ne traitant
plus les réponses harmoniques indépendamment les unes des autres mais considérant le
spectre comme étant continu. Pour cela I'élément central est un SDD dont les étapes de
simulations de cet élément sont les suivants :

& Application de la transformée de Fourier inverse au nceud de tension V(Q),
afin d’obtenir une forme d’onde temporelle échantillonnée. v (t)
& Evaluation de la non-linéarité point par point le long de la forme d’onde
temporelle. Le résultat est la forme d’onde temporelle du courant i1(t)
® Application de la transformée de Fourier pour obtenir le spectre du courant

1,(€2), puis application de la fonction de poids w défini par I'utilisateur.

Cet élément possede donc l'avantage de pouvoir calculer une dérivée temporelle

directement par la multiplication par jo dans le domaine fréquentiel de la réponse. En
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combinant cet élément avec des filtres centrés autour des fréquences fondamentales et
harmoniques, on peut implanter le modele MHV prenant en compte les effets mémoires

HF en simulation HB (figure 2-7). Cependant, le modeéle est un peu plus lent a simuler.

(1
Mum =2 Num=1

Vin:mod - |Vout_mod
- - Vout mod
Vout mod2

5dd_calc a2
X3

S|

F

[Vout modz I

[3

[3

=}

[=

PRRT

[=

X14
$DB16

’
SDD3IF1O

By O : NETLIST INCLUDE| NETLIST INCLUDE]

R 3] + - Wedis include Ne s tinclude
. Nedistinclude1 Medis tinclude2

Figure 2-7 : Implémentation du modele MHV avec la prise en compte de la mémoire HF
En résume on peut faire un tableau comparatif des trois modeéles implantés de fagons
différentes dans ADS :
Modele MHV dédiés | Modele MHV dédiés = Modele MHV modifié

aux amplificateurs aux transistor dédiés aux transistor
Désadaptation Faible Tres forte Tres forte
Réponse 7 7
Oui Oui Oui
Harmonique

Seulement sur signal

Mémoire HF Oui Oui
mono-porteuse

Type de Transitoire
HB (mono-porteuse) HB (multi-porteuse)

simulation d’enveloppe

Vitesse de
+ +++ ot

Simulation

Tableau 2-1: Comparatif des différentes implémentations du modeéle MHV
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IV Banc de caractérisation dédiés a I’extraction
de modéle MHV

Dans cette partie, nous détaillerons le banc de caractérisation qui été développé afin
de permettre l'automatisation de l'extraction du modele MHV. Pour cela, nous
présenterons d’abord le fonctionnement d’un banc de caractérisation en puissance de
type Load-Pull. Puis dans un second temps, nous présenterons I’analogie qui été faite
pour appliquer la méthode d’extraction du modele MHV au domaine expérimental.

Enfin pour finir la procédure d’extraction sera détaillée.

IV.1 Mesures de puissance Load-Pull de type basé sur un
Analyseur de Réseau Vectoriel

Le type de banc de mesure qui nous présenterons dans cette partie est un banc de
mesure de puissance dit « VNA-based » qui nous permet de mesurer les ondes incidentes
et réfléchies sous leurs formes complexes.

Ces bancs sont articulés autour d’'un VNA (Vector Network Analyser), qui combiné
avec des coupleurs faibles pertes situés au plus pres du DUT permet de mesurer avec le
plus de précision possible les ondes incidentes et réfléchies arrivant aux acces du DUT.

Un schéma générique est donné en figure 2-8 :

Alimentations

et Unité de
mesure DC
Coupleurs faibles
/ pertes N
T =—=—DUT 1 — T -Hs00
Té polar Té polar
— = \
Synthése Y |¥ Moy y ]
d’impédances de —] g Sy’r:’these 5
source HP e 9;:; ImpSeO:rr;(;es e
S‘ignal CW ou RF NVNA
pulsé

Figure 2-8: Synopsis banc de caractérisation Load-Pull “VNA based”
Nous allons détailler le fonctionnement des deux éléments les plus importants du
banc de mesures pour comprendre le fonctionnement du futur banc d’extraction de

modele MHV : le VNA et les synthétiseurs d'impédances.
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1V.1.1 Description du VNA et NVNA

Le VNA dans le cas de mesures de puissance, est utilisé comme un récepteur. Dans ce
mode, le VNA permet de faire 'analyse de rapport d’ondes a plusieurs fréquences
discretes indépendamment les unes des autres, en se synchronisant sur un signal de
référence correspondant a la fréquence du signal en cours d’analyse. En figure 2-9, le cas

d'un VNA deux ports est décrit pour une mesure de puissance Load-Pull.

Source 1 VNA

_@

65 dB ‘ e
35

» 4

e 35

dB

Port1 T ¢ " L Port2 @

3 N, [t
> 50 Q

Synthétisation d’impédances
de charge

Figure 2-9: Analyse du VNA en mode recepteur pour une mesure de puissance Load-pull
La voie RF du VNA géneére grace a sa source interne un signal mono-porteuse, qui est
utilisé comme référence. Les ports de mesure R1 et R2 sont utilisés comme référentiels
pour les mesures sur tous les ports. A la fréquence fondamentale de I’analyse, le VNA
génere sur sa voie RF un signal sur I'entrée du dispositif sous test. Le signal incident et
réfléchi en entrée et en sortie du DST est renvoyé par I'intermédiaire d ‘un coupleur sur
les ports R1 et R2 pour les ondes incidentes (a; et a:) et sur les portes A et B pour les

ondes réfléchies (b et bs). Chaque signal sur les portes de mesures Ri, R: A et B s’écrit :
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R (1) = |R1 | Cos (2”ftestt T @i )
A(t) = |A| cos (2 f, t+@,)
R2 (t) = |R1 | COos (2ﬂf;estt + ¢ref2 )
B(t) =|B|cos (27 f,,,t + @)

Le principe de mesure d'un VNA est d'utiliser des mélangeurs pour translater les

<2.30>

signaux RF vers des signaux II fixe, de filtrer ce résultat pour pourvoir digitaliser
celui-ci. Cette méthode nous permet d’avoir une tres grande dynamique, si le filtre est
suffisamment sélectif (autour de 110 dB pour un PNA de chez Agilent). Un schéma de

principe de la translation fréquentielle est donné en figure 2-10.

@ —> rr Fl

Fréquence OL

Figure 2-10 : Principe de translation fréquentielle
La fréquence d’OL est balayée pour que la valeur de fréquence fi soit fixe quelque
soit la valeur de fréquence frr. La méthode de mélange avec le signal d’OL introduit une

dérive de phase, les signaux s’écrivent done :

R () =|R||cos (22t + 9, ~ s, )
Alt) = |A|cos(2ﬂ'f1t+(pA -9,)
R,(2)= |Rl|cos(2ﬂ'f1t + 0,02 —(/)OL)
B(t)=|B|cos (27 f;t + ¢, — 9y, )

Soit en mesurant directement le module et la phase de chaque signal en présence sur

<2.31>

les récepteurs R1, A, R2 et B, soit en mesurant les rapport R1, A/R1, R2 et B/R2, on
obtient les modules et les phase des ondes incidentes a;, a; et réfléchies b, et b..
Cependant il est important de souligner que la phase introduite par la fréquence OL
varie lorsque on change la valeur de celle-ci afin de garder la fréquence d’IF fixe.
Comme les mesures sur les différents ports aux différentes fréquences ne se fait pas aux
mémes instants, on obtient une disparité sur la valeur de la phase d’OL sans pourvoir la
controler ou méme la quantifier Cet effet est tres limitant car, du point de vue des
phases, nous obtenons donc des phases relatives et non absolues. Lorsque I’on mesure

les modules et phases des ondes incidentes et réfléchies aux fréquences harmoniques
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(2fo, 3fy ...), les phases mesurées n'ont plus aucune relation avec les phases mesurées
pour la fréquence f;. On ne peut donc pas reconstruire la forme temporelles en écrivant
une série de Fourier.

Pour pallier ce probleme, de nouvelles générations de VNA ont fait leurs
apparitions : le Non-Linear Vector Analyser (NVNA). En plus des traditionnelles
phases de calibration vectorielles et en puissance, une calibration en phase est
appliquée. Pendant la mesure, une référence de phase est branchée sur un mélangeur
qui posséde la méme fréquence d’OL que ceux utilisées pour le mélange des signaux des
ondes a et b, qui servira de référence pour la détermination des phases absolues des
ondes aux fréquences fondamentales et harmoniques en méme temps. On peut donc
mesurer les phases absolues des ondes, en connaissant 1é dérive de phase rajouté par la

fréquence d’OL. Le schéma équivalent du récepteur est décrit dans la figure 2-11.

FI et Digitalisation

1 A A
Source OL ;@ ref alT b, | ay b2TFI

11 ay | by | 2 | by | RF
Référence de Phase
Harmonique

Figure 2-11 : Schéma équivalent de la mesure NVNA
Ce type de banc de mesure basé sur un NVNA porte le nom de mesures de puissance

Load-Pull temporelles.
1V.1.2 Description des synthétiseurs d'impédances de charge

Il existe deux grandes familles pour la partie syntheése d’impédances de charge:
@ Les synthéses d’'impédances de charges dites actives : on réinjecte de la puissance
au composant afin de controler 'impédance de charge vue par celui-ci. En effet

lorsque I'on regarde le coefficient de charge, celui s’écrit :

= & __ "charge B ZO
bZ Zcharge + ZO

<2.32>
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Vu que la valeur de b2 est fixée par le composant, on peut donc faire varier la valeur
de I'impédance de charge en faisant varier la valeur absolue de I'onde a» ainsi que sa
phase. Le principal avantage de ce type de mesure est sa rapidité d’exécution.
Cependant pour obtenir un fort gamma charge, on doit réinjecter un niveau de
puissance de I'ordre de grandeur de la puissance que sort ce composant. On est donc
limité en puissance et en largeur de bande puisque nous avons besoin d’utiliser des
amplificateurs de puissance ayant la méme puissance de sortie que le composant a
tester. Sur la figure 2-12, on peut voir la topologie d'une synthese active d'impédances

de charge proposée dans [68] par I'équipe Xlim.

1
Ja Sig
P
T ] Ave
Filtre @ 0 enuateur
</

)

_@_

Figure 2-12: Méthode active de synthétisation d'impédance de charge proposé par Xlim

Déphaseur

@ Les synthéses d'impédances de charges passives: on utilise des tuners mécaniques
pour présenter les impédances de charge souhaitées. Un tuner est composé d'une
ligne coaxiale surmontée d’un ou plusieurs chariots eux mémes composés de
plongeurs. Ces plongeurs sont réglables en hauteurs et en s’approchant de la ligne
permettent de controler le module de 'impédances tandis que les chariots bougent
le long de la ligne afin de controler la phase de I'impédance synthétisées. Un schéma

de principe est donné en figure 2-13 :
Plongeur 2

Plongeur 1

|

|_| ] Ligne coaxiale

B S .

Chariot

Figure 2-13 : Schéma de principe d'un tuner mécanique
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Cette méthode présente I'avantage de ne pas avoir de limite de puissance ni de
fréquence en théorie (en pratique ce sont les puissances maximums acceptés par les
tuners et leurs bande de fonctionnement qui limite la mesures). Cependant cette
méthode est beaucoup moins rapide que la mesure active, a cause des déplacements

mécaniques des chariots d ‘un tuner mécanique.

IV.2 Description du banc d’extraction de modele MHV basé sur
un banc de mesure lL.oad-Pull temporel

Si on repart de I'extraction proposée en [35] par J. Verspecht, la méthode est
d’injecter une onde d’amplitude faible devant la non-linéarité fixée par I’onde incidente

a la fréquence fondamentale (figure 2-14).

a
Aal A 2
fo 2f, . | Py fo 2f,
b
Abw r2
*— —
£, 2f, fo 2fo

Figure 2-14 : Rappel de 'extraction du modele MHV

Dans I'exemple ci-dessus, on injecte une onde as; (en vert), et on mesure I'influence
de celle ci sur les ondes b1, b1z, b2i et bas, pour un modeéle prenant en compte seulement
deux harmoniques. De la méme fagon que pour les mesures load-pull avec syntheses
d'impédances de charges actives, cette méthode est limitée au niveau de la puissance et
de la largeur de bande.

Pour pallier ce probléeme, nous avons proposé de remplacer I'injection de puissance
en sortie sur az, par une méthode passive a I'aide d’un tuner mécanique. En effet lorsque
I'on injecte une onde a: avec un certain niveau et une certaine phase, de fagon virtuelle

on présente une impédance de charge a celui-ci qui correspond a :

1—~ — & — Zcharge - ZO
b2 Zcharge + ZO

<2.33>
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Il est donc possible de remplacer la réinjection de puissance par un tuner multi-
harmonique. De plus, le modele MHV est un modele articulé autour des interactions et
des influences des modules et phases de chaque onde a chaque fréquence harmonique.
Le systeme de mesure est donc naturellement un systéme calibré en phase, ce qui
implique donc 'utilisation d'un NVNA.

Considérons a nouveau I’équation du modele MHV en 2.30 :
~ _ 177 HF
bik(t) - ZE J Sik,jl(

17 y
+2EJ‘T§Z(|“H(0

: "p“‘11|
Wlth P= €j< ) <2 34>

a, (0.2, )P"'a,(Q)™dQ

Q.Z )P (Q)e™dQ

Pour illustrer la nouvelle méthode d’extraction que nous proposons, prenons
I’exemple de I'onde b2, pour un modele prenant en compte I'influence du fondamental et
de I'harmonique 2 pour simplifier I’écriture du modéle :

1 0 1 0
b, = S22,11a11P +S22,12a12P +S22,21a21P +S22,22a22P

* 4 * 3 * 4
+Tzz,1za LP +1,,a P +T, ,a ,P
<2.35>

La premiere étape est d’extraire le noyau Ss».11, est d’annuler de fagon artificielle les
ondes a2, a21 et az. Pour cela il suffit de présenter une impédance de charge en sortie qui
représentera I'impédance de référence Z..rdu modele. I.’équation 2.32 devient :

by, :S22,lla11P1
<2.36>

Une fois cette étape accomplie, la deuxiéme étape est par exemple d’extraire le
couple de noyau Sz 22 et Ta2. 11 faut donc annuler les autres ondes incidentes ai: et asi,
puisque I'onde a;; ne peut pas étre annulée, étant donné que c’est elle qui fixe I’état non-
linéaire autour duquel nous linéarisons la réponse du dispositif sous test. L’équation
2.32 devient :

b, = 22,11‘111P1 +S22,22a22P0 +T22,22a*12P4
<2.37>
Comme nous connaissons déja la valeur de Sx2.11, on peut enlever sa contribution a la

mesure de I’onde bs; :
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1 _ 0 ¥ 4
by, =S4, P = 85000, P + T, 1,05, P
<2.38>
En faisant varier la phase de I'onde a»» on peut décrire un systéeme matriciel qui nous

permettra de résoudre les noyaux Saz.12 et Ta 1.

-1
ol L
Sno a € aye by, z,

j92

Jo2
a 22 £ b22 Z,

T22,22 ay e

<2.39>

Cette étape est répété autant de fois qu’il reste de termes S&'T a résoudre. Pour

chaque noyau, la valeur de a; est balayée sur toute la plage de variation de puissance

voulue. De plus cette procédure est appliquée pour toute la plage de variation de
fréquence choisie, ainsi que pour toute la plage de variation de Z..r choisie.

Le synoptique du banc d’extraction qui a été développé et automatisé est présenté
en figure 2-15
Alimentations

et Unité de
mesure DC

— T -Hls00
Té polar

T
Té polar
i ed N
Synthétisation Synthétisation
d’impédances de d’impédances de
source charge

<

Signal CW ou RF
pulsé

Figure 2-15 : Banc d’extraction de MHV modele

Ce banc est composé d’'un NVNA qui nous permet a l'aide de coupleurs faibles pertes
placés au plus prées du DUT de mesures les modules et les phases absolues des ondes
incidentes et réfléchies aux fréquences fondamentales et harmoniques. Le tuner
mécanique situé en sortie nous permet d’annuler de fagon artificielles les ondes
incidentes a. Les alimentations nous permettent de mesurer le courant et la tension DC
du dispositif sous test, et de modéliser son comportement en fonction de la puissance
RF.

Ce banc permet d’extraire des modeles de composants allant jusqu’a 50 W en mode
CW et 200W en mode pulsé. Une photographie du banc de mesure mis en place a
AMCAD se trouve en figure 2-16:
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Figure 2-16 : Photographie du banc d’extraction de MHV modele mis en place 8 AMCAD
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V Validation expérimentale sur plusieurs cas :
amplificateurs et transistors

V.1 Cas de composants tres peu désadaptés : amplificateurs

Dans cette partie, nous allons présenter les résultats du modele MHV dédié aux
amplificateurs de puissance. Pour cela, nous allons d’abord présenter les facteurs de
mérites des amplificateurs de puissance que nous avons choisi pour mettre en évidence

les effets de la mémoire HF non-linéaire : le critéere de C/I et I’ EVM.
V.1.1 Critere de C/1

Pour ce type de caractérisation, un signal d’excitation bi-porteuses est utilisé.
L amplitude de chacune des deux raies fréquentielles est identique, ce qui nous donne
une enveloppe variable a fort indice de modulation. Lorsque ce type de signal est
présenté en entrée d'un dispositif non-linéaire, le signal généré en sortie présente des
composantes fréquentielles aux fréquence harmoniques, ainsi qu'a des fréquences
parasites non-présentes en entrée (figure 2-17). En effet ces dernieres résultent des

produits d'intermodulation mf)+nf, avec m et n entier positifs.

A C,C,

T 5 :é’rlf T ﬁd[%" Tl

\1
I f, f, 4724777 fi s 2f, TZfz

I

I

206, 26 r,

Figure 2-17 : Caractérisation bi-porteuse d’un amplificateur

Les produits d’intermodulation aux fréquences harmoniques supérieurs sont
facilement filtrables, au contraire des produits d’intermodulation m+n impairs qui se
positionnent a proximités des signaux utiles C; et C; et viennent donc perturber le
signal. On peut considérer d’autres éléments de produit d'intermodulation impair (Is,
17, ...), cependant les produits d’intermodulation I; sont ceux qui possedent la
puissance la plus élevée.

Pour quantifier le niveau de ces remontées spectrales, un rapport d’intermodulation

est défini comme étant C/I;.
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2 2
3¢ T34

C/13(dBc)= 1010g[ﬂj
<2.40>
Pour dissocier les effets mémoires des amplificateurs, il est important de dissocier le
rapport C/I3 a gauche des porteuses du rapport C/I; a droite. Il est important de noter
que ces valeurs varient en fonction de I'écart fréquentiel entre les raies spectrales

présentent en entrée.

2 2
C/13d(dBc)= 1010g(%j et C/13g(dBc)= 1010g(%)

3d 3g

<2.41>
Ce critere, certes basique, nous permet de quantifier la proportion d’effets non-

linéaires produit par I’amplificateur.
V.1.2 Critére I’ EVM

L’EVM (Error Vector Magnitude) est un critére définissant la linéarité d un systeme
pour des signaux modulés tres complexes, comme ceux utilisées dans les
télécommunications actuelles. La mesure d’ KVM s’effectue avec des signaux en bande
de base (IQ). Ce taux mesure sur une constellation, I'écart de position entre le symbole

obtenu réellement et le symbole obtenu dans le cas idéal comme décrit sur la figure 2-

18:

A
Qréel -—

|S kidéal — Skréel

>

Figure 2-18 : Calcul de 'EVM

Afin de quantifier ce phénomene le taux d’EVM est calculé comme suit :

K
2|skideal = Skréel

EVM (%) =100 x [+

K

2 |skideal

k=1

2

Sizea d€signe le symbole idéal numéro k de la constellation
8., désigne le symbole réel numéro k de la constellation

K désigne le nombre de symbole de la constellation <9 49>
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Sur la figure 2-19, on montre les diagrammes de constellations en entrée et en sortie
de I'amplificateur : on remarque que la constellation de sortie est déformée. Ceci est du

aux non-linéarités contenus dans I’amplificateur.

e o o o “.‘“
o o |* | ‘g VB8 g
e o ‘“"‘I
e o o o MMy

Figure 2-19 : Constellation entrée et sortie d’'un amplicateur

V.1.3 Amplificateur 1W large bande en technologie Silicium

Le premier exemple est un amplificateur de puissance en technologie silicium de
puissance de sortie d’environ 1 W. Cet amplificateur a une bande de fonctionnement
trés importante (1 GHz jusqu'a 8 GHz). Nous avons choisi de caractériser cet
amplificateur pour une fréquence centrale de 4 GHz avec une largeur de bande de 1
GHz. Les caractéristiques statiques de cet amplificateur pour la fréquence de 4 GHz

sont présentées en figure 2-20 :

34 r28 173_
32 _—gi 172
& 30- o T~ 717
T a] 22 9 € 170
~— c
= 28 20 = = .
< ] T1g © & 1697
267 10 B = e8]
2 24] -6 3 < ]
] L14 167+
20I\\Illlllll\\Illllllllllllllllllll 10 165IlII\IIII\IIII\IIII\IIII\IIII
25 20 15 10 5 0 5 10 25 20 -15 10 -5 0 5
power RF (dBm) power RF (dBm)

Figure 2-20 : Caractéristiques AM/AM et AM/PM de I'amplificateur mesurées a 4 GHz
Sur la figure 2-21 sont représentées les courbes d’AM/AM et AM/PM pour une bande
de 500 MHz autour de la fréquence centrale f,=4 GHz. Ces courbes nous montrent des
variations de gain d’environ 1 ou 2 dB sur la bande de fréquence considérés, ce qui est
relativement peu. Cependant nous verrons que cela suffira pour présenter des effets sur
des mesures de type bi-porteuses. L’identification du modele s’est fait en mesure de la
zone linéaire jusqu'a une zone de saturation de 10 dB. En fait, cet amplificateur est un

amplificateur multi-étage ¢’est pourquoi il sature autant et aussi vite.
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Figure 2-21 : Caractéristiques CW de 'amplificateur en puissance et en déphasage les courbes sont
paramétrées en fréquence pour 3,5GHz<f<4 5GHz par pas de ...

Les noyaux du modéle extrait en mesures 1'on été avec les techniques que nous avons

vues précédemment Pour donné un exemple, sur la figure 2-22, le noyau T2 21 du

modele extrait est tracé pour toute la plage de fréquence et de puissance :
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Figure 2-22:Exemple du noyau Ts21 extrait en mesure (croix noire) et fitté par décompositon poles
résidus (ligne rouge)
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Pour ce noyau, les coefficients des poles obtenus sont tracés a gauche sur la figure 2-

23, et les résidus correspondant au deux poles sélectionné sur la courbe de gauche sont

tracés en fonctions de la puissance sur la droite du graphique.
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Figure 2-23 : Poles et résidus obtenues pour le fit du noyau Ts; 2
La premiere étape de validation du modeéle a été de comparer la simulation et la
mesure de cet amplificateur sur une impédance de 50 Q et de 75 € sur toute la bande de

fréquence. Les résultats sont tracés sur les figures 2-24 et 2-25 :
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Figure 2-24 : Comparaison mesures/simulations de I’amplificateur sur 502
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Figure 2-25 : Comparaison mesures/simulations de I’amplificateur sur 75
Les comparaisons simulations/mesures sont excellentes. Le modele reproduit
parfaitement les réponses mesurées en puissance. Maintenant que la partie statique du
modele est validée, nous pouvons passer a la validation de la mémoire HF dynamique.
Pour cela des mesures bi-porteuses ont étés opérés sur I'amplificateur pour un écart
fréquentiel assez important pour exciter uniquement la mémoire HF (400 MHz). Les
résultats en C/I3 sont décrits dans la figure 2-26 pour le modele PHD statique et en

figure 2-27 pour le nouveau modele MHV qui prend en compte les effets mémoires HF.
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IMD order 3 vs power RF
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IMD order 3 (dB)
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power Rf (dBm)

Figure 2-26 : Comparaison mesures/simulations de C/I3 pour le modele PHD statique (la réponse IMD
low et IMD High sont confondus pour le modele PHD)
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Figure 2-27: Comparaison mesures/simulations de C/I3 pour le modele MHV
On voit que les réponses de C/I3 droit et gauche sont dissymétriques, ce que le
modele PHD statique ne peut prévoir. Or le nouveau modele MHV prévoit plutot bien
cette dissymétrie. Ceci montre que le modeéle prend bien en compte les effets mémoire
HF aussi petit soient-ils.
Dans le prochain paragraphe nous allons appliquer la méme méthode en simulation
avec un amplificateur présentant beaucoup de mémoire HF, et nous validerons le

modele sur des simulations d’EVM cette fois ci.
V.1.4 Amplificateur 20W bande étroite HBT en technologie AsGa

L’amplificateur considéré ici est un amplificateur de puissance HBT en technologie
AsGa polarisé en classe AB congu dans ADS. Nous avons utilisé cette conception qui
possede l'avantage de converger rapidement en Transitoire d’enveloppe. De plus
contrairement au cas test précédent, cet amplificateur possede de forts effets mémoire

HF, ce qui permettra de mettre en valeur l'apport de la mémoire HF. Les
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caractéristiques de I'amplificateur pour sa fréquence centrale de 2.1 GHz est présenté

en figure 2-28.
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Figure 2-28 : Caractéristiques statiques de 'amplificateur de puissance HBT
L’amplificateur a été caractérisé sur une bande de 400 MHz autour de sa fréquence
centrale de 2.1 GHz. Sur la figure 2-29, nous pouvons observer les variations de gain
linéaire d'un peu plus de 3 dB sur la bande de fréquence, ce qui est tres représentatif de
forts effets mémoires HF. Nous avons caractérisé cet amplificateur sur une bande de

puissance allant de -20 dBm jusqu’a 37 dBm en puissance d’entrée.
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Figure 2-29 : Caractéristiques CW de 'amplificateur en puissance et en déphasage
La méme procédure d’extraction que présentée précédemment a été appliquée. Les

comparaisons mesures modeéles en caractérisation statiques sont donné ci en figure 2-

30 :
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Figure 2-30 : Comparaison simulation /mesure des caractéristiques CW de I'amplificateur en puissance et
en déphasage

Pour valider le modéle, nous avons choisi ici d’applique un signal de modulation 16
QAM en entrée de I'amplificateur e de comparer sa réponse a celle du PHD modéle

statique et celle du MHV modeéle extrait a partir de simulation sous le logiciel ADS.

Dans un premier temps, nous avons appliqué une modulation 16 QAM avec un débit
de 10 Mbits/sec. Les résultats des comparaisons des constellations prédits par
I’amplificateur et par un modeéle sans mémoire HF ou un mémoire a mémoire HF sont

décrits respectivement en figures 2-31 et 2-32 :
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Figure 2-31 : Comparaison entre la contellation réelle de I'amplificateur (a droite) et celle prédit par un
modele sans mémoire HF ( a gauche) pour un débit de 10 Mbits/sec
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Constellation de sortie Constellation de sortie
de 'amplificateur du modele avec mémoire HF
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Figure 2-32 : Comparaison entre la contellation réelle de I'amplificateur (a droite) et celle prédit par un
modele avec mémoire HF ( & gauche) pour un débit de 10 Mbits/sec

Nous pouvons remarquer que pour ce débit, la mémoire HF de 'amplificateur n’est
pas excitée. Du coup la réponse d’'un modele avec ou sans mémoire donne une bonne
précision de la constellation et de 'EVM de I'amplificateur. Cependant, si on augmente
le débit jusqu'a 100Mbits/sec, Les résultats des comparaisons des constellations prédits
par 'amplificateur et par un modéle sans mémoire HF ou un mémoire a mémoire HF

sont décrits respectivement en figures 2-33 et 2-34 :
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Figure 2-33: Comparaison entre la contellation réelle de 'amplificateur (a droite) et celle prédit par un
modele sans mémoire HF ( a gauche) pour un débit de 100 Mbits/sec
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de I'amplificateur du modele avec mémoire HF
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Figure 2-34 : Comparaison entre la contellation réelle de 'amplificateur (a droite) et celle prédit par un
modele avec mémoire HF ( a gauche) pour un débit de 100 Mbits/sec

Nous remarquons maintenant l'effet de la mémoire HF qui est cette fois ci excitée
par la largeur de I'enveloppe du signal. Le modéle sans mémoire HIF nous redonne la
méme constellation que pour un débit inférieur, ce qui est logique de part sa description
statique en fréquentiel. En revanche, nous voyons trés nettement I'apport de la prise en

compte de la mémoire HF dans le nouveau modele MHV.

V.2 Cas de composants tres fortement désadapté : transistors

Dans cette partie, nous allons présenter les résultats du modele MHV dédiés aux
transistors. Le cas de deux transistors de fortes puissance en technologie GaN on été
observés dans le but de faire des conceptions d’amplificateurs de puissance en mode CW

et en mode pulsé.
V.2.1 Transistor HEM'T 10W en technologie GalN

Le transistor considéré ici est un transistor de technologie GaN en boitier, possédant
une puissance de sortie d’environ 10W et fonctionnant en bande L-S. Dans le but de
réaliser une conception d’amplificateur de puissance large-bande et haut rendement,
nous avons choisi de caractériser le transistor autour de la fréquence centrale feene=2.25
GHz sur une bande de 400 MHz (35% de bande).

Nous avons choisi un balayage de Z..; (représenté en figure 2-35) qui couvre les zones

d’optimum en PAE et en puissance de sortie.
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du modéle

Balayage de Z

ref

Figure 2-35 : Grille de Zref (croix rouge) utilisé pour I'extraction du modele MHV du transistor GaN 10 W

Un point unique de polarisation en classe AB (Ias = 200 mA et V4 = 26V) a été utilisé
pour I'extraction du modele. Ce choix a été fait par rapport au maximum de PAE que
ce transistor peut atteindre. La méthode d’extraction expliquée précédemment dans la
partie 2.4 a été appliquée pour chaque Z. pour des fréquences comprises entre 1.85
GHzet 2.65 GHz.

Pour valider le modele plusieurs mesures de validation ont été faites. Dans un
premier temps, des mesures de contours de puissance pour une fréquence de 1.85 GHz

sont tracées en figure 2-36.

Contours de Pout Contours de Pout
mesurés @ 1.85 GHz simulés @ 1.85 GHz

Figure 2-36 : Contours de puissance de sortie mesuré a droite et simulé a gauche pour un gain de
compression de 3 dB

Dans un second temps, des mesures de contours de PAE pour une fréquence de 1.85

GHz et sont tracées en figure 2-37:
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Contours de PAE Contours de PAE
mesurés @ 1.85 GHz simulés @ 1.85 GHz

\

Figure 2-37: Contours de rendement en puissance ajoutée mesuré a droite et simulé a gauche pour un gain
de compression de 3 dB

On peut remarquer que les résultats de simulation et de mesure nous donne de
bonnes concordances. Pour s’assurer du bon fonctionnement du modele en fréquence,
des mesures complémentaires de balayage de puissance ont été effectués pour
l'optimum en PAE pour des fréquences de 1.85 GHz, 2.25 GHz et 2.65 GHz. Les
résultats sont tracés en figure 2-38, 2-39 et 2-40.
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Figure 2-38 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2, et
3fy pour £,=1.85 GHz
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Figure 2-39 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2, et
3fy pour £y=2.25 GHz
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Figure 2-40 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a f, 2, et
3fy pour £,=2.65 GHz

Les résultats de simulations du modele MHV sont tres concordants avec les mesures
de validation en puissance. Il est important de noter que ces mesures ne font pas partie
de la base d’apprentissage du modele. Nous verrons dans le dernier chapitre de cette
thése que nous avons utilisé ce modele pour concevoir un amplificateur de puissance
large bande et haut rendement et valider ce nouveau flot de conception basé sur des

modeéles comportementaux de transistors en bofitier.
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V.2.2 Transistor HEM'T 90W en technologie GalN

Dans ce paragraphe, nous allons développer un exemple d’identification un peu
différent que ceux proposé ci avant. En effet, on souhaite caractériser le transistor en
mode impulsionnel. Toute la difficulté de I'extraction de ce modeéle est le moment de
I'identification. Si I'on considére un échelon d’Heavyside en entrée d’un dispositif non
linéaire on obtient en sortie une réponse d’abord un régime transitoire puis un régime

statique correspondant a I’état CW (figure 2-41).

Transient Steady state (CW)

Identification

an(t) b21(t)

v
-

) >t o 'i'memory
Figure 2-41 : Temps d’identification en mode impulsionnel

Pour notre application, nous devons effectuer l'identification apres le régime
transitoire mais avant I’état CW. Le but est d’ici de limiter I'influence de la thermique
qui est trés important sur ce transistor de presque 100W.

La seule chose qui difféere de la méthode décrite précédemment est donc le signal
utilisé en entrée qui n’est plus un signal CW mais un signal pulsé. Le rapport cyclique
utilisé ici est de 10% pour une impulsion de 10 us de largeur.

Le modele a été extrait autour d'une fréquence de 2.0 GHz avec une bande de 600
MHz autour de cette fréquence. Des mesures de puissance pour I'optimum en PAE a ces
fréquences ont été effectués et comparés a la simulation pour valider le modele. Ces

résultats sont tracés en figures 2-42, 2-43 et 2-44.
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Figure 2-42 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2f; et
3fy pour f,=1.7 GHz
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Figure 2-43 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2, et
3fy pour fy=2 GHz
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Figure 2-44 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2, et
3fy pour f,=2.3 GHz
Les résultats de simulation du modeéle concorde avec les mesures de puissance. Cette
identification faite en mode impulsionnel nous a permis de mesurer un transistor de
puissance de sortie de presque 100W sans le détruire, ni méme détériorer le matériel de
mesure. Le second avantage de cette méthode est de pouvoir extraire un modele pour
une application pulsé de type radar, en s’affranchissant des problémes de thermiques

dues aux signaux CW. Néanmoins un modele extrait avant I'obtention d’un vrai régime

établit perd ses propriétés de généralité.
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VI Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons vu dans un premier temps le nouveau modele proposé :
le modele MHV prenant en compte la mémoire HEF. Toute la procédure d’extraction,
ainsi que son implémentation numérique dans un logiciel CAO ont été détaillées. Ce
modele a d’abord été appliqué a la modélisation multi-harmonique d’amplificateurs de
puissance, et valider grace a des mesures et/ou simulation de C/I et ’EVM. Par la suite,
nous avons vu comment le modele MHV a été adapté pour prendre en compte les fortes
désadaptations pour étre appliqués aux transistors. Ce modeéle a été validé par deux
type d’excitations :en mode CW et en mode impulsionnel. L’identification du modeéle en
mode impulsionnel nous ouvre de belles perspectives quant a I'implémentation de la
mémoire BF. En effet il est maintenant possible d’ajouter un noyau BF en mesurant les
caractéristiques des transistors en mode «pulse profiling» et donc identifier la
thermique de celui-ci. Les principaux résultats des modeles développés dans ce chapitre

sont énumérés dans le tableau ci dessous :

Modeéele MHV dédiés | Modele MHV dédiés = Modele MHV modifié

aux amplificateurs aux transistor dédiés aux transistor
Désadaptation Faible Tres forte Tres forte
Réponse
Oui Oui Oui
Harmonique

Seulement sur signal
Mémoire HF Oui Oui
mono-porteuse

Type de Transitoire
HB (mono-porteuse) | HB (multi-porteuse)
simulation d’enveloppe

Vitesse de

+ +++ ++
Simulation
Mode de
CW ou pulsé CW ou pulsé CW ou pulsé
fonctionnement

Tableau 2-2 : Rappel des modéles développés dans le chapitre 2
Ce type de modeéle est vraiment utile pour la modélisation de transistor packagés : en

effet la o plusieurs mois auraient été nécessaires pour extraire un hypothétique modele
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phénoménologique couplé avec un modele de boitier, seulement quelques heures de
mesures ont suffit. Le modele est certes moins flexible, mais si le point de polarisation et
I’application visée sont définis avant I'extraction du modeéle, cette nouvelle méthode de
modélisation est tres efficace. On peut noter aussi que les phénomenes de pieges inclus
dans les transistor HEMT sont bien pris en compte dans le modéle, si lors des mesures
les effets sont visibles.

Dans le troisieme chapitre de cette theése, nous mettrons en valeur cet intérét par la
conception d'un amplificateur large bande (35% de bande autour de f;) et haut
rendement (>60% de PAE) a partir du modele MHV extrait pour un transistor HEM'T
GaN.
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I Introduction

Le but de ce chapitre est de mettre en avant les avantages et les voies d’amélioration
d’'un modele comportemental de transistor en boitier dans la phase de conception
d’amplificateurs hybrides.

En effet lors d'une conception d’amplificateur hybride, I’étape la plus délicate et la
plus longue est d’extraire un modele CAO suffisamment fiable pour étre la base d’une
conception. Nous avons vu comment pallier a ce probleme en utilisant des modeéles
comportementaux MHV de transistor en boitier. Pour valider ces modeéles, une phase
de conception a été entreprise, afin de comparer les simulations avec le modele MHYV et
les résultats obtenus apres réalisation.

Pour cela, nous avons utilisé les modeéles de transistors extraits dans le chapitre 1
afin de réaliser un amplificateur large bande et haut rendement. Nous avons décidé
d'un cahier des charges qui est de plus en plus demandé par le marché des
télécommunications, & savoir une bande de fonctionnement supérieure a 20% et un
rendement maximum.

Dans une premiere partie, nous rappellerons les différentes classes de fonctionnement
des transistors afin de choisir la classe la plus appropriée pour augmenter le rendement
en gardant une puissance de sortie raisonnable.

Ensuite, nous présenterons l'analyse des impédances de source et de charge
optimales du transistor GaN choisi pour cette conception, ainsi que les circuits
d'adaptation d’impédance utilisés. Une étude de stabilité sera également présentée,
ainsi que les limitations apportées par les modeles comportementaux pour cette
analyse.

Dans une derniere partie, nous comparerons les résultats expérimentaux aux

simulations.
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IT Rappel des classes de fonctionnement a haut

rendement et des techniques de conception

associées

Pour une conception d’amplificateur de puissance RF, plusieurs classes de

fonctionnement sont possibles: les classes dites «sinusoidales», les classes dites en

« commutation », et une derniére classe dite « controle de fréquences harmoniques ».

Nous allons détailler toutes ces classes ici, et montrer quelle classe est la plus adaptée

pour concevoir un amplificateur large bande et haut rendement.

I1.1 Bilan de puissance, définition de rendement

Dans le fonctionnement d’un amplificateur de puissance, si on fait le bilan

énergétique de celui-ci, on obtient Penweet Pac = Piortiet Paissipee (figure 3-1).

de

l Psm"ti @ fO
I)('m rée @ f(a I

Figure 3-1 : Bilan de puissance d’un amplificateur

dissipé

On définit le rendement en puissance ajoutée (PAE en anglais) comme étant :

P Pem‘rée

PAE — sortie

dc

sortie

avec P, . = %Re(vdx (X 1,(1))

1 *
Pentre’e = ERe(Vgs(t) X Igs (t) )
P, = “/gs() X Igs() + |Vds0 X1 4

<3.1>

Pour augmenter le rendement en puissance ajoutée, on doit donc diminuer la

puissance consommée au DC. Le courant de grille d'un transistor HEMT étant

négligeable, la puissance consommée Py est principalement définie par :

P, =Vds, x Ids,

<3.2>
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On doit jouer sur le niveau de courant moyen Ids, du transistor pour augmenter le
rendement en puissance ajoutée de I'amplificateur. Pour cela, considérons les formes
temporelles de tension et courant dans la figure 3-2. Si on contrdle le niveau de la
composante continue Idsy, I'angle d’ouverture 0 , qui correspond au rapport du temps
de conduction sur une période entiere du signal (défini en violet sur la figure 3 -2),

diminuera ainsi que la puissance consommée au DC.

A Vds(t) Tds(t)

t

Figure 3-2 : Exemple de forme temporelles de tension et de courant

Nous allons voir par la suite les différentes maniéres de diminuer la surface de

recouvrement qui est directement liée a la consommation DC de I’amplificateur.

I1.2 Classes sinusoidales

Les classes de fonctionnement A, AB et C sont définies par des tensions et courants
d ‘entrée et de sortie sinusoidaux. L’angle d’ouverture varie de 360° (le transistor
conduit toute la période) en classe A jusqu’a 0° en classe C (plus de signal) en passant
par 180° (le transistor conduit sur une demi-période) en classe B.

Dans le tableau 3-1, les principaux résultats en rendement et les formes des tensions

et courant RF sont définis pour les classes sinusoidales [69].
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Rendement maximum

Classe Forme IV et rendement maximum . le & ¢
et angle d’ouverture
Vds(t) Tds(t)
/
. ) IdSO 0=2n
! ' ! ! Nmax = H0%
Vds(t)
ya
"4 Ids(t
B n<0<2m
] | | | | Lds, 50% < Muwas < 78.5%
>
t
Vds(t)
P4 Ids(t)
. ‘1, 0=n
7 Ids, Moas = 78.5%
t
Vds(t)
P4
¢ ] ds(t 7805</e N
D% < Nmax
v Ids,
e p——— : )t

Tableau 3-1 : Prinpales caractéristiques des classes de fonctionnement A, AB B et C
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Etant donné que le transistor utilisé a forte puissance crée des réponses aux
fréquences harmoniques en sortie, il est nécessaire de concevoir un circuit d’adaptation
qui adapte, dans le plan de la source de courant, le conjugué de I'impédance de charge
du transistor a la fréquence fondamentale, tout en court-circuitant les fréquences

harmoniques. Un schéma de principe est donné en figure 3-3.

>

L@k Vds

Vs ,\/\] Circuit d’adaptation

@ f0, 2f0, 3f0 %

Figure 3-3 : Schéma de principe d’un amplificateur de puissance en classe sinusoidale

cC f l.\_/.\j Ids
e YVlecain JV

On a vu dans le tableau 3-1, que pour augmenter le rendement, on doit limiter le
temps de recouvrement des formes temporelles de la tension et du courant. On verra
dans le prochain paragraphe comment cela est possible en contrélant les impédances de

charges présentées aux fréquences harmoniques.

I1.3 Classes de contréle de fréquences harmoniques

Les classes de controle harmoniques que nous verrons ici sont les classes F, F'et J

[69][70][71].
11.3.1 Classe Fet F-1

La classe F permet d’atteindre de tres hauts niveaux de rendement en utilisant un
signal sinusoidal en entrée, et en formant un signal quasi-carré en tension de sortie en
présentant les impédances de charge correctes aux bornes de la source de courant du
transistor. D’un point de vue théorique, un amplificateur fonctionnant en classe F
génere un courant de forme demi-sinus (polarisation AB a B) et une tension quasi-
carrée [1] [2] [3] pour atteindre un rendement théorique de 100% si tous les
harmoniques étaient controlés. En réalité, ce chiffre n’est jamais atteint puisqu’il n’est
pas raisonnable de penser que I’on puisse controler les fréquences harmoniques a I'infini.

En général, un controle harmonique jusqu’a 3fy est le maximum utilisé et suffisant pour
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atteindre des rendement jusqu’a 90 %. Les formes de tensions et courant pour une classe

F controlant trois harmoniques sont tracés en figure 3-4.

A

| Vds(t) Ids(t)
gl 4

- >
t

Figure 3-4 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du transistor
pour un contrdle de trois fréquences harmoniques (fo, 2, et 3fy) en classe F

On voit ici que pour des forts courants, la tension est maintenue a zéro, pour
diminuer les zones de recouvrement et donc la consommation.

Pour obtenir un tel fonctionnement, le circuit d’adaptation en sortie doit controler
les impédances de charges présentées aux fréquences fondamentales mais aussi aux
harmoniques. En RF, il est raisonnable de penser que l'on peut controler
indépendamment les impédances de charges de trois fréquences harmoniques. Le circuit
d’adaptation de charge présente I'optimum en rendement en puissance ajoutée, un
court-circuit a la fréquence harmonique 2f, et un circuit ouvert a la fréquence
harmonique 3f, comme sur la figure 3-5.

CC @ 2f,
CO @ 3f ‘ | ‘ |
I\ @3t Ids

.

r\/\.’ Circuit d’adaptation Vs

@ f0, 2f0, 3f0

Figure 3-5 : Topologie du circuit d’adaptation d’'impdédance de charge d’une classe F
Pour synthétiser le circuit d’adaptation, des éléments résonnants sont utilisés de
type ligne A/4. L’avantage de ce type d’adaptation est le peu de pertes présentées par le
circuit d’adaptation. En revanche un gros inconvénient vient du fait que les éléments

sont résonnants, de telle sorte que 'adaptation fonctionne sur une tres faible bande de
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fonctionnement. Si I'on considére uniquement le rendement de drain défini parla
formule suivante :

Pt Vil
Pd 2 Vd&‘)ldso

c

n,=
<3.3>

Dans les limites Idsm. et Vdsm. imposées par le réseau I-V, le rapport (Laa/law) est
maximisé pour une polarisation en classe AB, tandis que le rapport (Vaa/Vao) est
maximisé par la formation d’une forme quasi-carrée.

La classe F'!' est la classe duale de la classe F avec une tension demi-sinusoidale et un

courant quasi-carré (figure 3-6).

A

Illllllllllllllu

>
t

Figure 3-6 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du transistor
pour un contrdle de trois fréquences harmoniques (fy, 2f; et 3fy) en classe I

Au contraire de la classe F, on voit ici que pour des fortes tensions, le courant est
maintenu a zéro, pour diminuer les zones de recouvrement et donc la consommation.

Le circuit d’adaptation doit toujours présenter l'optimum a la fréquence
fondamentale, ainsi qu'un circuit ouvert a 2f, et un court circuit a 3f,. La topologie est

décrite dans la figure 3-7.

CO @ 2f,
n CC @ 31,

“ ” Ids
r\/\l Circuit d’adaptation Vds

@ f0, 2f0, 3f0

Figure 3-7 : Topologie du circuit d’adaptation d’'impédance de charge d’une classe F!
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De la méme fagon que pour la classe If, I'avantage de cette méthode est que les
circuits d’adaptation présentent tres peu de pertes. Cependant, en plus d’étre une
méthode tres faible bande, un autre probleme se pose avec la classe F': en formant un
demi-sinus en tension, on risque de détériorer le transistor en faisant une excursion trop

forte en tension et aller dans la zone de claquage comme on le voit dans la figure 3-6.
11.3.2 Classe J

La classe J posséde un fonctionnement vraiment différent des classes F et F''. Elle
utilise une polarisation en classe AB, et par adaptation par une forte valeur de capacité,
permet de confiner les impédances présentées aux fréquences harmoniques dans une
zone optimum sur une large bande de fréquence. Cette caractéristique est réalisée par
un filtre LC qui va permettre de présenter les impédances voulues aux fréquences
harmoniques.

De par sa définition de filtre, 'adaptation est plus large bande que pour les classes F
et F'. En effet d'un point de vue synthese d’impédance, on remarque que I'on peut
confiner les impédances de charges vues par les fréquences harmoniques dans une zone
de I’abaque de Smith sur une large bande de fréquence suivant si L>>C ou C>>L. Un

exemple est donné sur la figure 3-8 :

—YY}
73

Figure 3-8 : Topologie d”un cricuit LC pour I'adaptation en classe .J

Dans la figure 3-9, une simulation des impédances de charge ramenées dans les plans

0, 1 et 2 est tracée pour une fréquence fO = 2 GHz, pour différentes valeurs de L et C.
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L=10nH

<A 7540
A
\iizen

S

Figure 3-9 : Impédances de charge ramenées dans les différents plans du transistor
Cette méthode nous permet donc d’obtenir des impédances variant moins vite sur
I'abaque de Smith qu’une classe F et ' en fonction de la fréquence, cependant pour ne
pas détériorer I'adaptation de f0, la valeur de C ne doit pas étre trop grande. Le
deuxieme avantage est la sensibilité d’adaptation. En effet, on observe que sur un cercle
de I' = 0.9 en sortie, pour un cas optimum, I'impédance ramenée dans le plan du
transistor ne présente pas une forte valeur de désadaptation. Ceci peut ainsi servir a
conserver des bonnes performances sur de forts TOS de sortie et a protéger le transistor.
Les formes temporelles des courants et tensions d'un transistor en classe J sont

tracées dans la figure 3-10.
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t

Figure 3-10 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du
transistor pour un contréle de deux fréquences harmoniques (fy, et2f; ) en classe J

I1.4 Classes en commutation

La classe présentée ici est la classe K. Klle a été introduite en 1975 par Nathan 0.
Sokal et Alan D. Sokal. Le fonctionnement de cette classe est dit & commutation, les
performances sont donc vues en temps de commutation et non plus en controle de
fréquence harmonique comme dans le 3.2.2. Cette classe a été initialement développée
pour un fonctionnement basse fréquence. Le transistor est utilisé comme un
interrupteur. Il est ouvert et fermé suivant un rapport cyclique de 50% en général a la
fréquence de travail.

Les circuits d’adaptation sont congus a partir d’un circuit résonant série, qui permet
d’avoir une tension nulle lors de I’actionnement du commutateur, et de retarder un peu
le courant pour limiter la consommation de puissance

Les circuits d’adaptation congus pour les fréquences REF sont optimisés afin
d’obtenir des fronts de montée pour le courant et la tension les plus raides possibles. On
comprend donc que tous les éléments parasites du transistor (Raswn, ...) et des
composants servant aux circuits d’adaptations limitent le temps de montée et donc sur
le rendement de I’amplificateur.

Un exemple de formes temporelles des tensions et courants aux bornes de la source

de courant est donné en figure 3-11.
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A | Ids(t) Vds(t)
] v Al/ B
| [\ 4
| I

Figure 3-11 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du
transistor en classe E

I1.5 Conclusion

Dans cette partie, nous avons fait un bref rappel sur les classes de fonctionnement
dédiées a maximiser le rendement d’un amplificateur en haute fréquence.

La classe la plus intéressante pour notre application est la classe J puisqu’elle est
applicable au cas de transistor en boitier. En effet, si 'on connait les impédances
optimums dans les plans du boitier, il est possible d’appliquer la méthodologie de la
classe J au contraire des classes F et F''. Nous verrons dans la suite que c¢’est ce type de
controle d'impédances de charge aux harmoniques qui a été utilisé pour la conception

de I'amplificateur large bande et haut rendement.
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IIT Analyse du transistor HEMT GaN choisi

Le but du chapitre 3 est de démontrer 'apport d'un modéle comportemental de
transistor en boitier pour la conception d’un amplificateur large-bande et haut
rendement. Le modele comportemental dont la méthode d’extraction a été détaillé dans
le chapitre 2, est un modele de transistor en boitier HEMT GaN de puissance de sortie
de 10 W.

Dans cette partie, nous allons décrire les caractéristiques de ce transistor, autour du

point de polarisation choisi, a 'aide du modele extrait dans le chapitre 2.

I11.1 Cahier des charges et choix du point de polarisation

L’amplificateur une fois congu devra présenter au moins 60% de rendement de drain
sur 20% de bande relative autour d'une fréquence f; de 2.2 GHz pour une puissance de
sortie d’environ 10 W. Le transistor choisi est un transistor HEMT GaN de puissance de
sortie de 10 W.

Le choix du point de polarisation est une classe AB profonde, qui nous permettra de
faire du contréle de fréquences harmoniques dans le plan du boitier pour maximiser le
rendement de drain tout en gardant une puissance de sortie suffisante. Le courant de

drain de repos est 4o = 200 mA et la tension de drain de repos est Va0 =26 V.

I11.2 Paramétres S

Les parameétres S mesurés du transistor seul sont tracés en figure 3-12 et 3-13 dans la
bande de fréquence 1.85-2.65 GHz.
S$21 and Max Gain

N
o

J[9B],

— §(2,1)
Max gain (dB)

-
o
o

S$(2,1), Max gain
>
o

14.0

12.0
o o — o~ ™ < [te) ©
- o o o Y o o o

Freauency (GHz)
Figure 3-12 : Parametres Sy et Gain maximum stable du transistor sur la bande de fréquence d’intérét
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Il est intéressant de noter que le Gain maximum stable sur toute la bande de
fréquence est supérieur a 22 dB, ce qui va nous permettre d’avoir un gain important et
donc un rendement en puissance ajoutée quasiment égal au rendement de drain. En

effet ces deux rendements sont reliés par le gain par la formule suivante :

P—-P P P
PAE=—"—""%orn,=— et P =—
P, P, Gain

c

d'ou PAEznd(l— - j
Gain <34>

Done, plus le gain en puissance exprimé en linéaire est élevé, plus la PAE se
rapproche de la valeur du rendement de drain.

Les parametres SI11 et S22 sont un peu moins intéressants a regarder pour notre
application, puisque 'on veut adapter le transistor a fort niveau. Cependant, il nous
donne une idée de la dispersion des impédances de source et de charge sur la bande de

fréquence utile.

— S11
- / S22

Figure 3-13: Parametres Sy, et S,» du transistor sur la bande de fréquence d’intérét

I11.3 Analyse « Load-pull » des impédances optimums de charges

Les analyses Load-Pull des impédances de charge a présenter a f0, 2f0 et 3f0 ont été
faites pour la fréquence centrale f0=2.2 GHz et pour les deux extrema de la bande a
savoir f0 = 1.85 GHz et {0 = 2.65 GHz. On considere évidemment que ces trois points
nous suffiront pour atteindre les objectifs sur la bande de fonctionnement.

La procédure des analyses est la suivante :

@ On effectue un balayage en puissance en présentant en sortie le conjugué du S22

qui est en réalité 'optimum bas niveau en puissance.
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@ Ensuite, & une certaine puissance d’entrée qui correspond a 2 voire 3 dB de
compression en gain, nous balayons les impédances de charge afin de trouver
I’'optimum fort niveau en PAE pour notre application.

& Une fois cet optimum trouvé, on balaye la puissance sur cette impédance de
charge et on redétermine la puissance d’entrée suivante pour compresser de 3
dB.Puis tout en controlant l'impédance de charge au fondamental sur son
optimum, on balaye I'impédance de charge a 2f, pour trouver son optimum en
PAE. On fait de méme pour 3f,, tout en controlant f, et 2f; sur leurs impédances
de charge optimums

@ Pour finir, en gardant 2f, et 3f, controlées sur leurs impédances de charge
optimales, on rebalaie en impédance de charge de fO pour retrouver I’optimum en

PAE qui en général change avec le controle des fréquences harmoniques.

Pour le cas du transistor GaN 10W, le controle de la fréquence harmonique 3f,
n’apporte rien de significatif au niveau du rendement (seulement 3 points) a cause de la
résonnance du boitier. Du coup, le circuit d’adaptation deviendrait plus compliqué
pour controler 3f) et on risquerait de perdre plus de rendement en controlant 3f0 qu’en
ne le controlant pas précisément. On a donc choisi de simplement adapter les fréquences
fondamentales f, et harmoniques 2f,

Les résultats en simulation et en mesure du transistor pour son optimum en PAE a {0
et 2f0 pour f0 = 1.85 GHZ, 2.25 GHz et 2.65 GHz sont tracés respectivement en figure 3-
14, 3-15et 3-16 :

Modele Mesure
= == - = == ==

3 57 Puissance de sortig

Gain en puissance

~
o
(94) 993noly 9ouessn g U JUOWOPUIY

251 ‘
202 F30
154 20
101 10
5 afremempenent et 1+ O

| | | | o an — — AN ] 0

N —_ —_ (@] (@] (@] (@] (o]

o (@)l (@]

Puissance d’entrée (dBm)

Figure 3-14 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2f; et
3ty =50 Q pour f,=1.85 GHz
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Ps (dBm), Gp (dB)

Modele Mesure
45 90
407 L8 0
351 Puissance de sorti L7 0
3 Oé Gain en puissance F60
2 5? F5 0

154 F30
104 F2 0
5f F10
O:" || T T T T T T O
| | o @) — — I3y}
0 —_ —_ (o)} o ) S
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Puissance d’entrée (dBm)
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Figure 3-15 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a f;, 2f) et
3fy =50 Q pour f,=2.25 GHz
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Figure 3-16 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE a fi, 2, et

3fy =50 Q pour £,=2.65 GHz

On voit donec que le rendement de ce transistor seul est tres bon (aux alentours de

80%). L’objectif de 60% minimum sur la bande de fonctionnement est donc

raisonnable et en cohérence avec le transistor a notre disposition.

En récapitulatif, pour les fréquences fondamentales f0 = 1.85 GHz, 2.25 GHz et 2.65

GHz, les impédances optimales a fO sont tracées dans la figure 3-17 :
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® 1.85GHz

Impédances de charge
® 2.25 GHZ . A

optimales a fo
® 2.65 GHZ

‘.\ Sens de I’ augmentation de
® @® Iafréquence

l

Figure 3-17 : Impédances de charges optimales & f0 =1.85, 2,25 et 2,65 GHz
Pour ces mémes fréquences, les impédances optimales a 2f0 sont tracées dans la

figure 3-18:

Contours de PAE
@ 3.7 GHz

Contours de PAE
@ 5.3 GHz

Contours de PAE
@ 4.5 GHz

Figure 3-18 : Contours de PAE pour les impédances de charge a 2f,=3.7 ,4.5 et 5.3 GHz

Les contours sont définis par rapport au maximum de PAE obtenu avec 'impédance
de charge optimale présentée a f; et 2f;.

On peut noter que les impédances de charges optimales a fO et 2f0 tournent dans le
sens trigonométrique sur I'abaque de Smith en fonction de la fréquence. Nous verrons
par la suite que ce constat est trées important pour la conception des circuits

d’adaptation.
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I11.4 Analyse « Source-pull » des impédances optimales de source

De la méme fagon que pour les impédances de charge, une analyse des impédances de
source est réalisée. Ici, seulement les impédances de source optimales a f, nous intéresse
dans un premier temps, puisque nous voulons avant tout valider I’approche multi-
harmonique en sortie. Nous ferons en sorte de controler 2y hors des zones dangereuses,
a savoir en bord d’abaque de Smith.

Les impédances de charge optimales aux fréquences fondamentales sont déterminées
pour un maximum de gain en puissance. Les impédances de source optimales en gain en

puissance sont tracées dans la figure 3-19 :

Sens de I’ augmentation de
la fréquence

@ 1.85 GHZ

@® 2.25 GHz Impédances de source

optimales a f
@® 2.65 GHZ P °

Figure 3-19 : Impédances de source optimales a f0 =1.85, 2,25 et 2,65 GHz
De la méme fagon que pour les impédances de charge optimales, on peut noter que les
impédances de source optimales tournent elles aussi dans le sens trigonométrique sur

I’'abaque de Smith en fonction de la fréquence.

I11.5 Conclusion

Dans cette partie, nous avons pu analyser et extraire toutes les impédances de charge
et de source a présenter aux fréquences fondamentales et harmoniques. Nous verrons
dans la prochaine section qu’il est impossible de satisfaire toutes ces conditions en
méme temps avec des circuits d’adaptation passifs. Cependant, nous montrerons qu’il
est possible de faire un compromis qui permettra a I’'amplificateur congu de respecter le

cahier des charges imposé au début.
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IV Conception des circuits d’adaptations

Dans cette section, nous allons traiter la partie conception des circuits d’adaptation.
Nous verrons d’abord quelle méthode a été utilisée pour satisfaire les conditions
d’adaptation des impédances de charge et de source. Ensuite une comparaison entre
simulations électrique et électromagnétique sera établie et pour finir nous verrons la
forme des circuits réalisés ainsi qu une comparaison mesure/simulation des parametres

S des circuits d’adaptation.

IV.1 Technique de controle large-bande des impédances
présentées aux fréquences harmoniques

Comme nous I’avons vu dans la partie 3.3, les classes de controle d’harmoniques sont
les plus appropriées pour notre application, étant donné que nous utilisons un transistor
packagé. Or les classes F et F' présupposent que nous ayons accés a I'information des
formes temporelles des tensions et courants dans les plans de la source de courant du
transistor, ce qui n’est pas notre cas. Nous avons donc utilisé le principe de la classe J,
mais en faisant I’analogie entre les éléments localisés théoriques L et C et des éléments
distribués équivalents de type ligne microstrip. A la différence des classes F et F', qui
utilisent des lignes quart d’onde qui sont tres faible bande (>10%), nous avons utilisé
des éléments de type stubs papillons qui sont beaucoup plus large bande suivant I'angle
défini pour le papillon.

En effet, en utilisant la topologie proposée dans la figure 3-20, on peut choisir de
ramener un court circuit décalé en jouant sur la longueur liu, du stub papillon ou laeca de

la ligne de décalage

Figure 3-20 : Topologie d’adaptation large bande des impédances de charge a 2f;
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L’avantage de régler une ligne lambda/4 a la fréquence 2f, pour ces stubs est que ce

stub est invisible pour 0 puisqu’il présente un circuit ouvert a fo.

IV.2 Circuit hybride d’entrée

Le circuit hybride d’entrée est composé de deux éléments essentiels : le circuit de
polarisation et le circuit d’adaptation RF. Nous allons les détailler de fagon séparée

pour expliquer leur fonctionnement.
1V.2.1 Circuit de polarisation

Le but est ici de découpler suffisamment la RF du DC pour protéger les
alimentations continues qui sont en amont du circuit de polarisation. De fagon usuelle,
le découplage en entrée d'un HEMT se fait a ’aide d’une résistance de forte valeur pour
découpler la RF étant donné que le HEMT consomme un courant quasi-nul sur I'entrée.
Nous avons choisi de rajouter en plus une ligne A/4 couplée a un stub papillon qui nous
permet de tenir un circuit ouvert sur la bande de fréquence utile de I’amplificateur. Le
layout du circuit de polarisation est donné en figure 3-21.

Capacité Capacité Capacité
1 nf 100pf 10pf

Capacité
470 uf

Résistance

Figure 3-21 : Circuit de polarisation de grille de 'amplificateur large bande haut rendement
Les capacités de valeur 10 pF et 100pF sur le chemin DC servent a coupler a la masse
I’éventuelle puissance RF qui passerait la résistance, et les capacités de valeur 1 nF et
470 uF servent a coupler a la masse les éventuels parasites BF amenés par
I’alimentation DC placée en amont du circuit de polarisation. Ce découplage BF est

essentiel a la stabilité du HEMT.
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Les valeurs d'impédance ramenées par ce circuit de polarisation sur la ligne RF sont

données en figure 3-22.

Impédances présentées
par le circuit de découplage d’entrée

E 8E4
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Figure 3-22 : Impédances présentées par le circuit de polarisation d’entrée sur toute la bande utile de
I'amplificateur représentées en module phase sur I'abaque de Smtih a gauche et en module a droite

1V.2.2 Circuit d’adaptation RF

A la suite de la conception du circuit de polarisation, I'adaptation des impédances de
source est faite par sauts d'impédance. On utilise une capacité de découplage DC sur la
ligne d’acces. Sur la figure 3-23, le layout du circuit d’entrée est décrit.

Capacité Capacité Capacité Capacité
470 uf 1nf  100pf  10pf

\*, 7Stance

Capacité A4

8.2 pf RF+DC
RF

Figure 3-23: Circuit d’adaptation d’entrée
Le probleme majeur d’adaptation est que les impédances de source optimums

tournent dans le sens trigonométrique en fonction de la fréquence. Or il est
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physiquement impossible de concevoir un circuit d’adaptation passif qui tourne dans ce
sens la. On doit done faire un compromis entre forte adaptation et largeur de bande de
fonctionnement. Les impédances de source présentées par le circuit au transistor sur la

bande de fréquence 1.85 GHz a 2.65 GHz sont tracées sur la figure 3-24.

fréquence pour le circuit d’ adaptation

=mmms Impédances de source réalisée

@® 1.85 GHz

® 2.25 GHZ Impédances de source
optimales a fo

@® 2.65 GHZ

Figure 3-24 : Impédances de source synthétisées par le circuit d’adaptation d’entrée
Comme nous le voyons sur la figure 3-24 et contrairement a la procédure de
conception large bande usuelle qui indique d’adapter la fréquence la plus haute d’abord,
nous avons choisi d’adapter correctement la fréquence centrale et d’élargir I’adaptation

le plus possible pour couvrir la bande de fonctionnement.

IV.3 Circuit hybride de sortie

Le circuit hybride de sortie est composé de deux éléments essentiels : le circuit de

polarisation, et le circuit d’adaptation RF. Nous allons les détailler par la suite.
1V.3.1 Circuit de polarisation

De la méme fagon que pour le circuit de polarisation d’entrée, le circuit de
polarisation de sortie doit suffisamment découpler la RF pour éviter de détériorer les
alimentations DC positionnées en amont du circuit. La différence est qu’en sortie d'un
HEMT, un fort courant DC est généré. Il n'est donc plus question d’utiliser une
résistance pour découpler plus fortement. Ici nous avons utilisé une ligne lambda/4 et
un stub papillon pour ramener un circuit ouvert le plus large possible en fréquence,
ainsi qu'une forte valeur d’'impédance caractéristique pour cette ligne lambda/4 afin de

mieux découpler. La topologie du circuit de polarisation est donnée en figure 3-25.
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Capacité Capacité Capacité Capacité
10pf 100pf 1 nf 470 uf

N il

‘\\\\ A4

, Forte impédance

Figure 3-25 : Circuit de polarisation de drain de I’amplificateur large bande haut rendement
De la méme fagon que pour le circuit d’entrée, les capacités de valeur 10 pF et 100pF
servent a coupler a la masse, I'éventuelle puissance RF résiduelle, et les capacités de
valeur 1 nF et 470 uF servent a coupler a la masse les parasites BF amenés par
I'alimentation DC. Les valeurs d'impédance ramenées par ce circuit de polarisation sur

la ligne RF sont données en figure 3-26.

Impédances présentées
par le circuit de découplage de sortie
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Figure 3-26 : Impédances présentées par le circuit de polarisation de sortie sur toute la bande utile de
I'amplificateur représentées en module phase sur I'abaque de Smtih a gauche et en module a droite

On peut noter que la valeur de I'impédance présentée dans la bande de fréquence

d’intérét est tres forte, on peut supposer que le découplage RF/DC est alors suffisant.
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1V.3.2 Circuit d’adaptation RF

Une fois le circuit de polarisation congu, la méthode de controle des impédances de
charge présentées aux fréquences harmoniques est appliquée avec deux stubs papillons.
Des sauts d’'impédance de différentes valeurs nous permettent de controler les
impédances de charge présentées aux fréquences fondamentales. Le circuit est ensuite
optimisé pour s’approcher des impédances optimales a f0 et 2f0. Le schéma du circuit
ainsi réalisé est décrit en figure 3-27 :

Capacité

10pf .
T N
: \ Capacité

i 470 uf
%gg;lf"ue Capacité
1 nf
A4

<—— Forte impédance

Capacité
8.2 pf
Figure 3-27 : Circuit d’adaptation de sortie

Les impédances de charge optimales a f, et 2f, tournent encore dans le sens
trigonométrique. Nous avons donc fait un compromis entre forte adaptation et largeur
de bande de fonctionnement en privilégiant I’adaptation sur la bande complete pour

avoir au moins 60% de rendement de drain sur la bande entiére. Dans la figure 3-28, les

impédances de charge a f;synthétisées par le circuit sont présentées.

=mmmm Impédances de charge réalisée

® 1.85GHz

Impédances de charge
® 2.25GHz optimales a fo
@® 2.65GHz

()
PS Sens de I’ augmentation de la
fréquence pour le circuit

d’ adaptation

[ |
Figure 3-28: Impédances de charges synthétisées aux fréquences fondamentales par le circuit
d’adaptation de sortie
Les impédances présentées a 2f, pour le début de bande, le milieu de la bande et la fin

de la bande de fréquence d’intérét ( 3.7, 4.5 et 5.3 GHz) sont tracées sur la figure 3-29.
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# Impédance synthétisées
avec le circuit

Contours de PAE
@ 3.7 GHz

Contours de PAE
@ 5.3 GHz

Contours de PAK
@ 4.5 GHz

Figure 3-29 : Impédances de charges synthétisées aux fréquence harmoniques 2 par le circuit
d’adaptation de sortie

Les contours sont tous tracés par rapport au maximum de PAE que peut atteindre le
transistor lorsque les acces sont bien adaptés en PAE a f) et 2f; . Ici, nous voyons que
nous allons avoir un recul maximum de 10 a 15 points de PAE en bord de bande,
puisqu’il est impossible de tourner dans le méme sens que les contours en fonction de la
fréquence. On préfere donc privilégier I'adaptation au centre de la bande, et garder les

impédances en bord de bande dans les zones d’abaque les moins pénalisantes.
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V Analyse de stabilité

Dans cette partie, nous allons traiter les notions de stabilité linéaire et non-linéaire
d’'un amplificateur comportant un seul étage, et définir ce qu’il est possible de simuler
avec un modele comportemental de type MHV. L’analyse de stabilité est une étape
critique de la phase de conception. En effet, des résultats de cette analyse dépendra le
bon fonctionnement de I'amplificateur.

L’analyse se fait en deux étapes :

& Analyse de la stabilité linéaire
& Analyse de la stabilité non-linéaire

Nous n’effectuerons ces analyses que dans la bande ou le modele a été extrait. En

effet avec le modeéle que nous avons extrait, il est impossible de sonder la stabilité dans

une bande de fréquence autre que celle extraite.

V.1 Analyse de stabilité linéaire

Un quadripole est inconditionnellement stable s’il ne réfléchit pas une puissance
supérieure a celle qu’il regoit pour toute terminaison passive (comprise dans I'abaque

de Smith). Si on définit un quadripéle comme dans la figure 3-30:

_’[S]‘_ r

source charge

-

777 777
B B

e S

Figure 3-30 : Description d’un quadripole par ses différents coefficients de réflexion

Pour que le quadripdle soit inconditionnellement stable, il faut que :

VT <1—>I <1

charge

<3.5>
VI, ,.<1—TI,<1

On peut alors déterminer le facteur K du quadripole d’apres les mesures de

parametres S de 'amplificateur comme étant :
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_1- S0l =[S +1AF
2|S21S12|
|A| = |S21512 - S11522|

K

<3.6>
Ce facteur K est appelé facteur de Rollet et a été introduit par J.M Rollet dans [72].
Trois cas de stabilité sont possibles :
& SiK>1etA<lI,le quadripole est inconditionnellement stable
& Si K<1, le quadripole est conditionnellement stable, on peut introduire les
notions de cercle de stabilité.
@ SiK<letA>I,le quadripole est inconditionnellement instable
Les trois cas sont représentés graphiquement sur la figure 3-31. Les impédances

stables se trouvent en dehors du cercle en rouge.

7 @

Stabilité Stabilité Instabilité
inconditionnelle conditionnelle inconditionnelle

......

En appliquant cette méthode sur 'amplificateur donné, on obtient les facteurs K

tracés dans la figure 3-32 :

2.5
E 0-0—-0-0—-90 Facteur K f
—~ 2.0
aa)
=
~ 1.5
i
N
L
1.0
OR T T T T
S~ I I I I I | | I I
S22 NN DNMNDNMNDNMNDNDNDNDNDN
~N 00O © O =2 N W b~ OO N O
Fréquence (GHz)

Figure 3-32 : Facteur K et Delta simulé pour I'amplificateur de puissance congu
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On voit donc qu’a partir de 2.1 GHz, 'amplificateur est inconditionnellement stable.
On doit tracer donc les cercles de stabilité pour les fréquences situés de 1.85 a 2.25 GHz,
pour visualiser si la zone d’instabilité est proche de 50 Q. Ces cercles de stabilités sont

tracés sur la figure 3-33 :

T e

freq=1.700000GHz
freq=1.750000GHz
freq=1.800000GHz
freq=1.850000GHz
freq=1.900000GHz
freq=1.950000GHz
freq=2.000000GHz
freq=2.050000GHz
freq=2.100000GHz

Figure 3-33 : Cercle de stabilités en entrée (a gauche) et en sortie (a droite) de I’amplificateur
Ce facteur nous donne I'information de stabilité d 'un quadripdle sur les conditions de
fermeture de celui-ci dans sa bande de fonctionnement. Cependant si des modes
d’instabilités s’établissent a I'intérieur méme de I’amplificateur, le facteur K ne nous
donnera aucune information.
Il existe d’autres techniques d’analyse de stabilité linéaire telle que le NDF,
cependant elle n’est pas applicable a notre cas puisque 'on n’a pas acces aux éléments

intrinséques du transistor.

V.2 Analyse de stabilité non-linéaire

Pour l'analyse de stabilité non-linéaire, la seule solution applicable a notre
conception est d'utiliser le méthode STAN, développée conjointement par le CNES et
I'université de Bilbao [73][74][75]. En présence d'un régime fort-signal établi, la
méthode ici est d’introduire une perturbation bas niveau de fréquence ® a un nceud du
circuit, de balayer la fréquence et de mesurer la réponse H(f) de celle-ci. Une fois cette
réponse extraite pour la bande de fréquence d’'intérét, on décompose la fonction avec

une identification poles/zéros de la forme :

Jo =z
H(jo)=-1—

D

[jew-2

J=1 <3.7>
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Sur une identification du type poles/zéros, comme pour l'identification que nous

avons utilisé pour le MHV modeéle, si les poles ont des parties réelles positives, alors une

instabilité est possible.

Nous avons appliqué cette méthode a I'amplificateur en injectant la perturbation en

entrée, puis en sortie en balayant la puissance d’entrée dune faible valeur (0 dBm)

jusqu'a une forte compression de I'amplificateur (5 dB). Les résultats des identifications

poles et zéros pour une puissance de sortie de 41 dBm sont tracés en figures 3-34 et 3-35.
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Figure 3-34 : Réponse de la perturbation introduite en entrée de 'amplificateur sursa bande de
fréquence utile pour une puissance de sortie de 41 dBm
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Figure 3-35: Réponse de la perturbation introduite en sortie de 'amplificateur sur sa bande de fréquence
utile pour une puissance de sortie de 41 dBm
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Il n’existe pas de podles a partie réelle positive, I'amplificateur ne devrait donc pas
présenter d’oscillations. Cependant, puisque I'on ne peut que sonder la réponse dans la
bande de fréquence d’intérét, et que souvent les fréquences d’oscillation se trouvent a

fo/2, la réponse de I'analyse de stabilité n’est pas compléte.
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VI Résultats expérimentaux

Une fois 'amplificateur réalisé, plusieurs mesures de validation ont été entreprises.
Tout d’abord, les circuits d’adaptation ont été mesurés séparément en parametres S
pour étre sir des impédances que ceux ci synthétisent réellement, ainsi que pour
connaitre leurs pertes. Ensuite, I'amplificateur a été mesuré en parametres S pour
vérifier le gain petit signal et les adaptations faible niveau. Enfin, des mesures
temporelles de puissances ont été réalisées pour valider le fonctionnement de
I'amplificateur en rendement et pour valider la simulation avec le modéle

comportemental du transistor.

VI.1 Comparaison simulations/mesures en parametres S de
chacun des circuits d’adaptation

Le but de ce chapitre est de valider I'approche de conception d’amplificateur de
puissance large bande et haut rendement, nous devons nous assurer de ce que les
circuits d’adaptation réalisés synthétisent comme impédances.

Pour cela, une fois les circuits réalisés sur un substrat céramique, nous avons mesuré
les parametres S de ces circuits et nous les avons comparés a la simulation.

Les résultats de mesure des impédances de source réellement synthétisées sont tracés

sur la figure 3-36 et comparés aux objectifs simulés.

Impédances de source @ f0
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Figure 3-36 : Comparaison simulation/ mesure des impédances de sources synthétisées en simulation et en
g P I Y
mesure
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On remarque qu’il y a un décalage d’environ 10 degrés sur le gamma correspondant

aux impédances de source. Cependant, le plus gros décalage se produit sur les pertes

présentées par le circuit en figure 3-37.

Pertes du circuit de sortie (dB)
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Figure 3-37 : Pertes présentées par le circuit d’entrée

Les pertes présentées en mesure sont relativement plus fortes que celles simulées

(>0.6 dB) et plus particulierement en fin de bande passante. Nous obtiendrons donc en

mesure un gain légerement inférieur a ce qui était prévu par la simulation. Les mémes

mesures ont été réalisées pour le circuit de sortie. Les comparaisons entre simulation et

mesures sont tracées en figure 3-38.
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Figure 3-38: : Comparaison simulation/ mesure des impédances de charge synthétisées en simulation et en

mesures aux fréquences fondamentales
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On remarque un léger décalage sur le module des impédances présentées, mais rien de

génant. La simulation et la mesure ont été comparées aussi pour les impédances

ramenées aux fréquences harmoniques 2f0 sur toute la bande. Les résultats sont tracés

en figure 3-39.

s=¢x  Mesures

Impédances de charge @ 20

e-e-e-o-¢ Simulations

Fréquence : 3.4 4 5.6 GHz

M
E 0 . 0
D ¢
g—o.sf
“gf]yo—
T 1. 5
£

—2 . 0
3

—2 . 5+
(&)
= _1
= 3.0
@7 T
—S 3.5
r-d (@]
=]
= ~

I
o

[e>]

I
&%)

Co

I I
(G20

T T T T T T I I I I I I I I
[ N N NN [S Il W W W ks e
é 1\3 A> ® oo [T CERNES B Y @ O ok > o O
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

I
(@)
[av]

I
(@)}
o~

(@)
[o3]

O O O O O N &>~ O O

©c © O O O

(o) 99IU0 p BWWIRD NP O8eT]

Figure 3-39: Comparaison simulation/ mesure des impédances de charge synthétisées en simulation et en

m

esures aux fréquences harmoniques 2

Les impédances synthétisées réellement en sortie sont tres satisfaisantes, a premiere

vue. Cependant, ici aussi le plus gros décalage se fait au niveau des pertes du circuit.

Elles sont tracées en figure 3-40 :
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Figure 3-40 : Pertes présentées par le circuit d’entrée
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Le décalage parait a premiere vue peu important (<0.4 dB). Cependant si I'on

reprend |'expression du rendement de drain :

nd =3 <3.8>

dc
Le maximum de pertes est de 0.4 dB soit en linéaire un coefficient de 0.9. La
puissance de sortie est donc multipliée par ce rapport dans I'expression du nouveau

rendement de drain. Si I'on défini 17,, comme la PAE de référence que 'on aurait eu

sans le surplus de pertes, le nouveau rendement de drain s’écrit :

n,=n, %09 <3.9>

On perd donc 10% du rendement de drain maximum qui a été simulé. Pour un
rendement de drain de 75%, il ne resterait plus que 68.5%, uniquement en raison des
pertes du circuit de sortie. Il est donc important de faire des rétro-simulations avec les
fichiers de parametres S des circuits réellement synthétisés pour les comparer aux
mesures de 'amplificateur congu. En effet, nous souhaitons valider I'apport du modéle
comportemental dans un flot de conception d’amplificateur de puissance, et non pas la
validité de la simulation électromagnétique, ou la mauvaise qualité de réalisation des
circuits d’adaptation. Toutes les simulations que nous verrons par la suite seront donc

faites a I’aide des parametres S qui ont été mesurés ici.

V1.2 Mesures de I’amplificateur en parametres S

Une fois les circuits d’adaptation mesurés séparément en parametres S,

I'amplificateur a été monté entierement et sa photographie est décrite en figure 3-41 :

Figure 3-41 : Photographie de I'amplificateur large bande et haut rendement
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On a utilisé un banc de mesures de parameétre S développé par Amcad Engineering

(figure 3-42) et commandé par le logiciel IVCAD. Celui-ci nous permet de mesurer les

parametres S pour chaque point de polarisation choisi.
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Figure 3-42 : Banc de mesure parametres S
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Les mesures en parametres S ont été réalisées au point de polarisation de repos défini

précédemment a savoir Ids) = 200 mA et Vdsy = 26 V. Les résultats sont comparés aux

simulations faites en parametres S sous ADS et sont tracés en figures 3-43 et 3-44.
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Figure 3-43 : Comparaison entre la simulation et la mesure du Sy; et du S.» de 'amplificateur pour des
fréquences comprises entre 1.7 et 2.8 GHz
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Figure 3-44 : Comparaison entre la simulation et la mesure du Sz et S)2 de 'amplificateur pour des
fréquences comprises entre 1.7 et 2.8 GHz

Les mesures nous donnent une indication sur le gain de I'amplificateur. On peut
noter que le modeéle reproduit correctement le comportement de I’amplificateur, alors
que nous n’'avons pas « deembeddé» les connecteurs. Cela confirme bien qu’a faible
niveau, les parametres T du modele MHV deviennent nuls et les termes restants sont

simplement les 4 parameétres S connus.

V1.3 Mesures temporelles de I’amplificateur en puissance
L’amplificateur de puissance congu a été mesuré en puissance de 1.7 a 2.65 GHz par

pas de 50 MHz. Le point de polarisation est Inso = 200 mA et Vaw=26 V. Les mesures ont

été réalisées avec le banc de mesure temporelle détaillé dans le chapitre 2, sans les

tuners. Son schéma est redonné en figure 3-45 :
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Figure 3-45 : Banc de mesure temporel d’amplificateur de puissance
Les résultats obtenus lors des mesures effectuées sur I'amplificateur en balayant la

puissance et la fréquence de 1.7 & 2.7 GHz sont tracés en figure 3-46 :
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Figure 3-46 : Résultats de 'amplificateur sur la bande 1.7 & 2.65 GHz en mode CW

Le gain donné ici est le gain correspondant au rendement indiqué sur la courbe 3_46.
On peut noter que I'amplificateur nous donne de bons résultats malgré les pertes
excessives des circuits d’adaptation réalisés en comparaison des valeurs de pertes
initialement simulées. La valeur moyenne du rendement de drain est de 70% celle du
rendement en puissance ajoutée de 65%, pour une puissance moyenne de sortie de 41
dBm et un gain en puissance moyen de 13 dB sur la bande fréquence de 1.8 a 2.6 GHz.
L’objectif de départ est largement rempli puisqu’on obtient un rendement de drain
minimum de 65% sur une bande de fréquence de 36 % autour de 2.2 GHz.

A titre d’exemple, les formes temporelles du courant et de la tension de sortie, ainsi
que le cycle de charge sont tracées pour le maximum de rendement en puissance ajoutée

(=72%)a2.2 GHz en figure 3-47 et 3-48.

147



Chapitre 3 : Nouvelle méthodologie de conception d’amplificateurs de puissance

swwux Mesures e-e-0-0-¢ Simulation
3 - 70
3 i
] 8 0-
2] .
] 5 0
7 = i
= 17 % 404
=z ] o ]
=] 0 - > 30
= ] i
] 2 0]
— 1 —
] 10+
'—2 Illllllllllllllllllll 0 llr I T I T l T [ T I T I T I T ] T l'l"
[ N . N o O O o O = = oo o 0O O O O 9O o O = =
© R W WA DA DO O R S =W W R DA DO O e
Temps (ns) Temps (ns)

Figure 3-47 : Formes temporelles du courant Ids et de la tension Vds mésurées (courbe bleu) et comparées
au formes prévues par le modeéle (courbe rouge)
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Figure 3-48 : Cycle de charge de 'amplificateur dans le plan des connecteurs

Les formes temporelles mesurées par elles méme ne nous apportent pas
d’information spécifique sur le fonctionnement intrinséque du transistor car elles sont
dans le plan des connecteurs, cependant la comparaison par rapport au modeéle valide
encore un peu plus 'approche de conception d’amplificateur hybride utilisant des
modeéles comportementaux de transistors en bofitier.

Une courbe tres intéressante est tracée en figure 3-49 et correspond a ’erreur absolue
entre la simulation et la mesure sur les niveaux de Puissance de sortie (Pgs) et de

rendement en puissance ajoutée (PAE) de I’amplificateur congu.
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Figure 3-49 : Erreur absolue entre la puissance de sortie et le rendement en puissance ajoutée simulées et
mesurées

V1.4 Comparaison a I’état de I'art

Nous allons ici comparer 'amplificateur hybride congu avec les travaux publiés ces

dernieres années sur des amplificateurs large bande et haut rendement a partir de

transistor en boitier dans la méme gamme de fréquence.

Bande de Puissance de Rendement de
Année fréquence sortie drain
(GHz) (dBm) (%)
2009[76] 2-2.5 38.5-41.5 >74 >71
2009[77] 1.35-2.25 39.5-40.6 >60 N.C
2009[78] 0.9-1.6 39.5-40.4 >60 N.C
2010[79] 1.9-2.9 42.5-46 >60 N.C
2010[80] 1.8-2.2 40.5-41.8 >60 >55
Ce
1.8-2.6 40.1-41.8 >65 >60
travail

Tableau 3-2 : Etat de 'art des récents travaux sur la conception d’amplificateurs large bande et haut
rendement

VII Conclusion et perspectives

Dans ce chapitre, nous avons conduit une conception d’amplificateur de puissance

large bande et haut rendement.
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Dans un premier temps, une analyse des impédances de source et de charge optimales
en PAE a été conduite a partir du modele CAO et validé par la mesure.

Une nouvelle méthodologie de controle d’harmoniques par stub radial a été
présentée, nous permettant de controler la fréquence d’harmonique 2 sur une plus large
bande de fréquence que des lignes quart d onde.

Enfin afin de valider la qualité du modele, ainsi que de prouver la faisabilité d'un tel
amplificateur, celui ci a été réalisé et mesuré. Les résultats obtenus en largeur de bande
et en valeur de PAE sont tres intéressants et rivalisent avec 'état de l'art des
amplificateurs de puissance de 10W dans la méme gamme de fréquence en bande S. De
plus, I'écart entre simulation et réalisation est trés prometteur aussi (<5 points en PAE
et 0.3 dB en puissance).

Les limitations de cette approche par rapport au modeéle se trouvent sur la partie
simulation de stabilité. En effet il n’est pas possible a I'heure actuelle de simuler la
réponse de stabilité en dehors de la bande de fonctionnement. Une méthode
d’identification de la réponse d'un modele serait intéressante a mener pour pouvoir
sonder les réponses situées en dessous de fj/2.

Pour la partie conception, I'analogie entre I’adaptation faite par une classe J avec
des éléments localisés L et C par des éléments distribués montre ici leur limite. Lorsque
I'on veut augmenter la largeur de bande, le facteur de qualité n’est pas assez important

ce qui limite le controle des impédances.
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Cette these s’inscrivant dans un contrat CIFRE, le but était de mettre au point une
procédure rapide et efficace pour extraire des modeles de transistor en boitier de fagon
automatique et dédiés a la conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut
rendement.

La technologie GaN, et plus particulierement les transistors HEMT AlGaN/GaN
permettant d’obtenir de fortes densités de courant ainsi que des tensions de claquage
élevées, le choix s’est tout naturellement porté sur cette technologie pour la conception
d’amplificateurs de puissance large bande en bande S.

Dans cette optique de développement, une étude des solutions existantes pour la
modélisation des transistors a été faite, ainsi qu'une présentation des effets limitants.
De plus, une étude des solutions apportées par la modélisation comportementale dédiée
aux amplificateurs de puissance nous a permis de cerner les contours du nouveau
modele proposé dans cette these.

Par la suite, la genése du modele Multi-Harmonique Volterra (MHV) a été présentée,
ainsi que son implémentation numérique et sa procédure d’extraction. Afin de valider
cette nouvelle approche de modélisation, plusieurs modeles de transistor GaN en boitier
ont été extraits, en variant leur taille (10W et 100W) ainsi que leur mode de
fonctionnement (mode continu ou mode impulsionnel). Les résultats obtenus sont tres
prometteurs, et nous ont permis de baser une conception d’amplificateurs de puissance
large bande et haut rendement.

Pour finir, dans le but de valider le nouveau flot de conception, un amplificateur de
puissance (210W) et large bande (>20% de bande relative) a été réalisé en utilisant une
analogie de la classe J avec des éléments distribués (stub radial et ligne microstrip). Les
résultats de mesures présentées dans la bande 1.8-2.6 GHz sont tres intéressants, avec
une puissance de sortie moyenne de 41 dBm, un rendement en puissance ajoutée de
65% et un gain en puissance de 13 dB. Cette réalisation fait parti dans cette bande de
fréquence d'une des meilleurs performances en terme de rapport largeur de bande de
fonctionnement/ haut rendement. De plus les prédictions du modele par rapport aux
mesures sont plutot encourageant, avec une erreur maximum inférieur a 5 points sur la

PAE et 0.5 dB sur la puissance de sortie.
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Perspectives :

Un des gros avantages du modele MHV au dela du gain de temps d’extraction, est sa
capacité a modéliser les effets de dispersion HF ainsi que les effets de pieges et les effets
de thermiques lorsque ceux ci sont dans un régime établi (mode CW).Une voie de
développement de ce modéle serait alors de prendre en compte les effets de mémoire BF
de fagon dynamique, a partir de mesures impulsionnelle ou de mesures petite raie
grande raie présentée dans le modele proposé par C.Quindroit. L’avantage serait
d’augmenter ainsi les propriétés de généralité du modele, et pourrait étre utilisé dans le
cas de signaux de type Radar ou télécom.

Pour la partie conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut
rendement, il semblerait que I'utilisation d’éléments L et C localisés soit la solution la
plus pertinente. On pourrait donc imaginer d’augmenter I'ordre de ce filtre pour
obtenir une largeur de bande plus intéressante. Pour finir, on pourrait aussi imaginer
d’'utiliser un élément permettant d’ajuster la valeur de C de fagon dynamique et
reconfigurable en fréquence afin d’adapter I'amplificateur sur une bande plus grande

(Varactor, diode PIN, MEMS).

155



Bibliographie




Bibliographie

157



Bibliographie

[1] M. S. Shur, “GaN and Related Materials tor High Power Applications,” in
Symposium Proceedings of Material Research Society, Symposium E, Fall 1997.

[2] O. Jardel, “Contribution ‘a la Modélisation des Transistors pour
I'Amplitication de Puissance aux Fréquences Microondes. Développement d’'un
nouveau Modele Electrothermique de HEMT AlGaN/GaN incluant les Effets de
Piéges”, These de doctorat, Université de Limoges, Avril 2008.

[3] W. Mickanin, P. Canfield, E. Finchem, and B. Odekirk, “Frequency-
dependent transients in GaAs MESFETs: Process, geometry, and material effects,” in
GaAs IC Symp. Dig., 1989, pp. 211-214.

[4] R. Yeats, D. C. D’Avanzo, K. Chan, N. Fernandez, T. W. Taylor, C.
Vogel, “Gate slow transients in GaAs MESFETs-causes, cures, and impact on
circuits, "in IEDM Tech. Dig., 1988, pp. 842-845.

[56] J. C. Huang, G. S. Jackson, S. Shanfield, A. Saledas, C. Weichert,
“An AlGaAs/InGaAs pseudomorphic high electron mobility transistor with improved
breakdown voltage for Xand Ku-band power applications,” IEEE Trans. Microwave
Theory Techniques, vol. 41, pp. 752-759, 1993.

[6] S.C. Binari, K. Ikossi, J.A. Roussos, W. Kruppa, D. Park, H.B.
Dietrich, D.D. Koleske, A.E. Wickenden, and R.L. Henry, “Trapping
FEffects and Microwave Power Performance in AlGaN/GaN HEMTs,” 1IEEE
Transactions on Electron Devices, vol. 48, no. 3, p. 465, 2001.

[7] M. Shichman, A. Hodges, “Modeling and simulation of insulated gate field
effect transistor switching circuits” IEEE Journal of Solid-State Circuits, Vol. SC-3,
September 1968, pp. 285-289

[8] T. Taki “Approximation of junction Field-Effect transistor characteristics by a
hyperbolic function” IEEE Journal of Solid-State Circuits, Vol. SC-13, October 1978,
pp- 724-726

[9] W.R. Curtice “A MESFET model for use in the design of GaAs integrated
circuits” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, Vol. 28, N°5, May
1980.pp. 448- 456

[10] Q.Z. Liu “An accurate and simple large signal model of HEM'T”1989 IEEE
MTT-S Digest, pp. 463-466

158



Bibliographie

[11] A. Materka, T. Kacprzak “Computer calculation of large-signal GaAs FET
amplifier characteristics” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
Vol. MTT-33, N°2, February 1985, pp. 129-135

[12] T. Kacprzak, A. Materka “Compact DC mode of GaAs FET" s for large-
signal computer calculation” IEEE Journal of Solid-State Circuits, Vol. SC-18, N°2,
April 1983, pp. 211-213

[13] Y. Tajima, P.D. Miller “Design of broad-band power GaAs FET
amplifiers TEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, Vol. 32, N°3,
March 1984, pp. 261-267

[14] W.R. Curtice, M. Ettenberg “A nonlinear GaAs FET model for use in the
design of output circuits for power amplifiers” IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, Vol. MTT-33, N°12, December 1985, pp. 1383-1394

[15] S.A. Maas, D. Neilson “Modeling MESFET" s for Intermodulation Analysis
of Mixers and Amplitiers” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
Vol. 38, N°12, December 1990, pp. 1964-1971

[16] I. Angelov, H. Zirath, N. Rorsman “A new empirical model for HEMT
and MESFET devices” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, Vol.
40, December 1992, pp. 2258-2268

[17]. I. Angelov, L. Bengtsson, M. Garcia “Extensions of the Chalmers
nonlinear HEMT and MESFET model” Microwave Theory and Techniques, IEEE
Transactions on, Vol. 44, October 1996, pp. 1664- 1674

[18] I. Angelov, V. Desmaris, K. Dynefors, P.A. Nilsson, N. Rorsman,
H. Zirath “On the large-signal modelling of AlGaN/GaN HEMTs and SiC MESFETs”
13th GAAS® Symposium-Paris, 2005

[19] D.E. Root, S. Fan, J. Meyer “Technologie independent large signal non
quasi-static FE'T models by direct construction from automatically characterized
device data” Proc. 21st European Microwave Conf., Vol. 2, September 1991, pp. 927-
932

[20] A. Santarelli, G. Zucchelli, R. Paganelli, G. Vannini, and F.
Filicori, «FEquivalent-voltage approach for modeling low-frequency dispersive
effects » microwave FETs, IEEE Microwave Wireless Compon Lett 12, 2002, pp 339-
341.

159



Bibliographie

[21] A. Santarelli, V. D. Giacomo, A.Raffo, F.Filicori, G.Vannini,
R.Aubry, C.Gacquiere, C. « Nonquasi-Static Large-Signal Model of GaN FETs
Through an Equivalent Voltage Approach». International Journal of RF and
Microwave Computer-Aided Engineering., 2007

[22] J.P. Teyssier, J.P. Viaud, R. Quéré “A new nonlinear 1(V) model for
FET devices including breakdown effects” 1IEEE Microwave and Guided Wave
Letters, Vol. 4, pp. 104-106, 1994

[23] Z.Ouarch, Z., Collantes, J.M., Teyssier, J.P., Quere, R.
“Measurement based nonlinear electrothermal modeling of GaAs FET with dynamical
trapping effects” (1998) IEEE MTT-S International Microwave Symposium Digest, 2,
pp- 599-602.

[24] K. Kunihiro, Y. Ohno "A Large-Signal Equivalent Circuit Model for
Substrate-Induced Drain-Lag Phenomena in HJFET's," IEEE Trans. Electron
Devices, vol. 43, N°. 9, pp. 1336-1342, 1996.

[25] C.Lagarde. “Modélisation de transistor de puissance en technologie
GaN : conception d’'un ampliticateur de type Doherty pour les émetteurs a puissance
adaptative” These de doctorat : électronique des hautes fréquences et optoélectronique.
Limoges : Université de Limoges, 2006.

[26] R.E. Leoni and al «A Phenomenologically based transient SPICE model for
digitally modulated RF performance characteristics of GaAs MESFETs », IEEE Trans.
MTT, vol. 49, no.6, June 2001

[27] O.Jardel, F.De Groote , T.Reveyrand , J.-C.Jacquet |,
C.Charbonniaud , J.-P.Teyssier , D.Floriot , R.Quere “An electrothermal
model for AlGaN/GaN power HEMTs including trapping effects to improve
large-signal simulation results on high VSWR”, IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, 55 (12), pp. 2660-2669, 2007

[28] O.Jardel, F.De Groote, C.Charbonniaud, T.Reveyrand,
J.P.Teyssier, , R.Quéré, , D.Floriot, “A drain-lag model for AlGaN/GaN power
HEMTs” IEEE MTT-S International Microwave Symposium Digest, art. no. 4263887,
pp- 601-604, 2007.

[29] C.Charbonniaud, A.Xiong, S.Dellier, , O.Jardel, R.Quéré, “A non

linear power HEM'T model operating in multi-bias conditions” European Microwave

160



Bibliographie

Week 2010: Connecting the World, EuMIC 2010 - Conference Proceedings, art. no.
5613712, pp. 134-137, 2010

[30] http://edadownload.soco.agilent.com/docs/iccap2006/icret/icretd. html

[31] J.Chéron, M.Campovecchio, D.Barataud, T.Reveyrand, « Harmonic
Control In Package of Power GaN Transistors for High Eftficiency and Wideband
Pertormances in S-Band ». KuMIC 2011

[32] Pla, J. a, Aaen, P. H., & Mahalingam, M. « Kquivalent-circuit modeling
and verification of metal-ceramic packages for RI' and microwave power transistors ».
IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 47(6), 709-714, 1999.

[33] Aaen, P. H., Pla, J. a, & Balanis, C. a.« On the development of CAD
techniques suitable for the design of high-power RF transistors.» IEEE Transactions
on Microwave Theory and Techniques, 53(10), 3067-3074, 2005

[34] Larson, L., & Jessie, D. « Advances in RF packaging technologies for next-
generation wireless communications applications» Proceedings of the IEEE 2003
Custom Integrated Circuits Conference, 2003., (11), 323-330.

[35] J.Verspecht and D. Root, “Polyharmonic Distorsion Modeling”, IEEE
Microwave Magazine,vol. 7, no 3, pp 44-57, June 2006

[36] Myslinski, M.; Verbeyst, F.; Bossche, M.V.; Schreurs, D., «S-
functions extracted from narrow-band modulated large-signal network analyzer
measurements » Microwave Measurement Symposium, 2009 74th ARFTG

[37] J.M.Horn et al,”X-Parameter Measurement and Simulation of a GSM
Handset Amplitfier”, IEEE 3rd EUMIC conference EUMW 2008 AMSTERDAM

[38] D.E.Root et al “Device Modeling with NVNAs and X-parameters”, IEEE
InMMIC April 2010 Goteborg

[39] Horn, J., Root, D. E., & Simpson, G. “GaN device modeling with X-
parameters” Technical Digest - IEEE Compound Semiconductor Integrated Circuit
Symposium, CSICS 2010

[40] M. Vanden Bossche, «Switching amplifier design with S-functions, using a
ZVA-24 network analyser », Workshop in ESA Microwave Technology and Techniques
Workshop, 2010

161



Bibliographie

[41] M. Vanden Bossche, « Measurement-Based Behavioral Model under
Mismatched Conditions », Presentation available on
http://www.nmdg. be/files/Meas Based BMunderMismatchedCond. pdf

[42] W.Demenitroux, C.Maziere, T.Gasseling, B.Gustavsen,
M.Campovecchio, R.Quere, «A new multi-harmonic and bilateral behavioral
model taking into account short term memory effect ». European Microwave Week
2010, Conference Proceedings - European Microwave Conference, pp 473-476, ,EuMC
2010

[43] M. Schetzen, “The Volterra and Wiener Theories of Nonlinear Systems”
Krieger Publishing Company, Revised edition April 1, 2006.

[44] N. Wiener « Nonlinear Problems in Random Theory », The Technology Press,
M.I.T. and John Wiley and Sons, Inc., New York, 1958.

[45] M. Asdente, M.C. Pascussi, A.M. Ricca «Modified Volterra Wiener
Functional Method for highly nonlinear Systems », Alta Frequenza, vol. 45, n°12, pp.
756-759, December 1976.

[46] F. Filicori, V.A. Monaco and al.« Mathematical Approach to Electron
Device Modeling for nonlinear Microwave Circuit Design : State of Art and present
Trends », Invited paper, European Transactions on Telecomunications, vol. 1, n°6, pp.
641-654, November 1990.

[47] F. Filicori, G. Vanini, V.A. Monaco «A nonlinear integral Model of
FElectron Devices », IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol. 40,
n°7, pp. 1456-1465, July 1992.

[48] D. Mirri, F. Fillicori, G. Luculano, G. Pasini, G.Vannini and al. «A
moditied Volterra Approach for nonlinear dynamic Systems Modeling », IEEE
Transactions on Circuits and Systems, vol. 49, n°8, August 2002.

[49] S. Hassouna, R. Ouvrard, P. Coirault « Continuous nonlinear System
Identification using Volterra Series Expension » American Control Conference,
Arlington, 2001.

[560] G. Bibes, R. Owuvrard, P. Coirault «A Regularization Method for
nonlinear inverse Problems Dy using a Volterra Model », European Control Conference,

Cambridge, U.K., 2003 .

162



Bibliographie

[61] N. Le Gallou, “Modélisation par séries de Volterra dynamiques des
phénomeénes de mémoire non-linéaires pour la simulation systeme d amplificateurs de
puissance,” Ph.D. dissertation, Université de Limoges, 2001.

[562] A. Soury, “Modélisation des phénoménes de mémoire a long termes des
amplificateurs de puissance pour la simulation des systémes de télécommunications,”
Ph.D. dissertation, Université de Limoges, 2002.

[63] C. Maziére, “Modélisation comportementale d’amplificateurs ‘a mémoire
pour des applications a large bande utilisées dans les systémes de télécommunications
et les systéemes radars, ” Ph.D. dissertation, Université de Limoges, 2004.

[564] Z. Madini-Zouine, « Caractérisation et modélisation des dynamiques non-Iin
éaires dans les dispositifs pour systemes de télécommunications : Cas de la pll et de
I'amplificateur de puissance, » Ph.D. dissertation, Université de Limoges, 2008.

[65] C. Quindroit, « Modélisation comportementale et conception de linéariseurs
d’ampliticateurs de puissance par technique de prédistorsion numérique », Ph.D.
dissertation, Université de Limoges, 2010.

[66] F. Filicori and G. Vanini, “Mathematical approach to large signal
modelling of electron devices, ” Electronics Letters, vol. 27, pp. 357-359, Feb. 1991.

[567] A. Soury, E. Ngoya, and J. Nébus, “A new behavioral model taking into
account nonlinear memory effects and transient behaviors in wideband SSPAs,” IEEE
Int. Microwave Symp. Dig., vol. 2, pp. 853-856, Jun. 2002, Seattle.

[58] A. Soury, E. Ngoya, J. Nébus, and T. Reveyrand, “Measurement
based modeling of power amplitiers for reliable design of modern communication
systems,” IEEE Int. Microwave Symp. Dig.. vol. 2, pp. 795-798, Jun. 2003,
Philadelphia.

[569] C. Maziére, A. Soury, E. Ngoya, and J. Nébus, “A system level model
of solid state amplifiers with memory based on a nonlinear feedback loop principle,”
IEEE International European Microwave Conference, vol. 1, pp. 853-856, Oct. 2005,
Paris.

[60] A. Soury and E. Ngoya, “A two-kernel nonlinear impulse response model
for hand- ling long term memory effects in rf and microwave solid state circuits, ” IEEE

Int. Microwave Symp. Dig., pp. 1105-1108, Jun. 2006, San Francisco.

163



Bibliographie

[61] E. Ngoya, C. Quindroit, and J. Nébus, “Improvements on long term
memory mode- ling in power amplifiers,” IEEE Int. Microwave Symp. Dig. vol. 2, pp.
1357-1360, Jun. 2009, Boston.

[62] : J.Verspecht et al “FExtension of X-parameters to include long term
dynamic memory effects” IEEE MTT-S International Microwave Symposium Digest,
2009, pp741-744, June 2009

[63] : J.Verspecht et al “A simplified Extension of X-parameters to describe
memory effects for wideband modulated signals” ARFTG Spring 2010 Conference
Digest

[64] : B. Gustavsen and A. Semlyen, “ Rational approximation of frequency
domain res- ponses by vector fitting, " IEEE Transactions on Power Delivery, vol. 14,
no 3, pp. 1052-1061, Jul. 1999.

[65] : B. Gustavsen, “Improving the pole relocating properties of vector fitting,”
IEEE Transactions on Power Delivery, vol. 21, no 3, pp. 1587-1592, Jul. 2006.

[66] : www.energy.sintef.no/produkt/VECTFIT)/index.asp

[67] : C. Quindroit, E. Ngoya, A. Bennadji, and J. Nébus, “An orthogonal
lookup-table decomposition for accurate imd prediction in power amplifier with
memory,” IKEE Int. Microwave Symp. Dig., vol. 2, pp. 1437-1440, Jun. 2008, Atlanta.

[68] : T. Gasseling, “Caractérisation non linéaire avancée de transistors de
puissance pour la validation de leur modeéle CAO” [En ligne]. These de
doctorat : électronique des hautes fréquences et optoélectronique. Limoges : Université
de Limoges, 2003.

[69] S.C.Cripps, “RF Power Amplitiers for Wireless Communications”, Artech
House, second edition, 2006

[70] F.H Raab, Maximum efficiency and output of class-F power amplifiers.
IEEE Transactions on Microwave Theory And Techniques, 49(6), p.1162-1166.

[71] N.O.Sokal, & A.D.Sokal.. Class E-A new class of high-efficiency tuned
single-ended switching power amplifiers. IEEE Journal of Solid State Circuits, 10(3),
p-168-176, 1975.

[72] J.M Rollet, « Stability and power gain invariants of linear two ports », IRE
Trans. On Circuit Theory, pp. 29-32, 1962.

164



Bibliographie

[73] J.M. Collantes et al. “Monte-Carlo Stability Analysis of Microwave
Amplitiers”, 12th IEEE Wireless and Microwave Technology Conference, April 2011,
Florida.

[74] A. Anakabe et al. “Automatic Pole-Zero Identification for Multivariable
Large-Signal Stability Analysis of RIF and Microwave Circuits”, European Microwave
Conference, September 2010, Paris.

[75] J.M. Collantes et al. “Expanding the Capabilities of Pole-Zero
Identification Techniques for Stability Analysis”, IEEE Microwave Theory and
Techniques International Symposium, June 2009, Boston.

[76] M.P Van der Heijden. et al., "A compact 12-watt high-efficiency 2.1- 2.7
GHz class-FE GaN HEMT power amplitier for base stations,” in M'TT '09, June 2009,
Boston

[77] P. Wright, J. Lees, P. Tasker, J. Benedikt, S. C. Cripps, "An
efficient, linear, broadband class-J-mode PA realised using RF waveform engineering,"
2009 IEEE MTT-S Int. Microwave Symp. Dig, pp. 1721-1724, June 2009.

[78] P.Wright et al., "An efficient. linear, broadband class-J-mode PA realised
using RI" waveform engineering,"in M'TT'09, 2009, p.653.

[79] D. Yu-Ting Wu, “Design of a broadband and highly efficient 45 W GaN
Power Amplifier via Simplified Real Frequency Technique”, IMS 2010 Boston

[80] A.Ramadan, T. Reveyrand, A.Marti, J.M Nebus, P.Bouysse,
L.Lapierre et al. “Two-Stage GaN HEMT Amplifier With Gate-Source Voltage
Shaping for Efficiency Versus Bandwidth Enhancements”. IEEE Transactions on
Microwave Theory And Techniques, 59(3). 699-706., 2011.

165



Publications

Publication et Communications relatives a ce

travail

[P1] W. Demenitroux, C. Maziére, T. Gasseling, B. Gustavsen, M.

Campovecchio, R. Quéré, “A New Multi-harmonic and Bilateral Behavioral Model
Taking into account Short term memory effect “, EUMW 2010 Paris
[P2] W. Demenitroux, C. Maziére, J-P. Teyssier, “Time domain
measurements for HPA behavioral modeling”, Workshop WHWO01 EUMW 2010 Paris
[P3] W. Demenitroux, C. Maziére, E. Gatard, S. Dellier, C. Saboureau,
M. Campovecchio, R. Quéré, “ A New Multi-Harmonic Volterra Model dedicated to

GaN Packaged Transistor or SSPA for Pulse Application », IMS 2011 Baltimore
[P4] W. Demenitroux, C. Maziére, K. Gatard, S. Dellier, M.

Campovecchio, R. Quéré, “Design d'un Amplificateur Ultra Large Bande Haut
Rendement a I'aide d’'un Modéle Comportemental de Transistor en Boitier », JNM 2011
Brest

[P5] W. Demenitroux, C. Maziére, M. Campovecchio, R. Quéré, “ A New

Design Flow for Wideband and Highly EfficientPower Amplitiers with GaN packaged
transistors using Multi-Harmonic Volterra Model », EUMW 2011 Manchester
[P6] W. Demenitroux, C. Maziére, T. Gasseling, E. Gatard, M.

Campovecchio, R. Quéré,” A New Design Flow Based on Multi-Harmonic
Behavioral Modeling for Wideband and Efficient GaN High Power Amplifier used in
Pulsed Mode », Attente d’acceptation a la revue IEEE Transactions on Microwave

Theory and Techniques Special Issue on Power Amplifiers.

166



Publications

Autres Publications

[C1] J.Cheron, M.Campovecchio, D.Barataud, T.Reveyrand,

W.Demenitroux, M.Stanislawiak, P.Eudeline, D.Floriot, «Mise en ccuvre

d’un boitier d’un transistor GaN optimisé haut rendement(70% PALE) et large bande (1
(GHz) en bande S», JNM 2011, Brest

[C2] J.Cheron, M.Campovecchio, D.Barataud, T.Reveyrand,
M.Stanislawiak, P.Eudeline, D.Floriot, W.Demenitroux, «Design and
Modeling Method of Package for Power GaN HEMTs to Limit the Input Matching
Sensitivity », INMMIC 2011 Vienne

[C3] J.Cheron, M.Campovecchio, D.Barataud, T.Reveyrand,

M.Stanislawiak, P.Eudeline, D.Floriot, W.Demenitroux, “Harmonic Control

In Package of Power GaN Transistors for High Efficiency and Wideband Performances
in S-Band”, EUMW 2011 Manchester

167






CARACTERISATION AVANCEE ET NOUVELLES METHODOLOGIES DE MODELISATION DES TECHNOLOGIES GAN POUR
LA CONCEPTION D’AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE LARGE BANDE ET HAUT RENDEMENT AUX FREQUENCES RF ET
MICROONDES

Résumé :

Haut rendement, forte linéarité et large bande de fonctionnement sont les points clés de la conception
d’amplificateur de puissance d’aujourd’hui. De plus, de nombreux amplificateurs de puissance sont
développés en technologie hybride utilisant des transistors en boitier, rajoutant une difficulté
supplémentaire pour extraire des modeles CAO fiables pour concevoir ces amplificateurs. Le sujet de
cette thése est de proposer une nouvelle méthodologie de modélisation de transistors en boitier, rapide,
automatique et dédiée a la conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut rendement. Pour
cela, un nouveau modeéle comportemental de transistor est proposé, avec une méthode innovante
d’extraction. Pour valider le nouveau flot de conception basé sur des modeles comportementaux de
transistors, I'étude aboutit & un démonstrateur en technologie GaN présentant un rendement en
puissance ajoutée moyen de 65%, une puissance de sortie moyenne de 41 dBm et un gain en puissance
moyen de 13 dB sur 36% de bande relative autour de 2.2 GHz.

Mots clés : Modélisation comportementale de transistor, Effets de mémoires, Amplification de
puissance, Haut rendement, Large bande, Nitrure de gallium, Mesures Load-Pull temporelles.

ADVANCED CHARACTERIZATION AND NEW MODELLING METHODOLOGY OF GAN DEVICES DEDICATED TO DESIGN
WIDEBAND AND HIGHLY EFFICIENT POWER AMPLIFIER AT RF AND MICROWAVES FREQUENCIES.

Abstract:

Highly efficient, high linearity and wideband are the keyword of the new power amplifier in telecom
nowadays. Thus, more and more power amplifiers are developed using packaged transistor, adding a
difficulty to extract reliable CAD models for designing these amplifiers. The topic of this thesis is to
propose a new methodology for modeling packaged transistor, fast, accurate automatic and dedicated to
the design of wideband and highly efficient power amplifiers. A new behavioral model of packaged
transistor is proposed, using an innovative method of extraction. In order to validate the new design flow
approach, the study results in a GaN wideband and highly efficient power amplifier presenting a mean
PAE of 65%. a mean output power of 41 dBm and a mean power gain of de 13 dB over 36% of relative
bandwidth around 2.2 GHz.

Keyword: Behavioral model of transistor, Memory effects, Power amplifier, Highly efficient,
Wideband, GaN, Time domain Load-Pull




