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ACPR Adjacent Channel Power Ratio. Ratio de la puissance sur le canal voisin
due aux produits d’intermodulation par la puissance sur le canal principal.
Donné en dB, plus sa valeur est basse, moins le canal étudié interfére avec le
canal adjacent. 27

CAN Convertisseur analogique-numérique. Composant transformant une gran-
deur d’entrée analogique en mot binaire. 81

Convertisseur DC-DC Classe de convertisseurs de puissance. Leur role est de
convertir une tension continue en une autre. Il en existe deux types : éleveurs
et abaisseurs de tension. 6

DBLPS Double Bande Latérale a Porteuse Supprimée. Modulation d’amplitude
sans porteuse. 12

Diodes schottky Diode a jonction métal-semiconducteur. Sa particularité est
de présenter un tres faible temps de recouvrement et une tension de seuil
basse. 110

DPD Digital Predistortion. Technique permettant d’améliorer la linéarité d’un
systéme d’amplification en plagant un dispositif présentant les non linéarités
inverses de celles de 'amplificateur. L’ensemble présente donc une meilleuree
linéarité que 'amplificateur seul car les non linéarités se compensent. 34

DVB-T Digital Video Broadcasting-Terrestrial. Standard de transmission de
données numeériques pour la télévision numérique terrestre (TNT). 7

enveloppe Courbe reliant les maxima d’une part et les minima d’autre part
d’un signal oscillant. Cette notion correspond a I'amplitude instantanée du
signal. 8

ET Technique consistant & faire varier la polarisation de 'amplificateur pour
I’emmener au point de fonctionnement désiré, de facon dynamique. Cette
technique peut étre utilisée par exemple pour le maintien d’un bon compromis
linéarité-rendement. 6, 14

ETC Envelope Tracking Continu. Méthode consistant en la réalisation d’un
suivi d’enveloppe continu. Le modulateur posséde donc un niveau infini de
niveaux de sortie. 6, 20
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ETD Envelope Tracking Discret. Méthode consistant en la réalisation d’un suivi
d’enveloppe discret. Le modulateur posséde donc un nombre fini de niveaux
de sortie. 6, 20

EVM Error Vector Magnitude. Sur le diagramme de constellation, écart entre
la position mesurée des points et leur position idéale. Elle fait état des dis-
torsions, bruits et signaux parasites présents dans les systémes de télécom-
munications. 34

FPGA Field Programmable Gate Array. Circuit numérique programmable spé-
cifié par un langage de description (dans ces travaux : VHDL). 36

HEMT High Electron-Mobility transistor. Technologie de transistor présantant
de bonnes performances en termes de puissance et de fréquence d’utilisation.
Ceux utilisés lors de ces travaux sont en technologie GaN. 15

HSA Hybrid Switching Amplifier. Désigne une structure de modulateur de po-
larisation basée sur un transistor fonctionnant en mode commutation. vii,
24

Loi de commande Relation établie & la conception du modulateur liant 1’en-
veloppe du signal d’entrée et la tension en sortie du modulateur. 16

LTE Long-Term Evolution. Standard de téléphonie et de transfert de données
sur réseaux mobiles. On la retrouve également sous 'appellation 4G-LTE. 7

OBO Output Back-Off. Marge prise entre la puissance de sortie correspondant
au point de compression de I'amplificateur et la puissance maximale du signal
a amplifier. L’intérét de ’OBO est de maintenir 'amplificateur dans sa zone
de fonctionnement linéaire. 12

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing. Technique de codage des
signaux numériques présentant l'avantage de conserver une bonne efficacité
spectrale sur canaux difficiles. 5

PAE Power Added Efficiency, ou Rendement en puissance ajoutée. Il s’exprime
Pou - Pz
ot ™9
Palz'm
PAPR Rapport entre la puissance instantanée maximale et la puissance
moyenne d’un signal. Il est souvent indiqué en dB. 9

comme suit :

pdf Probability Density Function. Fonction représentant la probabilité qu’une
variable aléatoire prenne une valeur donnée. 9

PSK Phase Shift Keying. Modulation numérique consistant en la modulation
de la phase de la porteuse. 8

PWM Pulse Width Modulation. Technique consistant a convertir un signal ana-
logique en signal pulsé de rapport cyclique variable. 6

Slew rate Variation maximale de la valeur de la tension de sortie d’un systéme
par unité de temps. 33
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VHDL VHSIC Hardware Description Language. Langage de description de cir-
cuits numériques. 117

WiMAX Worldwide Interoperability for Microwave Access. Standard de com-
munication sans fil alternative aux connexions filaires (cable, DSL, fibre).
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Introduction

Les quantités de données échangées dans le monde suivent une croissance expo-
nentielle depuis les années 70. Cela a pour conséquence directe une augmentation —
elle aussi exponentielle — des débits des transmissions numériques modernes.

L’augmentation des débits binaires impose naturellement une augmentation de
I'efficacité spectrale des modulations utilisées pour les transmissions sans fil. Cette
augmentation de débit ne doit cependant pas étre faite au détriment de l'intégrité
des données.

Afin d’augmenter les débits, des modulations complexes se sont standardisées
au cours des années 2000, comme le W-CDMA (utilisée pour 'UMTS, couramment
appellé « 3G ») ou 'OFDM (utilisée pour le DVB-T, ou « TNT ») a la place de
modulations plus simples telles que les QPSK et BPSK par exemple, ou seule la
phase de la porteuse est modulée.

Ces nouveaux formats de modulation générent des signaux a enveloppe variable
dont la puissance d’enveloppe varie au cours du temps.

Or, un amplificateur de puissance RF délivre son meilleur rendement s’il tra-
vaille & sa puissance maximale (zone de compression de gain). Il est évident que
si I’enveloppe varie au cours du temps, il sera impossible de fonctionner constam-
ment dans cette zone de rendement optimal sans saturation de l'amplificateur de
puissance (PA) et donc sans altération de l'intégrité du signal.

La conséquence immédiate est que pour un amplificateur, linéarité et rendement
sont deux grandeurs antagonistes. Ainsi, la linéarité étant une condition sine qua
non pour 'amplification de signaux dont la puissance instantanée est variable, leur
rendement moyen sera trés bas et la dissipation thermique du transistor de puissance
par conséquent treés importante. Conséquence directe : il est nécessaire de gérer
I’énergie thermique générée en refroidissant — souvent de fagon active — ce qui est
une cause supplémentaire de consommation énergétique.

L’objet de ce travail réside en I'implémentation d’une solution pour I’amélioration
du rendement des amplificateurs travaillant avec des signaux a enveloppe variable
appelée envelope tracking.

Cette solution consiste en la mise en place d'une polarisation dynamique de
I’amplificateur, laquelle sera variable au rythme de l'enveloppe de facon & suivre
les variations de celle-ci. La conception d’un modulateur de polarisation capable de
fournir dynamiquement la puissance nécessaire au fonctionnement de ’amplificateur
au rythme de ’enveloppe est donc le coeur de ce projet. Il apparait évident que ce
modulateur doit avoir un excellent rendement. Il est réalisé a base d'une cellule de



Introduction

commutation originale développée au sein d’XLIM.

Nous présenterons dans un premier chapitre I'état de I'art des solutions déja exis-
tantes d’amélioration du rendement pour les amplificateurs travaillant & puissance
variable. Dans ce chapitre, nous expliquerons le choix de ’envelope tracking (ET).

Nous étudierons dans un deuxiéme chapitre la cellule élémentaire d’un point de
vue théorique dans un premier temps. Nous poursuivrons par une étude en simu-
lation de la cellule et terminerons par la présentation des circuits réalisés et les
résultats expérimentaux obtenus.

Le troisiéme chapitre aura pour objet la mise en ceuvre d’'un Convertisseur DC-
DC basé sur cette cellule. Deux voies seront explorées : un modulateur basé sur une
modulation PWM dédié a I’envelope tracking continu (ETC) ainsi qu'un modulateur
a commutation d’alimentations discret pour I'envelope tracking discret (ETD)



Chapitre 1

Etat de I’art des modulateurs de

polarisation pour la gestion
dynamique de puissance

Introduction

La mise en ceuvre de modulations complexes est la réponse a l'augmentation
exponentielle des débits de données dans les télécommunications sans fil. Les données
sont transportées a ’aide de nouveaux protocoles, avec par exemple :

— la LTE (Long Term Evolution) pour la téléphonie et le transfert de don-
nées sur terminaux mobiles, utilisant les modulations QPSK, 16-QAM ou
64-QAM ;

— le DVB-T2 (Digital Video Broadcasting - Terrestrial, second generation) pour
la diffusion de la télévision numérique terrestre (TNT) en Europe, Afrique et
Océanie, utilise une modulation 16 a 256-QAM sur chaque porteuse ensuite
codée en OFDM pouvant comporter jusqu’a 32 000 porteuses

Les modulations de type n-PSK sont des modulations exclusivement en phase,
donc & enveloppe constante!. Il n’existe donc pour ces modulations qu'un seul pa-
rameétre que I'on module pour le transport des données — la phase (figure 1.1a).

Afin d’augmenter D'efficacité spectrale, les nouvelles générations de modulations
(M-QAM, CDMA, etc.) concernant a la fois la phase sur 'amplitude de la porteuse,
ce qui génére une enveloppe instantanée variable (figure 1.1b).

Nous présentons en premier lieu dans ce chapitre, la problématique de I’amplifi-
cation de signaux a enveloppe variable et une réponse possible qu’est la technique
de suivi d’enveloppe (envelope tracking).

La mise en ceuvre de cette technique nécessite le développement de modulateurs
de polarisation dont nous exposerons les contraintes associées.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a une étude bibliographique des
modulateurs de polarisation. La bibliographie retenue ici concerne essentiellement

1. Ceci n’est pas rigoureusement exact aprés filtrage mais nous considérons que la variation
d’enveloppe est négligeable
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(a) Constellation d’une modulation QPSK : (b) Constellation d’une modulation 16-QAM :
énergie symbole uniforme énergie symbole non uniforme sur I’ensemble

des symboles

FIGURE 1.1 — QPSK a enveloppe constante, 16-QAM & enveloppe variable

I'état de l'art des modulateurs de drain (ou de collecteur) délivrant de fortes puis-
sances. Cet état de I’art nous permettra de positionner ce travail de these et d’iden-
tifier les principaux verrous technologiques.

1.1 Problématique de amplification de puissance

1.1.1 Enveloppe du signal

A Iémission d’un signal, chaque symbole du signal modulé nécessite une quantité
d’énergie E. Sur un signal n-PSK (figure 1.1a), E est le méme pour chaque symbole.
En revanche, pour un signal dont les plots de la constellation ne sont pas équidistants
de lorigine, I'énergie symbole dépend du symbole émis (figure 1.1b).

Pour une séquence de n symboles la puissance moyenne du signal vaut :

Py = — X > EL() (1.1)

=1

ou T} est le temps symbole et E 1’énergie symbole.
La puissance a un instant ¢ est : Pi(t) = 5 |Z(t)]?, ou Z(t) est l'enveloppe

complexe et |Z(t)| son module. La puissance moyenne sur une durée 7' & un instant
to est donc donnée par équation (1.2).

8
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1 [P
Pmoy(to,T):T-/ R (12)
to—

La puissance créte est la valeur maximum que peut atteindre la puissance ins-
tantanée du signal équation (1.3) :

Panax = max(Py(t)) (1.3)

a) Peak-to-Average Power Ratio (PAPR)

Le PAPR est la grandeur qui fait état de la variabilité de I’enveloppe. Il consti-
tue le rapport entre sa valeur maximale qu’elle peut prendre et sa valeur moyenne
(équation (1.4)).

Elle peut typiquement atteindre 10 & 12 dB.

Pmax
moy

Sa valeur est de 0 dB pour un signal & enveloppe constante (Ppax = Proy)-
Une porteuse modulée 16-QAM a un PAPR de 'ordre de 3 dB. Le PAPR d’un
signal OFDM est une fonction croissante du nombre de sous-porteuses [12].

P/Pmax

a1

° 0.2 0.4 0.6 0.8
t/Ts

FIGURE 1.2 — Enveloppe d’un symbole OFDM a 16 porteuses avec sa puissance
moyenne

La figure 1.2 montre un symbole OFDM & 16 porteuses, sa puissance moyenne
et met en évidence le PAPR.

b)  Probability Density Fonction (pdf)

La fonction de densité de probabilité est la fonction pdf(z) permettant de repré-
senter la répartition statistique de la puissance du signal.
Elle présente les propriétés suivantes :

Pmax
— / pdf(x)dz =1
P

min

— pdf(z) est continue et positive sur son support [Puin; Pmax] €t nulle en dehors.
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i. Exemple de TOFDM Pour un signal OFDM dont le nombre de por-
teuses est suffisamment grand, on peut considérer que les projections sur la voie [
d’une part et la voie () d’autre part sont des variables aléatoires gaussiennes. La pdf
du module est donc, par définition, une loi de Rayleigh.

Si on normalise le module & une valeur moyenne de 1, la pdf de 'amplitude
d’écart-type o est :

_x2

2

ce’x VX >0

pdf(X) =< 52

0 sinon

Or, la puissance étant le carré du module on montre que la densité de probabilité
de la puissance est :

1
pdf(X?) = ¢ 20%
0 sinon

-X
5,2 .
e x si X >0

Cette variable aléatoire a pour espérance et pour écart-type (ils sont égaux dans
le cas d’une variable exponentielle) F(X?) = ox2 = 2-0%.

Pour un écart-type 0% normalisé & 1, on obtient pdf(X?) = e ¥ d’espérance
E(X?) =1 (figure 1.3).

Lr —e—pdf(X?) |
- E(XQ)
E 05} -
0 - -
0 1 2 3 4 5
X2

FIGURE 1.3 — Densité de probabilité et moyenne de la variable X? et son espérance
E(X?)

1.1.2 Bande passante

La bande passante de l’enveloppe correspond & la largeur de canal du signal
amplifié. Ainsi, plus la largeur du canal sera importante, plus I'enveloppe aura une
vitesse de variation élevée.

10
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ATF(X(1)) ATF(X(t)) TE(x(O) A

[\ A\ i
Tofe I Jotfe / Jfe 2f, e 4. Sf. !

(a) Spectre du signal modulé, largeur 2- fo  (b) Spectre du signal en bande de base et spectre
de la puissance

FIGURE 1.4 — Spectres du signal modulé, en bande de base et spectre de la puissance

Le PAPR et la bande passante sont donc des parameétres cruciaux pour la réali-
sation du modulateur de polarisation.

Si I'enveloppe en amplitude complexe Z(t) contient les fréquences allant du DC
a fe, le signal modulé a une largeur spectrale de 2- f, (figure 1.4) centrée autour de
la fréquence de la porteuse f, ([13] page 95).

ii. Influences de la détection d’enveloppe Au sein d’un systéme de
gestion dynamique de puissance, comme nous le verrons dans la suite du chapitre,
il est nécessaire de réaliser un systéme de détection d’enveloppe (figure 1.5a).

La détection d’enveloppe est une opération non linéaire, ce qui a pour consé-
quence d’augmenter la largeur spectrale du signal & amplifier.

Pour illustrer ceci, nous allons prendre comme exemple un signal bi-ton, c¢’est-
a-dire contenant 2 raies spectrales aux fréquences f; et fs, telles que f1 < f5 et
| fo— fi| < fo. D’un point de vue temporel, cela revient & sommer deux sinusoides de
fréquences respectives f; et fs. Il s’agit d'une modulation d’amplitude sans porteuse
avec modulant sinusoidal et inversion de phase (sur-modulation liée & I’absence de
porteuse) (figure 1.5).

La détection d’enveloppe est donc une opération qui consiste a prendre le module
de l'enveloppe complexe. Dans la cas d’une enveloppe passant par 0 (inversion de
phase), le signal en sortie du détecteur est un signal comportant des points anguleux,
donc une fonction de classe C° de la méme facon qu'une fonction triangle ce qui,
donne un spectre de support infini, avec une décroissance en # En d’autres termes,
le support du spectre est infini (on montre que la suite des coefficients de Fourier
d’une fonction périodique de classe C™ est négligeable devant nk_1+2)

1.1.3 Problématique de 'amplification de puissance : com-
promis linéarité /rendement

L’amplificateur doit étre capable d’amplifier des signaux de puissance variable
(figure 1.7). Or, celui-ci n’a un bon rendement qu’au voisinage de la compression,

11
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. ¢ PAPR Enveloppe
/\ —D|__|_ Vers convertisseur
> [ DC-DC
Signal bi-ton, enveloppe Enveloppe, apres détection
l,g T T T T T T l,g T T~ T T~ —
03 03 \ \ N
0 )
0.5 0.5
71% I ~1 I [ I 71% I I I I I I
i 0 1 2 3 4 5 6 i 0 1 2 3 4 5 6
t t
(a) Signal DBLPS (en pointillés rouges) et son | (b) Module de I’enveloppe, obtenu aprés détec-
enveloppe (en trait continu vert) tion

FIGURE 1.5 — Détection d’enveloppe

c’est-a-dire sur une gamme de puissances trés étroite.

Le point critique est d’assurer une linéarité suffisante pour assurer l'intégrité du
signal.

La technique la plus courante est de surdimensionner I'amplificateur et de le faire
travailler avec un important output back off (OBO).

Cette technique consiste a réduire la puissance du signal par rapport a la puis-
sance nominale de 'amplificateur. Ceci conduit & un rendement médiocre si 'am-
plificateur travaille & polarisation fixe.

Or, le rendement fait partie des parameétres critiques, étant donné que trois
parameétres importants en résultent :

— lautonomie des dispositifs ;
— l’encombrement
— la fiabilité

Le signal OFDM a une densité de probabilité plus importante vers les faibles
puissances, c’est-a-dire que 'amplificateur travaille autour de points ot sa PAE est
faible.

De par la nécessité de conserver 'intégrité du signal, I'utilisation d’un amplifi-
cateur a polarisation constante nécessite de sacrifier le rendement au profit de la
linéarité.

Les pertes sont importantes et ceci est aggravé par le fait que pour de nombreux
signaux (QAM-16, OFDM...), la densité de probabilité de la puissance du signal est
répartie vers les faibles puissances, c’est-a-dire vers les zones de fonctionnement ot
I'amplificateur a le rendement le plus bas (figure 1.6).

Le rendement global est exprimé équation (1.5) [3]. Un schéma de principe est
visible figure 1.8.

12
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Zone linéaire " | Compressi

(faible rendement)
ouT

PAE

Zone
saturée
(bon
rendement)
PIN
pdf
PAPR
()
c
X
1% ©
> Py

FIGURE 1.6 — Zones de fonctionnement de ’amplificateur

Energie dissipée

P/Pmax

t/Ts

FIGURE 1.7 — Pertes a 'amplification d’un signal OFDM

Ppc

PIN P A POUT

FIGURE 1.8 — Schéma de principe d'un amplificateur & polarisation fixe Ppc
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Pyvax
P / pdf(POUT) - Pour - dPour
OUT_MOY 0
n= = (1.5)

PDC Pyvax
/ pdf(Pour) - Poc(Pout) - dPour
0

Ou Poyr est la puissance instantanée en sortie de 'amplificateur de puissance.

Ainsi, la linéarité d’un amplificateur et son rendement en puissance ajoutée
(PAE) sont deux grandeurs antagonistes : un amplificateur & haut rendement fonc-
tionne dans sa zone de saturation et est donc non linéaire alors qu'un amplificateur
linéaire travaille avec un important recul par rapport a son point de compression,
donc avec une PAE dégradée.

Il existe plusieurs techniques d’amélioration du rendement éprouvées, comme la
technique Doherty (travaux de Bumman Kim [14]) ou encore a 'étude (Envelope
Tracking, LINC, etc.). Ce travail de thése porte sur la mise en ceuvre de I’ Envelope
Tracking, technique consistant & moduler la polarisation de I’amplificateur en cor-
rélation avec la puissance instantanée du signal, c’est-a-dire son enveloppe.

1.2 Principe de I’Envelope Tracking (ET)

L’ET est une technique qui consiste & piloter ’alimentation de I'amplificateur
en fonction des variations de valeur de l’enveloppe, afin d’obtenir un rendement
optimal.

Dans le cadre d’un amplificateur fonctionnant autour d’un transistor a effet de
champ (FET), il existe deux paramétres sur lesquels agir : la polarisation de grille
et la polarisation de drain.

Ce point est abordé plus en détails dans les travaux de thése de Stéphane Forestier
[15].

La configuration optimale serait de piloter a la fois le drain (controle de la tension
d’alimentation) et la grille (controle du courant d’alimentation), comme représenté
figure 1.9.

L’ Envelope Tracking de drain consiste a faire varier Vpgy ors que 1’ Envelope
Tracking de grille consiste a faire varier le courant Ipgg par le controle de Vigo.
La figure 1.10 montre un schéma de principe de I’ Envelope Tracking.

1.2.1 Envelope Tracking de grille

Le principe de 'ET de grille est de faire varier la classe de fonctionnement du
transistor de puissance entre différentes classes de fonctionnement. Les travaux de
Pierre Medrel [16] mettent en évidence le controle de la tension de grille, permettant
de déplacer le point de polarisation entre les classes de fonctionnement A et AB
profonde de maniére a obtenir une meilleure linéarité (AB légére pour la linéarité
des faibles signaux et AB profonde voire B pour de meilleurs rendements aux forts
signaux).

14
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Dans l'article [16] 'ET de grille assure le fonctionnement de amplificateur entre
les classes A et AB.

La caractéristique Ip = f(Vgs) idéale pour un transistor HEMT GaN fonction-
nant en classe B est linéaire par morceaux (figure 1.11). La classe B, dans l'idéal,
n’amplifie que 'alternance positive du signal RF d’entrée, ce qui ne génére pas de
distorsion d’enveloppe.

Sur la figure 1.11, la caractéristique non idéale n’est pas linéaire par morceaux
et va créer des non linéarités en classe B pour de petits signaux. Sur un transistor
réel, la caractéristique Ins = f(Vgs) n’est pas idéale. La caractéristique présente
une courbure autour de V, [16] qui va générer des non linéarités (figure 1.12).

Le principe de 'ET de grille est de gagner en linéarité a bas niveau sur un
amplificateur polarisé en classe B en déplagant le point de polarisation (autrement
dit la valeur Vggo) vers la zone linéaire du transistor.

Etat ON
0.6 I T T T T

Y

Cycles de charge pour différents V.
oal / \\y gep ps |

™~

03 ET de grille N

0.2 —/ > k

< > ET de drain

] ,
0.1 'QPMIN Etat OFF |
0 I I \ I ‘J

0 10 15 20 25 30
Vos (V)

Ip (A)

FI1GURE 1.9 — Cycles de charge a Vpg variable et Ry, fixe.

détecteur
d'enveloppe

\HH \‘ ‘lH

FIGURE 1.10 — Schéma de principe de I’enveloppe tracking de drain et de grille
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FIGURE 1.11 — Caractéristique Ins = f(Vgs) statique pour un transistor GaN HEMT
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(b) Les non-linéarités apparaissent avec un
transistor réel, ce qui rend la classe B non li-
néaire pour de faibles signaux.

FIGURE 1.12 — Comportement en classe B pour un transistor idéal (a) et réel (b)

Cette technique permet donc d’améliorer le compromis linéarité/rendement de
Iamplificateur. Elle présente de plus 'avantage de ne pas nécessiter de circuit de
polarisation fournissant de forts courants, puisque la gestion de polarisation porte

sur la tension de grille.

L’ET de grille s’apparente donc a une commande en tension corrélée a I’enveloppe

via une Loi de commande.
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1.2. Principe de I’Envelope Tracking (ET)

1.2.2 Envelope Tracking de drain
a) Problématique

Lorsque la puissance instantanée diminue, il est possible de réduire la puissance
dissipée en diminuant la tension d’alimentation de drain Vpgg. C’est le principe de
I’envelope tracking de drain.

Le but de I'ET de drain est de faire varier la tension d’alimentation de fagon
a ce que l'amplificateur soit constamment au voisinage de la zone de compression
(figure 1.13a).

VDD croissant
e

80 -

Maintien d'un
rendement €levé sur
toute la dynamique

22

60—

20

N S 18
Y404 <
g $ -
T 16
14
20—
12 /
._/
0—| 10
‘l_r\ | T | T ‘ T | T ‘ T ‘ T J T ‘ T ‘ T | T ‘ T
20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 48 20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25
Pout! dBm Puissance d'entrée (dBm)
(a) PAE en fonction de Py, pour différents (b) Loi de commande

points de polarisation

FIGURE 1.13 — Extraction de la loi de commande

A chaque puissance d’entrée correspond une tension d’alimentation Vpg, ajustée
pour que le transistor de puissance soit & la compression. A partir des courbes de
puissance est extraite la loi de commande Vpg = f(Pn) : figure 1.13b.

La loi de commande est dans tous les cas intégrée dans un processus de traitement
de signal en amont du modulateur de puissance et dont la caractéristique de transfert
doit étre prise en compte.

b)  Solution et principe de mise en ceuvre

Ainsi, 'ET de drain remplace 'alimentation fixe de I'amplificateur par une
alimentation dont la valeur est corrélée a la puissance instantanée du signal (fi-
gure 1.14).
Ce modulateur de polarisation est soumis a trois fortes contraintes qui sont :
— Une forte puissance : le modulateur fournit l'intégralité de la puissance
consommeée par 'amplificateur. Pour un amplificateur en technologie GaN
de gamme 100 W, la norme de tension actuelle est 28 V, pour un courant
pouvant atteindre 4 & 5 A.

— Une large bande : la tension en sortie du modulateur varie au rythme de
I'enveloppe. Etant donné que la puissance est proportionnelle au carré de

17
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odulateur de

Vpp constant polarisation

Alimentation variable

Entrée RF

(a) Amplificateur RF sans modulateur de po- (b) Amplificateur RF avec modulateur de po-
larisation larisation

FIGURE 1.14 — Schéma de principe d’un amplificateur avec modulateur de polarisa-
tion pour I’ Envelope Tracking

Entrée RF |A Sortie RE

FIGURE 1.15 — Puissances aux accés de I'amplificateur RF et du modulateur de
polarisation

I’enveloppe, le spectre de la puissance instantanée est deux fois plus large
que celui de 'enveloppe.

— Un rendement élevé : la mise en place de 1’envelope tracking n’a d’intérét que
si le rendement du systéme est supérieur au rendement de 'amplificateur a
polarisation fixe.

1.2.3 Estimation de 'augmentation du rendement

Il est possible d’estimer le rendement que I'on peut obtenir avec un amplificateur
« tracké » en fonction :

— du rendement 7y,q du modulateur de polarisation ;

— de l'augmentation du rendement An de I'amplificateur équipé d’un systéme

d’ET «idéal » 2 par rapport au méme amplificateur & polarisation fixe ;

— la PAE de l'amplificateur avec une alimentation constante

La figure 1.15 montre les puissances transitant aux accés du modulateur et de
I’amplificateur. Les rendement des différents éléments sont :

2. C’est-a-dire en maintenant ’amplificateur & la compression 100% du temps
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0 Pgr 0 Pour . Pour
Mod — 75 » fAmp — & ![Tot —
Patim Prr

= 1Mod * JAm 1.6
Pajim P (1.6)
Avec Namp = Npc + An

Le rendement du modulateur peut s’exprimer par la relation suivante :

1

Mod = 1+—A’7 (1-7)

TIAmpDC

100 : :

%0 20 % /

Nyod (%)

Zone impossible
(AN + Npc I> 100 %)

0 20 40 60 80 100
Noc (%)
FIGURE 1.16 — Abaque théorique de rendement pour 'ET.

La figure 1.16 est un abaque représentant la formule (1.7). Il permet de réaliser
une estimation de ’amélioration en rendement obtenue en fonction des rendements
des différents éléments. La zone en gris est la zone impossible (on aurait un rende-
ment final supérieur a 100 %)

— Chaque courbe de couleur représente un An, c’est-a-dire 'amélioration du

rendement entre les deux situations suivantes :

— lamplificateur alimenté par un Vpp constant

— le méme amplificateur avec un modulateur d’ET idéal

Il s’agit 1a d’une donnée intrinséque a 'amplificateur. Les valeurs les plus
réalistes sont de l'ordre de 10% [17], c’est-a-dire que le rendement de I’ampli-
ficateur namp augmente de 10 points avec un ET idéal.

— en abscisse, on peut lire le rendement namppc ;

— en ordonnée, le rendement du modulateur.

L’ET n’a un intérét en terme de rendement que si Nrot = NampdDC-

Nous pouvons observer par exemple que pour un amplificateur dont le rende-
ment npc est de 40% et dont le gain en rendement An possible est de 10 %, il est
nécessaire que le rendement du modulateur soit au minimum de 80 % pour que
I’ensemble amplificateur et modulateur ait un rendement supérieur a I’amplificateur
sous polarisation fixe.
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Chapitre 1. Etat de Uart des modulateurs de polarisation pour la gestion dynamique de puissance

Cette approche reste restrictive car elle n’intégre pas les performances du systéme
en termes de linéarité : seules les considérations énergétiques sont prises en compte.
Les valeurs précédentes constituent cependant de bons indicateurs.

1.3 Deux approches pour I’Envelope Tracking

Deux approches sont envisageables pour la mise en ceuvre de 'ET [18] (fi-
gure 1.17) :

1. Envelope Tracking Continu : (ETC) pour lequel le modulateur reproduit le
plus fidelement possible et de fagon analogique les variations de ’enveloppe ;

2. Envelope Tracking Discret : (ETD) pour lequel le modulateur génére des
niveaux discrets de polarisation.

] ] ] ] 1
Vbsi
Vbsa |-
20 F o ]
E/ VDS3 ’r"
A
RS
15 Vbs4 <7 1
i ----Variation continue
g — Variation discréte
10 = | 1 1 T 1 =
—20 —10 0 10 20

Puissance d’entrée (dBm)

FIGURE 1.17 — En trait continu : commande générée par un systéme discret, en
pointillés par un systéme continu.

Nous verrons par la suite que 'ETC assure un meilleur suivi de I’enveloppe mais
présente 'inconvénient d’étre plus complexe & mettre en ceuvre lorsqu’il s’agit de
monter en fréquence.

1.3.1 Enwvelope Tracking Continu (ETC)

L’ETC repose sur le principe d’une alimentation a découpage (convertisseur DC-
DC). Un signal pilote un commutateur (transistor) de puissance. Un filtre passe bas
de reconstruction permet de restituer I’enveloppe en réjectant la fréquence d’horloge
fenc du signal de commande.

Il existe deux types de signaux de commande :

— PDM (Pulse Density Modulation)
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1.3. Deuz approches pour I’Envelope Tracking

— PWM (Pulse Width Modulation)

Elles consistent toutes deux en la génération d’un signal de commande qui est
amplifié par 'étage de commutation. Un filtrage passe bas (moyenneur) — dont la
fréquence de coupure est légérement supérieure au f,.. de 'enveloppe et inférieure
aux fréquences de commutation des signaux PWM ou PDM — est ensuite appliqué
au signal commuté de puissance. L’enveloppe du signal est ainsi obtenue, avec une
forte tension et un fort courant, donc prét a alimenter amplificateur (figure 1.18).

m PAPR Enveloppe Vop
il H\ WM

m‘ (N

H‘ ‘\” Pl U Vava

‘ _D'__I_ Modulateur| Commutateur
de puissance

PWM

.||_|

PR Filtre de
) reconstruction

Nvers

PA

FIGURE 1.18 — Schéma bloc du modulateur PWM

a) PDM (Pulse Density Modulation)

La modulation PDM est générée a l'aide d’un convertisseur >-A. En premiére
approche, on peut expliquer que le convertisseur X-A génére des impulsions de durée
constante, dont la densité est proportionnelle & la valeur instantanée de I’enveloppe.
Ainsi un filtrage passe bas permet de récupérer le signal d’enveloppe.

Le principe de fonctionnement du modulateur est visible figure 1.19.

LT
Echantillonnage !

(1)
intégrateur

Enveloppe x(1)

VAVA

.

FIGURE 1.19 — Schéma d’un modulateur X-A d’ordre 1

Cette méthode présente I'inconvénient d’imposer un fort taux de sur échantillon-
nage (10 - fiax minimum) [18, 19]. En revanche, elle permet une bonne réjection du
bruit vers les hautes fréquences, 1’éloignant de la fréquence d’enveloppe et rendant
donc plus facile le filtrage de ce dernier.

b) PWM (Pulse Width Modulation)

La PWM est un signal de commande & fréquence constante, dont le rapport
cyclique est proportionnel a l’enveloppe. On peut générer une PWM a l'aide de
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PWM
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FIGURE 1.20 — Fonctionnement d'un modulateur PWM analogique

circuits analogiques comme de circuits numériques. Nous allons voir comment ces

signaux sont générés.

i. Génération analogique Un signal PWM est créé a l'aide d'un compa-
rateur de tensions, d'un signal triangle ou dent de scie et du signal que l'on veut

moduler (figure 1.20).
En pratique, la linéarité du signal PWM, c’est-a-dire la proportionnalité entre
le rapport cyclique du signal de sortie et la tension de I'enveloppe en entrée dépend

principalement :
— de la qualité du signal dent de scie

— du temps de réponse et du slew rate de sortie du comparateur de tensions
Le signal carré en sortie hérite de la fréquence fondamentale du signal dent de
scie. Ainsi, de fagon empirique le signal dent de scie — dont le fondamental est la
fréquence de I’horloge de la PWM — doit avoir une fréquence 8 a 10 fois supérieure
al fmax de I'enveloppe. A titre d’exemple, pour amplifier une enveloppe de fimax égal
a 10 MHz, le signal dent de scie doit avoir une fréquence de 80 MHz minimum. Mais
il ne s’agit 1a que de fondamental. Le spectre d’un signal dent de scie doit comporter
de nombreux harmoniques pour étre proche de 1'idéal (décroissance spectrale en %)
I1 est donc difficile d’obtenir un signal dent de scie de qualité a des fréquences élevées.

Génération numérique Le signal PWM est généré a partir du signal

ii.
d’enveloppe a ’aide d’un circuit numérique programmable (FPGA, DSP).
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1.3. Deuz approches pour I’Envelope Tracking

Dans notre cas, nous générons un signal PWM a l'aide d’'un FPGA. Ce choix
a été motévé par la simplicité de programmation d’une modulation PWM au sein
d’un FPGA (annexe A).

1.3.2 Enwvelope Tracking Discret (ETD)

L’ Envelope Tracking discret consiste a commuter plusieurs alimentations de va-
leurs différentes vers la charge, comme le présente 'article [18] de Ludovic Bacqué.
La fréquence de commutation est 6 fois supérieure a la fréquence de l’enveloppe
(figure 1.21).

VI)I)Z Vl)|)4
VI)D] V|)|)3
i (M~} Dynamique Enveloppe p
W Commande >
pil / > "
. -
commutation >
v
vers
PA

FIGURE 1.21 — Schéma bloc du modulateur a base de commutation d’alimentations

Le choix du nombre de niveaux d’alimentation est le résultat d’'un compromis
entre 'amélioration du rendement apportée par le systéme et sa complexité de mise
en ceuvre. L’amélioration du rendement au-dela de 4 niveaux de commutation est
minime et complexifie le systéme par augmentation du nombre d’unités de commu-
tation (Junxiong Deng, [1]), figure 1.22.

La commutation de 3 ou 4 niveaux d’alimentation s’avére étre le meilleur com-
promis. Les travaux de thése de S. Forestier [15] appliquent le principe de la com-
mutation & 3 alimentations sur un signal 16-QAM.

Avantages et inconvénients des deux approches

L’ETC présente ’avantage de réaliser un suivi continu de ’enveloppe ainsi, nous
le reverrons, de générer moins de non-linéarités au sein de systéme. En revanche, la
présence d’'un filtre de reconstruction implique la nécessité d’une parfaite adaptation
entre I'impédance du filtre et la résistance de drain présentée par le transistor de
puissance. Celle-ci variant en fonction de I’enveloppe, cela constitue un des points
durs concernant 'ETC.

I’ETD est moins sensible que 'ETC & la variation résistance de drain du transis-
tor, ce qui facilite sa mise en ceuvre. En revanche, les sauts de tension d’alimentation
générent des non linéarités.

Pour des raisons de simplicité de mise en ceuvre, c’est la structure ETD qui a
été retenue lors des mesures (chapitre 3).
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FIGURE 1.22 — Amélioration du rendement en fonction du nombre d’alimentations

1.

1.4 Etat de ’art des modulateurs de polarisation

Les techniques de gestion de puissance constituent actuellement un domaine
trés prometteur dans le domaine de 'amplification RF. L’Envelope Tracking est
une des techniques les plus étudiées dans ce domaine. Nous allons présenter dans ce
paragraphe les travaux les plus récents, en focalisant cette recherche bibliographique
sur les modulateurs de polarisation de drain.

1.4.1 Hybrid Switching Amplifier (HSA)
a) Présentation de ’architecture

Une grande partie des articles étudiés proposent une variante d’une structure
proposée par Asbeck [20], [2] : le HSA. C’est une technique basée sur une commu-
tation asservie a I’enveloppe. Un schéma de principe est visible figure 1.23.

Venv —

FIGURE 1.23 — Schéma de principe d’un amplificateur DC-DC Hybride [2]

Le HSA est basé sur un montage suiveur recevant l’enveloppe sur I'entrée non
inverseuse. On appelle cette partie du montage 1'étage linéaire.
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1.4. Etat de Uart des modulateurs de polarisation

L’inductance L a pour role de lisser le courant dans la charge de fagon a recons-
truire I’enveloppe a partir du signal commuté. Ce systéme de suivi d’enveloppe est
basé sur une contre-réaction. Le courant dans Reee vaut Igne = ‘ﬂ‘;f;nvzv L’en-
trée du comparateur a hystérésis est la différence €(t) entre la tension de sortie et
I’enveloppe en entrée.

Il est a noter que I'hystérésis du comparateur est indispensable pour éviter les
commutations haute fréquence intempestives lorsque V,u; & Veny.

— si Vout > Vv, le comparateur bloque le transistor et c¢’est alors 'inductance

L qui prend le relais via la diode de roue libre en se déchargeant dans Rgense
et dans Rjgaq, jusqu’a ce que Vou < Veny ;

— 81 Voww < Veny le comparateur sature le transistor et la tension de sortie

augmente.

L’enveloppe est ainsi reproduite par un asservissement en tension.

La choix de la résistance Rgense @ une influence sur la rapidité et la consommation
du montage. La puissance instantanée qu’elle dissipe vaut :

Pdiss _ (‘/out - V;}nV)Q
Rsense
— si elle est élevée, la puissance dissipée dans Rgense est faible, mais la constante
de temps de la décharge de 'inductance augmente.
— si elle est basse, la puissance dissipée est élevée, mais la bande passante du
modulateur augmente
Il y a donc un compromis a trouver entre rapidité et efficacité énergétique.
Une partie des travaux étudiés ici vise a apporter des améliorations a cette archi-
tecture, notamment au niveau du courant de contreréaction qui est une importante
cause de dissipation d’énergie [21].

b) Etat de I’art

Une amélioration apportée au HSA est I'ajout d’un 2éme couple comparateur -
switch, de maniére a contourner la limitation de la constante de temps de I'induc-
tance. L’ajout d'un modulateur PWM entre la sortie du comparateur a hystérésis
et le transistor de commutation permet une augmentation significative de la qualité
des signaux de sortie.

L’article [2] expose des résultats de simulations électriques et ouvre la perspective
a la réalisation de ces circuits.

Cette structure visible figure 1.24 présente deux comparateurs a hystérésis dont
la largeur du cycle d’hystérésis est différente et les valeurs des inductances sont
différentes. Plus précisément, I'inductance de grande valeur est associée au cycle
d’hystérésis le plus étroit et inversement. Le but de cette technique est d’avoir un
commutateur lent et un commutateur rapide.

Pour une fréquence de commutation donnée, la valeur « Lx hystérésis » est
constante, c’est-a-dire que la largeur du cycle est inversement proportionnelle a la
valeur de I'inductance.

Cette technique permet de s’adapter a des enveloppes de slew rates variables :
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FIGURE 1.24 — Schéma de principe d'un amplificateur DC-DC Hybride & deux com-
parateurs [2]

Rsense

" st
Rsense
%Rload % I Vad
(a) Architecture hybride avec modulateur (b) Architecture hybride avec double modula-~
PWM « single phase » teur PWM « multi phase »

FIGURE 1.25 — Amélioration proposée par 1'ajout d’'un modulateur PWM |[2]

— lorsque le slew rate est faible, le commutateur & faible hystérésis est actif

— lorsque le slew rate est fort, le commutateur a grand hystérésis est actif

Dans un second temps, cette structure a été modifiée de la fagon suivante : un
modulateur PWM a été intégré entre la sortie du comparateur a hystérésis et la
grille du transistor de commutation. Ainsi, le commutateur est piloté par un signal
PWM issu de la comparaison entre un signal triangulaire et la sortie du comparateur
a hystérésis (figure 1.25).

Les mesures indiquent que la version single-phase est meilleure que la version
double phase sans PWM, I'ondulation en courant étant plus faible.

L’article de Junghwan Son et Jungjoon Kim [3] met en ccuvre un modulateur
hybride congu pour 'amplification d’un signal WiMAX de bande 5 MHz et de PAPR
7.5 dB, autour d’une porteuse a 3.5 GHz.

L’originalité de ces travaux réside dans le remplacement de la mesure de courant &
I’aide d’une résistance par un systéme a base de comparateurs de tensions figure 1.26.

Les performances en rendement obtenues sur le modulateur d’E'T proposé fi-

26



1.4. Etat de Uart des modulateurs de polarisation

Switching Stage Switching Stage

Comparator yDD  CurrentSource Comparator VDD  Current Source
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Linear Stage Linear Stage
Broad BW | Broad BW
ENVELOPE r‘fl ENVELOPE ’—‘;T
INPUT % i INPUT > Nodd
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Sense
RF IN : RF OUT

(a) (b)

FIGURE 1.26 — Comparaison entre la structure conventionnelle (a) et la structure
mise en ceuvre (b) 3]

RF IN : RF OUT

gure 1.26b sont :

— 82.9 % pour Ry, =10 Q

— 83.0 % pour Ry, = 14.7 Q

— 79.4 % pour Ry, =20 Q

La puissance moyenne de sortie de I'amplificateur « tracké » est de 40 dBm.

A cette puissance moyenne et avec le signal WiMAX (7.5 dB de PAPR et 5 MHz
de largeur de bande), 'amplificateur équipé du systéme d’ET délivre un rendement
global 7y = 35.5 % pour un rendement du PA a la compression de 46.5 %.

L’ACPR mesuré est de 32.7 dB, qui atteint 43.9 dB aprés ajout d’une pré dis-
torsion.

Les mémes auteurs proposent (figure 1.27) une autre amélioration de 1’architec-
ture hybride classique [4]. Les mesures ont été effectuées avec un signal LTE de 6.5
dB de PAPR et 10 MHz de bande et une puissance de sortie moyenne de 40 dBm.

Switch Stage

Comparator
UL

Linear Stage [

)

+~. | 1 N > | source

- R I sink
{ lload

FIGURE 1.27 — Schéma simplifié de I’architecture proposée [4]

Les résultats obtenus sont : un rendement de drain de 58% de I'amplificateur
« tracké », avec un rendement du modulateur hybride de 80%. Le rendement de
I'ensemble est donc niot = Miod - Namp = 46%.
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La publication [22] de Chin Hsia et Anding Zhu présente une architecture ou
I'étage de commutation est composé de deux commutateurs, un principal et un
auxiliaire.

Le commutateur principal est directement piloté par un DSP, alors que le com-
mutateur auxiliaire est piloté, comme sur une architecture hybride conventionnelle,
par un comparateur & hystérésis prenant le courant en sortie de I'étage linéaire
comme valeur d’entrée.

Cette architecture permet d’atteindre les performances suivantes sur un signal
de W-CDMA 10 MHz de bande, avec un PAPR de 6.6 & 9.6dB :

— la PAE globale 7 atteint 53%.

— I"ACPR atteint, aprés pré distorsion et correction des effets mémoire, 55dBc.

— la puissance de sortie est de 43 dBm pour un gain de 10 dB

La commutation a haute fréquence est génératrice de pertes importantes et
constitue une des problématiques fondamentales de la commutation de puissance.

Une solution pour les amplificateurs de forte puissance a destination des stations
de base est proposée par l'article [5] (figure 1.28).

La solution proposée consiste en la mise en paralléle d’'un amplificateur linéaire
et d'un étage de commutation. L’étage de commutation est en charge des basses
fréquences et fortes puissances, alors que 1’étage linéaire traite les faibles puissances
et hautes fréquences.

Us

Supply A Envelope output = Supply
voltage

supply voltage for PA voltage

Q1

Envelope

\ V L1 I—
input Uy ¢ -
Linear DA1
amplifier of
modulator L

FIGURE 1.28 — Schéma simplifié du modulateur 5]

L’étage linéaire et I'étage de commutation de puissance sont isolés entre eux par
I'inductance L;. En effet, la fréquence de travail de I’étage linéaire est environ 1000
fois supérieure a la fréquence de 'étage de commutation. L’inductance a donc le
comportement d’un circuit ouvert face au signal généré par I’étage linéaire.

L’étage de commutation de ce modulateur fonctionne a basse fréquence : en
dessous de 1 MHz. A ces fréquences, on peut envisager d’excellents rendements
(autour de 95%).

Le fonctionnement & basse fréquence et forte tension de I’étage de commutation
implique une ondulation en courant, que 1’étage linéaire devra compenser, ce qui
génére des pertes. L’article [5] estime ces pertes, en supposant que ’étage linéaire
compense entiérement ces ondulations (équation (1.8)).
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1.4. Etat de Uart des modulateurs de polarisation

U2 - (Us — Uo) + Us - (Us — Up )?
Pogs = J0-(Us = Uo) + Uo - (Us — Uo) (1.8)
8- UsLy Fs

Ou :

— Up est la tension de sortie de modulateur ;

— Ug la tension d’alimentation ;

— L la valeur de l'inductance;

— Fjg la fréquence de commutation

Afin d’améliorer le rendement, la loi de commande de 'étage d’amplification
est modifiée, ce qui apporte un gain en rendement et en linéarité. Cette nouvelle
méthode permet un gain de 20 points de rendement.

Ce modulateur a été réalisé a ’'aide de composants commerciaux.

Les publications évoquées jusqu’ici traitent d’envelope tracking pour des signaux
de type LTE. Un amplificateur d’enveloppe congu pour travailler avec des signaux
de type W-CDMA est présenté dans [6] et visible figure 1.29. Sa particularité est
d’étre a large spectre. le PAPR du signal utilisé ici est de 6.6 dB.

Vdd
Vdd
o Switcher
Stage
Linear
Stage [ ‘:\ :3
Envelope ‘ 51
In put * 2% A, =

‘ Current Sense

Resistor
Ro
W
% R+

FIGURE 1.29 — Schéma bloc du modulateur [6]

Class AB ]

MOSFET
ik To RF PA

Il est expliqué que spectralement, 85% de ’énergie du signal est contenue dans
quelques centaines de kilohertz. Cette partie peut donc étre prise en charge par
I’étage de commutation. Le reste est pris en charge par 1’étage linéaire, qui est en
parallele de I'étage de commutation (de la méme fagon que [5]).

Les performances obtenues sont, pour une largeur spectrale de 10 MHz, un PAPR
de 6.6 dB et une fréquence porteuse de 752 MHz, un rendement total de la chaine
de 31% et une puissance de sortie de 2 & 4 W, avec un ACPR de 37 & 50.6 dBc avant
pré distorsion et 47.5 a 52 dBc apres pré distorsion numérique.

c) Reécapitulatif

La tableau 1.1 récapitule les performances des différentes variantes de structures
hybrides proposées.
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Article Rdt n [ Valim [ B. Passante [ PAPR [ ACPR [ < PouT >
2 Description du circuit et simulation uniquement
3 82 % 30V 5 MHz 7.5 dB 32.7 dBc 40 dBm
4 80 % 30V 10 MHz 6.5 dB 55 dBc 43 dBm
5 77 % 28 V 20 MHz 7.5 dB 58 dBc 50.8 dBm
6 25-31 % (total) 28V 5 (10) MHz 6.6 dB | 47.5 (52) dBc, DPD 33-36 dBm
7 73 % 28V 20 MHz 7.7 dB ? 35.2 dBm

TABLE 1.1 — Tableau résumant les résultats des différents articles.

N.B. : le rendement mesuré est le rendement du modulateur seul et la puissance <
Poyt > est la puissance RF moyenne en sortie de 'amplificateur « tracké ». Lorsque
la puissance est écrite en gras, il s’agit de la puissance en sortie du modulateur.

1.4.2 Architecture bootstrap intégrée

Young-Pyo Hong propose, dans I'article 7], un modulateur de polarisation pour
les amplificateurs de faible puissance (3.3 W en puissance moyenne en sortie du
modulateur). Il est con¢u pour fonctionner avec des signaux modulés type LTE (=
7.5 dB de PAPR et 20 MHz de bande passante).

Il fonctionne, comme tous les amplificateurs d’enveloppe évoqués jusqu’ici, a
I’aide de transistors utilisés en commutation. Ces derniers sont pilotés a 'aide d’un
signal PWM de fréquence d’horloge 200 MHz.

Les structures de type HSA vues précédemment présentent les pertes les plus im-
portantes au niveau de I’étage linéaire (celui qui est en charge des hautes fréquences).
Le but de cette structure est de pallier cet inconvénient.

Il s’agit de commander la commutation de puissance avec une fréquence d’horloge
constante et un rapport cyclique variable (signal PWM). L’enveloppe est ensuite
récupérée a l'aide d’un filtrage passe bas éliminant la fréquence d’horloge et ses
harmoniques. Le schéma de ce modulateur est visible figure 1.30.

La figure 1.31a fait état des signaux mesurés en différents points du circuit.

La fréquence du signal sur les accés Vin(t) est de 200 MHz a rapport cyclique
constant généré a 'aide de Matlab.

Il est a noter que ce montage est intégré sur un seul circuit, ce qui permet
d’utiliser des pistes plus courtes, donc de monter plus haut en fréquence.

1.4.3 Meéthodes de réduction des contraintes sur le convertis-
seur DC-DC

Indépendamment des performances du convertisseur DC-DC, Jinseong et Kim-
ball [8] proposent une solution pour relacher la contrainte de bande passante sur le
modulateur (figure 1.32).
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FIGURE 1.30 — Schéma du modulateur de polarisation proposeé |7|

a) Réduction de la bande passante

[’algorithme proposé génére une forme d’onde de tension telle que Vpp(t) >
Venv(t) (figure 1.33), entrainant une légére perte de rendement par rapport I'ET

classique. Cela constitue la contrepartie de la simplification du modulateur de pola-
risation.

1.6
100 T Matlab Input
— Vi(t R
(t) ©1.4| Measured output
o
g
- o E12|
310 50 & 8 1
5 El T
s 2 £
208
O : {0 , 4
0604 0608 0612 0616 46 48 5 52 54 56 58
Time [usec] Time [usec]
(a) Signaux relevés sur le circuit : Vi(t); (b) Comparaison entre l’enveloppe idéale et
Va(t) — Vs(t) 5 Ip(t) & 200 MHz Penveloppe obtenue

FIGURE 1.31 — Signal de commutation et signaux enveloppe d’entrée/sortie |7]
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Vbc

Ex. WCDMA

envelope Vob

Envelope Amplifier

RF input RF output

FIGURE 1.32 — Schéma du systéeme d’ET a bande passante réduite.

Vbp(t) = Venv(t) est imposé par le fait que si la tension d’alimentation est trop
faible par rapport a la valeur de I'enveloppe (c’est-a-dire la puissance instantanée
attendue en sortie), 'amplificateur va saturer et fonctionner en zone non linéaire. I
en résulterait une déformation du signal amplifié, c’est-a-dire une non linéarité.

1

° —— Original Envelope
B 0.8 Reduced BW
=]
g 0.6f
kel
(0]
204
S
£
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O 1

4 5

Time [s] x107°

FIGURE 1.33 — Signal Vpp(¢) avec bande passante réduite [8]

L’architecture chargée de réduire la bande passante de la tension de polarisation
est donnée figure 1.34.

Rectification

A:_/ » LPF

Original Envelope

Residue

+
LPF =
Reduced BandwidthVpp

FIGURE 1.34 — Dispositif de réduction de la bande passante du signal d’entrée [§]

La procédure décrite figure 1.34 doit étre itérée jusqu’a ce que la condition
Vbp(t) = Venv(t) soit respectée.
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1.4. Etat de Uart des modulateurs de polarisation

Ces travaux ménent a une réduction de 20 MHz a 5 MHz de la bande passante
exigée pour le convertisseur DC-DC.

Une perte d’environ 3 points de PAE est constatée : 50.0% au lieu de 52.9%.
L’ACPR passe de 46.4dB a 41.4dB.

Cette méthode permet donc de réduire les exigeances en terme de bande pas-
sante auxquelles le modulateur de polarisation doit faire face, avec des réductions
de performances modérées.

b) Réduction du Slew rate

Une autre voie a été explorée : une diminution du slew rate de la tension d’ali-
mentation de 'amplificateur (article [9] de Montoro et Gilabert). Le signal a slew
rate limité doit étre supérieur ou égal au signal d’enveloppe originel.

Ce signal est généré selon ’algorithme suivant :

— soit E(n) I'enveloppe a l'instant n et Fy(n) le signal & slew rate limité généré

par lalgorithme au méme instant (ot n est 'index du symbole : n = t/Tg).
Le signal échantillonné F(n) est généré a l'aide d'un DSP ;
— soit Ay la variation maximale de I’enveloppe générée respectant la contrainte

1

de slew rate limité et N = [—

ANY,

de 'enveloppe soit normalisée a 1;
Vi, Eun) > En);

— soit la suite y(n) = lrg%(V{E(n +i)—i-Ay};

— le signal E4(n) vaut : max{y(n); Es(n — 1) — Ay}

— E4(n) est filtré par un passe bas afin d’obtenir le signal E,¢(n) (figure 1.35).

Il faut noter que plus on veut limiter le slew rate du signal E, plus N est grand.
Or, pour générer I’échantillon E,(n), il faut connaitre les N suivants. La conséquence
est que l'algorithme retarde la génération du signal d’alimentation de N -Tg.

—‘ en tenant compte du fait que la dynamique

1

o)
o —E
208/ —Esf 1
Q.
IS \
@
) f
‘®
S
s 0.4
c
: |
&
© 0.2r 1
>
c
5]
0O 0.5 1 1.5 2 25 3
time (sec.) x10°

FIGURE 1.35 — En bleu : signal d’enveloppe originel E(n) et en rouge, le signal
généré Fg(n) [9]

Concernant la valeur du slew rate maximum imposée pour le signal de sortie, il
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Chapitre 1. Etat de Uart des modulateurs de polarisation pour la gestion dynamique de puissance

existe un compromis & trouver :

— si celui-ci est élevé (Ay; ~ 1), le signal est fidele a 'enveloppe E(n) origi-
nelle, le gain en rendement sur le PA est important mais la contrainte sur le
modulateur de polarisation change peu;

— si celui-ci est faible, le signal de sortie est fortement limité en slew rate ce qui
a I’avantage de fortement relacher la contrainte sur le modulateur de polari-
sation et 'inconvénient de diminuer le gain en rendement du PA « tracké ».

L’article [23] des mémes auteurs présente les résultats expérimentaux et la va-
lidation de ce principe. Le signal utilisé est une modulateur OFDM de largeur de
canal 5 MHz centré sur 2 GHz.

Le tableau 1.2 récapitule les différences de performances obtenues selon les dif-
férentes stratégies d’alimentation de 'amplificateur de puissance. Il ressort de ces
mesures que 1’envelope tracking peut faire gagner de 14 & 22 points de rendement
selon le cas (SR limité ou non; pré distorsion ou non).

ACPR (L, U) | EVM (%) | Paiim | Poutmoy n
PA, alim fixe -29.6, -29.7 1.98W | 02W | 129%
PA, ET, env. brute -24.2, -24.6 0.73W | 025 W | 34.7%
PA, ET, env. brute, DPD -32.8, -30.7 1.95 081 W | 025W | 31.2%
PA, ET, env. lente -29.3, -29.3 093 W | 025 W | 27.2 %
PA, ET, env. lente, DPD -28.4, -28.4 6.68 089 W | 025 W | 284 %

TABLE 1.2 — Comparatif des performances obtenues

L’ACPR est donné a gauche (Lower) et a droite (Upper)

La DPD fait perdre 1 point de rendement.

En I'absence de DPD, la diminution du slew rate fait perdre 7.5 points de ren-
dement. Avec DPD, la diminution du slew rate fait perdre 2.8 points de rendement.

c¢) Réduction du slew rate et de la bande passante

La réduction de la bande passante passe par 1'utilisation de filtres imposant un
temps de propagation au signal. L’enveloppe a bande limitée est donc retardée par
rapport a I’enveloppe initiale. La réduction du slew rate seul ne limite pas la bande
passante de la tension que doit transmettre le convertisseur DC-DC.

C’est pour cette raison qu’une autre méthode de réduction des exigences imposées
au modulateur DC-DC est proposée par [10].

Une architecture hybride (étage linéaire accompagné d’un étage de commutation
de puissance) est utilisée dans ce papier, associée & une pré distorsion numérique
(figure 1.36).

La pré distorsion utilisée ne peut étre une simple pré distorsion polynomiale
dont le comportement est invariant dans le temps. Celle-ci doit prendre en compte
les variations de la tension d’alimentation. Les variations de tension d’alimentation
sont rapides et imposent de tenir compte des effets mémoire du PA.
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Digital Domain / Base-band Envelope Amplifier
EBWngen[n] > Linear JI Egyr(0)
E I | DPD p Ampllfler BW reduced
SR and BW nve Ofe W | Switched - envelope
Reduction M | Amplifier

BandwidthSplitting
64-0AM | /'
Random
Generator

RF INPUT x(f) » REPA y(f)
RF

\ R Post - out
“1 Distorter

FIGURE 1.36 — Schéma représentant la chaine d’amplification [9]

A A

i.  Filtrage La publication [10] propose un algorithme inspiré de celui pro-
posé par l'article [9] auquel un filtrage passe bas est ajouté. En effet, la seule dimi-
nution du slew rate ne limite pas ’étendue spectrale de la tension d’alimentation
produite par le convertisseur DC-DC. De plus, celle-ci introduit la présence de points
anguleux (signal SRRE sur la figure 1.37) ce qui, spectralement a pour conséquence
d’ajouter des composantes hautes fréquences.

Afin de pallier cet inconvénient, un filtrage moyenneur est appliqué au signal, il
en résulte le signal vert de la figure 1.37.

0.9
osl n Envelope |
‘ BWRE
0.7 / ‘ 1
. 06+ / ‘ / | \ SRRE %
2 oal \ v ‘ :
5. \ \ _
02k H .

<

Sample [n]

FIGURE 1.37 — Signal a enveloppe réduite (BWRE) [10]

L’article [10] ajoute un filtre moyenneur utilisant, a l'instant n, les échantillons
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M
compris dans 'intervalle {n — ?; n+ ?} avec M =

1
Ts-BW'

ii. Résultats expérimentaux Le signal utilisé pour réaliser les mesures est
un signal 64-QAM de bande passante d’enveloppe 30 MHz.

Le PAPR de I'enveloppe passe de 7.17 & 5.03 dB et sa bande passante passe de
30 MHz a 2 MHz.

Le rendement de I'amplificateur d’enveloppe s’en trouve sensiblement amélioré.
En effet, celui-ci passe de 77% avec I'enveloppe E(n) a 83% pour le signal d’enveloppe
généré par 'algorithme. ’ACPR varie de moins de 1 dB.

Le rendement global de la chaine d’amplification (modulateur de polarisation
et amplificateur RF) passe de 22% avec un suivi rigoureux de I'enveloppe a 20%
avec la limitation de bande passante. Ce soulagement de contrainte au niveau du
modulateur de polarisation s’effectue au prix d’'une perte de rendement global de 2
points.

En conclusion, les algorithmes vus dans ces articles peuvent facilement étre im-
plémentés dans un FPGA et 'allégement des contraintes sur le modulateur de po-
larisation est significatif. Ceci est en général au prix d’une baisse en rendement de
I’amplificateur de puissance : il est « tracké » de facon légérement moins fidéle.

Conclusion

Aprés avoir présenté les différentes structures de modulateurs dédiés a 1’ enveloppe
tracking, nous avons pu établir un état de I'art des résultats obtenus dans ce domaine.

Ce chapitre met en évidence les difficultés liées aux contraintes de puissance, de
vitesse et de rendement imposées au niveau du circuit de gestion de polarisation.
Actuellement, les dispositifs publiés font état, pour de fortes puissances, de quelques
mégahertz de bande passante. Dés lors que les fréquences d’enveloppe augmentent,
le rendement diminue fortement.

Par ailleurs, les topologies de circuits les plus performantes proposées dans la
littérature sont peu nombreuses et pour la plupart développées autour de la structure
HSA (Hybrid Switching Amplifier).

C’est dans ce contexte que nous proposons, dans ce travail de these, I'utilisation
d’une cellule de commutation de puissance a haute vitesse.

Ce dispositif, développé au laboratoire XLIM, sera analysé en détail dans le
chapitre 2 puis utilisé comme brique de base pour la conception de modulateurs de
polarisation.
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Chapitre 2

La cellule de commutation

Introduction

Afin de limiter les pertes énergétiques dans les systémes de télécommunication
sans fil, il est nécessaire de réaliser un convertisseur DC-DC (ou modulateur de
polarisation) fournissant la puissance nécessaire a l’alimentation du PA sur une
gamme de fréquences allant du DC a plusieurs MHz.

Les solutions explorées dans cette thése sont des modulateurs de polarisation
congus a partir d'une cellule élémentaire originale, qui sera I’élément de commutation
de puissance.

Cette cellule est constituée de deux transistors PHEMT normally-on en techno-
logie GaN (T et Ty) et de trois résistances (Rq, Rg et Rg).

Mes travaux de thése portent sur ’étude et la mise en ceuvre de cette cellule de
commutation originale proposée dans la thése de Ludovic Bacqué [19]. Ce circuit
permet de commuter de fortes puissances a des vitesses élevées. Nous allons dans un
premier temps détailler son fonctionnement statique et dynamique.

Nous poursuivrons par une analyse en simulation sous le logiciel ADS. Ce chapitre
se terminera sur les résultats expérimentaux obtenus suite a la conception dune
cellule hybride de forte puissance.

2.1 Transistors HEMT GaN

2.1.1 Structure physique

Les transistors utilisés au sein de la cellule sont des transistors HEMT (High
FElectron Mobility Transistor) GaN (Nitrure de Gallium).

Ce sont des transistors a hétérojonction fabriqués par la société Alcatel-Thalés
III-V Lab.

La technologie GaN est ici retenue car elle permet des tensions de sortie élevées
et des vitesses de commutation élevées, ces deux critéres étant déterminants pour
notre application.
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Chapitre 2. La cellule de commutation

La tension de pincement V,, varie de -7 a -1.4 V selon les transistors et cette
technologie autorise fonctionner les fortes tensions drain source Vpg (supérieures a
50 V).

Enfin, les transistors issus de cette technologie présentent de trés faibles capacités
parasites relatives Cqg et Cap.

La figure 2.1 représente la vue en coupe d’un transistor HEMT (High Electron
Mobility Transistor).

Gaz d'électrons
AlGa,; N

QGrille Drain

2D
Source \
 — S
N ——

GaN

Substrat (Si, SiC...)

FIGURE 2.1 — Schéma physique d'un HEMT GaN

Le transistor HEMT fait varier le courant de saturation en contrélant la quantité
de porteurs dans le canal & la différence d’'un MESFET qui agit sur la section du
canal par lintermédiaire d’une zone de charge d’espace [24|. Le fonctionnement
d’'un HEMT GaN est expliqué en détails par exemple dans la thése de Christophe
Charbonniaud [24].

Il est important de noter que le canal d’'un transistor normally on est :

— passant lorsque Vgg > V;;

— pincé lorsque Vgs < V;,.

Ceci traduit donc que lorsque la tension Vg est nulle, le canal du transistor est
ouvert.

2.1.2 Modéle électrique non linéaire

Nous allons présenter dans ce paragraphe le modéle électrique utilisé lors de
I’analyse théorique ainsi que lors des simulations de la cellule de commutation.

Le modeéle utilisé est le modéle équivalent en éléments localisés représenté fi-
gure 2.3 dans sa version non linéaire.

Le modele est composé de deux parties :

— les éléments intrinséques, relatifs au transistor ;

— les éléments extrinséques, relatifs aux éléments parasites dus aux acces du

transistor.

Il intégre les non linéarités des capacités Cgs et Cgp extraites des mesures RF en

impulsionnel ; les diodes grille drain, grille source et avalanche, modélisent le courant
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FIGURE 2.2 — Comparaison entre la caractéristique Ip = f(Vgs) d’un transistor
normally on et normally off
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FIGURE 2.3 — Schéma du modéle non linéaire utilisé pour les transistors GaN

de grille. Le modéle contient également 'effet fondamental du transistor : le courant
de drain Ip = fxp(Vas, Vbs). Ces éléments sont intégrés sous forme d’équations
mathématiques possédant plusieurs parameétres ajustables.

Le modéle a été extrait suivant différentes étapes dont la méthodologie est décrite
de fagon détaillée dans [24] et [25].
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Chapitre 2. La cellule de commutation

La méthode consiste dans un premier temps a extraire un modéle petit signal
(c’est-a-dire un modele dans lequel tous les éléments sont linéaires). Le modéle non
linéaire est ensuite réalisé par modélisation corrective en jouant sur les paramétres
des équations phénoménologiques, avec pour but de faire coincider le modéle aux
résultats des mesures pulsées.

Les éléments intrinséques du modéle représentent le fonctionnement de la zone
active du transistor, alors que les éléments extrinséques représentent les éléments
relatifs a I'accés au transistor [26].

La modélisation des transistors est ici utilisée a des fins particuliéres : la com-
mutation. Ceci élargit le domaine de validité exigé au niveau des modeéles.

En commutation, le couple (Vgs; Ip) peut prendre des valeurs que 1'on ne ren-
contre pas en RF. Les simulations montrent par exemple que Vpg peut prendre des
valeurs négatives.

Le modéle linéaire n’est pas suffisant pour décrire le composant le long du cycle
de charge (figure 2.4a).

L’hypothése selon laquelle les éléments du modéle sont constants n’est plus véri-
fice. C’est pourquoi on introduit une variabilité de certains éléments (Cgs, Cap) et
un modéle de source de courant non linéaire : le modéle de Tajima [27].

A titre d’exemple, I’équation de la capacité Cgg(Vas) est visible équation (2.1).

Cgs(VGs) = C() + %((Cl — Co) . (1 + th(a . (VGS
+ Vi) — Co- (L +th(b- (Vas +V,)))) (2.1)

Ou les paramétres qui sont a accorder afin de faire correspondre le modéle au

comportement du composant sont :

— Les coefficients Cy, C; et Cs, en F;

— aetb en V!

— Vpet Vi, en V.

Comme on peut le constater figure 2.4, les zones de fonctionnement présentent

des différences entre la RF et la commutation.

— en RF : le cycle de charge figure 2.4a est bien délimité et le temps passé dans
chaque zone est proche de I’équirépartition ;

— en commutation (figure 2.4b), non seulement le lieu des couples (Vis; Ip) n’est
pas le méme, mais de surcroit, il n’y a pas équirépartition. En effet, les points
sombres (rouges) correspondent aux états établis : une large majorité du
temps est passée en ces points. La zone verte n’est qu’'une zone de transition
lors de laquelle la tension Vpg peut prendre des valeurs négatives. En résumé
contrairement a une application RF, la maitrise des lieux de passage du couple
(Vigs; Ip) n’est pas observée.

Ce sont ces raisons qui meénent vers la recherche de nouveaux modéles [25],

amenant notamment vers la variabilité de Cpg (capacité non linéaire).

D’autres recherches tendent vers un modeéle de capacité Cqg a deux dimensions

(2D), c’est-a-dire dépendant de Vg et de Vpg. Cette technique permet en théorie
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FIGURE 2.4 — Comparaison entre un cycle de charge RF et un cycle de commutation
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FIGURE 2.5 — Cycle de charge en commutation
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Chapitre 2. La cellule de commutation

d’étendre le domaine de validité du modéle vers des cas ot I’adaptation est mauvaise,
ou a trés fort signal, vers des cas ou le cycle de charge est trés éloigné de la droite
de charge idéale (figure 2.5).

Les mesures réalisées dans la thése d’Olivier Jardel [26] montrent que pour des
simulations grand signal a 10 GHz, les différences entre modéles de capacité 1D et
2D sont minimes.

Les modeéles 2D sont de plus complexes & extraire et posent différents problémes :

— respect de lois physiques comme la conservation de la charge;

— problémes de convergence lors des simulations temporelles.

En commutation, nous n’utilisons pas (encore) de si hautes fréquences car méme
au 9°™¢ harmonique, nous n’atteignons pas 1 GHz.

C’est pourquoi nous utilisons des modéles de capacités & une dimension lors de
nos simulations.

a) Barrettes de puissance

Par la suite, nous utiliserons un transistor de développement 6 x 400 um et des
barrettes constituées de plusieurs transistors 6 x 400 um. La « petite » version est un
8 X 6 x 400 um soit un développement de grille total de 19.2 mm, la grande version
est un 15 x 6 x 400 um pour un développement total de 36 mm.

Le modéle du transistor 6 x 400 um est disponible et est utilisé comme brique
de base pour la modélisation des 8 x 6 x 400 um et 15 x 6 x 400 pm.

Grille
Source Drain
—
_J | | R > T
u . —
Drain > -]
| —>
- [] R > -]
B —>
O > ~—
—_
=H | IR —
= > ]
O| - >
> -]
—
> -
| —
> pramm
1, —
Source
(a) Modélisation (b) Photo de la barrette 8 x 6 x 400
d’une barrette pm de développement

FIGURE 2.6 — Barrette 8 x 6 x 400 um de développement
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La figure 2.6a montre la réalisation d’'une barrette a partir d’un transistor.

Les grilles sont reliées entre elles ainsi que les sources. Les drains sont reliés entre
eux via une résistance de 6 €2 dans le but d’isoler les transistors entre eux au cas
ou deux composants consécutifs ne draineraient pas exactement le méme courant.
Ceci peut étre di aux process de fabrication qui ne peuvent pas garantir que tous
les transistors soient rigoureusement de méme développement, mais aussi que les
transistors centraux chauffent plus que les transistors périphériques, diminuant leur

Ipss.

2.2 Description et analyse de la cellule de commu-
tation

Nous allons maintenant présenter la topologie de la cellule de commutation.

Nous nous intéresserons dans un premier temps au fonctionnement statique cor-
respondant aux états établis ON et OFF.

Nous terminerons cette partie par I’étude des transitions OFF-ON et ON-OFF.

2.2.1 Topologie

La cellule est représentée par le schéma 2.7.

FIGURE 2.7 — Schéma de la cellule de commutation

Elle est constituée de deux transistors Ty et Ty pHEMT normally on, ainsi que
de trois résistances : Ry, Ry et Rg. La résistance Ry, modélise la charge de la cellule.
Nous allons détailler le role de chacun de ces éléments.

— T a un réle de commande. Il ne véhicule pas de puissance mais change 1’état

de Ty

— T4y a un réle de commutation de la tension d’alimentation Vpp vers la sortie

de la cellule. Ty est un transistor GaN de puissance servant d’interrupteur :
lorsqu’il est bloqué, il est équivalent a un interrupteur ouvert, lorsqu’il est
saturé, il est équivalent & un interrupteur fermé et commute alors la tension
d’alimentation Vpp vers la charge ;
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— Ry : résistance d’auto polarisation permettant & Ty de rester a 1’état OFF :
I’établissement d’un courant au sein de celle-ci permet de générer une tension
Vag entre la grille et le drain de Ty et de maintenir celui-ci & un état proche?
du pincement ;

— Ry et Rg ont un role de stabilisation. En effet, T et Ty sont des composants
ayant un gain important pouvant provoquer une instabilité de la cellule.

Dans un souci de lisibilité des schémas, la résistance Rg ne sera plus représentée,

sauf quand cela est nécessaire.

2.2.2 Fonctionnement en régime statique

a) Analyse de I’état ON

La tension Viy est inférieure a V}, ce qui a pour conséquence de bloquer le tran-
sistor T, qui présente alors une résistance Rpg élevée notée Rps; orp. Ceci annule
le courant dans R, entrainant une tension a ses bornes (VGSQ_ON) quasiment nulle.
Le canal de Ty est alors ouvert, la cellule est a 1’état ON (figure 2.8), le courant Ip
dans Ts est maximum.

U N g
= VGSZ?ON =0

FIGURE 2.8 — Schéma équivalent de la cellule & I’état ON

Le courant de sortie est fonction de la résistance de charge R . Le courant dans
la résistance Ry étant nul, Ty par ses accés de drain et de source est équivalent a
sa résistance drain source Rpss on en série avec la charge Ry . Ainsi, la tension de
sortie vaut : -

Ry
Ve = Vhp - 2.2
ouT DD RL +RD82_ON ( )

Si Rpse on < Ry, on peut considérer idéalement que Vouyr = Vpp.
Ceci est vrai tant que le transistor Ty fonctionne en zone ohmique, c¢’est-a-dire si
le courant dans la charge est inférieur au courant de saturation Ipss du transistor.

3. Nous verrons plus loin que Ts n’est pas totalement pincé et que ceci est un point clef pour
la rapidité de la commutation de la cellule.
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o \%
Ainsi, on veut Ip < Ipss. Or, sachant que Ip = Db , on veut :
Rps2_on + RL
Vbp
Ipss >
Rps2 o~ + R

Rps2 o~ - Ipss + Ry - Ipss > Vbp

Ry, - Ipss > Vop — Rps2_on - Ipss

et donne finalement pour une taille de transistor donné, la valeur minimale Ry ,;n
de la charge :

v
Rimin = ]ﬂ — Rps2 on (2.3)
DSS

Ainsi, I’équation (2.3) met en évidence que si 'on veut alimenter une charge Ry,
de faible valeur — donc drainant une forte puissance — il sera nécessaire d’utiliser un
transistor Ty a fort Ipgg et faible Rpson autrement dit, Ty devra étre un transistor
a grand développement de grille. Ce point est résumé figure 2.9.

10 10 :
8 8 /
2 6 6 / Cycle d‘e charge
= 4 |Etat OFF Etat ON 4 E//{{ ON /
Ips onpos----* """""""7r R W/ .
2 \V H 2 —7 Etat OFF
o Moo X 4/1. ...... T I NG/ S N S N -
V : :
-3 -2.5 -2 -15°% -1 -0.5 0O 0 5 10 15 20 25 130 35
VD‘SZﬁON VDSZﬁOFF
Vgs2(V) Vps2(V)

FIGURE 2.9 — Positions du point de fonctionnement en fonction de la valeur de Ry,
a I’état ON.

La figure 2.9 représente la caractéristique courant/tension du transistor ainsi que
le réseau I(V).

Sur la figure 2.9, la phase 1 commence a l'instant ¢ = 0 et prend fin en ¢y, instant
pour lequel Vgg = Vi. La figure 2.9 met en évidence que lorsque Vs = Vi, Ipo est
stabilisé¢ & Ips on-

i. Approche énergétique : Le courant dans la résistance Ry et le transistor
T, étant idéalement nul, I'unique cause de dissipation d’énergie du circuit a 1’état

ON est T,, via sa résistance de drain Rpss on. La puissance dissipée vaut :

2
Pryon = Rpsg2_on X Ipy on

Alors que la puissance utile délivrée & Ry, est :
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Chapitre 2. La cellule de commutation

Py = Ry x Iy o
On peut donc en déduire le rendement a 1’état ON :

Py Ry,

= 2.4
Py + Pryon Rp+ Rps2 on (24)

La figure 2.9 résume ces différents points : on peut constater que la valeur mini-
male de Ry, est celle pour laquelle Ipy ox = Ipss.

b)  Analyse de I’état OFF

La tension Viy vaut 0 V. Ceci ouvre le canal du transistor T4, qui présente alors sa
résistance Rps; on. On peut le considérer comme un interrupteur fermé en premiere
approximation. Ceci permet au courant dans Ry de s’établir (figure 2.10). La tension
a ses bornes (Vgg2) est donc non nulle, le canal de Ty est pincé. La cellule est a I’état
OFF.

— Vasz orr =V,

FIGURE 2.10 — Schéma équivalent de la cellule a ’état OFF

Plus précisément, le transistor Ty s’auto polarise : un état stable découle de la

contre réaction négative créée via la résistance Ry.

— i le courant dans Ty est trop fort, le courant dans Ry le sera aussi et la
tension Vgg aura une trop grande valeur, ce qui va pousser Ty a se pincer
davantage et donc de diminuer le courant ;

— si le courant dans Ty est trop faible, la tension Vg aura une trop faible valeur,
ce qui ouvre Ty et augmente le courant.

On a donc une contre réaction négative sur le courant Ips

De fagon plus quantitative, le point de fonctionnement est le point d’intersection

entre la caractéristique non linéaire Ipy opr = f(Vas2 orr) inhérente au transistor
T, et la droite Vase orr = f(Ip2) lice a la loi ’Ohm aux bornes de Rs.
La caractéristique du transistor est linéaire par morceaux. Sur U'intervalle [V}; 0],

. \%
son expression est : Ips orr = Ipss - (1 + ‘(;82)
1%

46



2.2. Description et analyse de la cellule de commutation

Le point de fonctionnement de coordonnées (VGSQ_OFF; IDQ_OFF) est solution du
systéme :

Vas2 orr= —R2 - (Ip2_orr — Iry)
Vas2 o
Ins orr =Ipss - (1 + %
p

Avec :

Vas2 oFF

Ir, = —(R1 + Ry + Rps1 on)- R
2+ Ry

La solution analytique est :

Ipss- Ry, -V, - Ry
Inss- Ry, —V,) Ry — V- Ry — Ry, -V, — Rps1 _on-Vj
Inss - V- (R2 4+ Ry + Ry, + Rps1 o)
IDSS'RL - Vp) 'R2 - Vp'Rl _RL'Vp - RDSl_ON'Vp

Vas2 orr= (

In2 orr =— (

Voici un exemple d’application numérique :

- R2:20 Q;

- R1:5Q;

— Rps1 on =1
- RL:166 Q;
— Ipss =10 A;
— V,=-2V.

On obtient :

Vasz orr——1.95V
[D2_OFF = 250mA

La solution graphique de ce systéme est visible figure 2.11.

Il est a noter que la valeur de Ry, influe sur le point de fonctionnement.

On constate que la tension Vgse opp est légérement supérieure & V,. Ty n’est
donc pas entierement pincé et s’autopolarise via la résistance R.

1
& est la pente des droites en pointillés de la (figure 2.11).
2

En augmentant Ry, on diminue donc la pente, donc le courant Igs. A 1'état OFF,
le courant Ip = Igs + Iy, diminue donc lorsqu’on augmente R,. Ceci a pour consé-
quence une diminution de la consommation & ’état OFF, donc une augmentation
du rendement.

La contrepartie de ceci est une augmentation du temps de montée de la cellule.
Ce point sera abordé lors de 'étude du régime transitoire (section 2.2.3).

Aussi, la tension Vour orr est-elle non nulle :

Vour orr = (Rps1 o~ + Ri + Ry) - Ir, orr (2.5)

A7



Chapitre 2. La cellule de commutation

2 ' ' ' :
- Carac. du HEMT
——— Intensité a I’état OFF
1.5} === Vase = Ry (Ip2 — Ir,) :
----Vass = Ry - (IDQ - IRL) + IRL
= 1t |
G
Ip orF
0.5} |
Iy,
TRITTIILITIIIIIINTC | ittt
S
O 1 S s (o N E e e et TP -
—3 95 —2 ~1.5 ~1 —0.5 0

FIGURE 2.11 — Point de fonctionnement & l'état OFF

En pratique, Ry > R; et Rpsi on. On peut donc écrire I'approximation (2.6).

Vour_orr = Ry Ir, orr ~ =V} (2.6)

En résumé, la tension de sortie a I'état OFF n’est pas nulle, mais voisine de -V,
(positive).

Nous avons dit précédemment que Vgge opp doit étre légérement supérieure a
V;, tout en étant le plus proche possible, de facon a limiter le courant Ip. En effet, a
I’état OFF, ’énergie consommeée n’est que pure perte et contribue donc a la baisse
du rendement global du systeme.

. . -V
D’apreés 'équation (2.6), le courant résiduel traversant Ry, vaut Ip, =~ R_p et le
L

-V
courant dans la branche Ry, Ry, Ty vaut environ Iy, ~ 7 P
2
On obtient donc le courant consommé a 1’état OFF :
I ~ -V ! + ! (2.7)
D2 _OFF ~ —Vp " R, .

Or, la puissance consommée par le circuit vaut Porr = Ip2 orr X Vpp. On obtient
donc la puissance consommée par le circuit a I’état OFF :

1 1
Popr = =V,,- Vbp - (ﬁ + R_L) (2.8)
2
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2.2. Description et analyse de la cellule de commutation

Si on veut ne tenir compte que de la puissance dans le circuit (c’est-a-dire ne
2

pas tenir compte de la puissance dissipée dans la charge), il faut soustraire —- a
L
I'équation (2.8) :
1 1 %5
P ~-V, Vop- | =—+— ) -2 2.9
DISS_OFF »° VDD <R2 + RL) R. (2.9)

Il ressort de ces calculs que V}, et le choix de la résistance Ry sont des parametres
critiques pour le rendement de la cellule, car les pertes a ’état OFF vont dépendre
de ces valeurs.

Ip (A)

N fitat ON Etat OFF~_ T

Vbs2
1 \ 1)\;7()))

hun-l- \.
1 ] ] ] [ VDS (V)

0 -
o 'P2ON 5 10 15 20 25

FIGURE 2.12 — Point de fonctionnement a ’état ON et a 'état OFF.

La figure 2.12 montre les deux points de fonctionnement sur le réseau In(Vps)
de Tg.

c) Effet de seuil

La cellule de commutation est un élément se comportant comme un comparateur
a seuil : comme nous 'avons vu précédemment, la tension d’entrée est comparée a
la tension de pincement V}, du transistor Ty (figure 2.13).

Cette simulation a été réalisée avec un transistor d’entrée T; dont la tension de
pincement est V,; = —1.6 V liée aux caractéristiques intrinseéques de T'.

Il s’agit 1a d’une caractéristique particulierement intéressante dans le cadre de
notre application car une variation de quelques millivolts autour de V},; va entrainer
un changement d’état de la cellule. Autrement dit, quelques millivolts d’amplitude
sur le signal de commande suffisent & commuter plusieurs dizaines de volts.

Cette particularité présente un autre avantage : nous ne sommes pas contraints
de piloter la cellule avec un signal rigoureusement carré. Si les fronts montants ne
sont pas parfaitement verticaux, la cellule pourra tout de méme commuter. Cet effet
comparateur nous permet méme de la piloter via un signal sinusoidal.
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40 ] ] _ ] ] ] ] ]
Etat ON
30 F ® _1 _
— Vi =16V
=
~— 20 - -
e
3
o~ ;
10 | Etat OFF .
0F : i
—6 ) —4 -3 -2 —1 0 1

Vix (V)

FIGURE 2.13 — Caractéristique de transfert Vour = f(Vin). Vop =30V

2.2.3 Fonctionnement en régime dynamique

Dans la partie précédente, nous nous sommes intéressés aux états établis ON et
OFF. Nous allons maintenant analyser les transitions entre ces états : le changement
d’état de la cellule est la conséquence d’une cascade d’événements causée par la
variation de valeur de Vin a 'entrée de la cellule.

La transition OFF-ON et la transition ON-OFF font I'objet de deux parties
distinctes car il n’y a pas symétrie : les temps de montée et de descente ne sont pas
identiques.

Nous commencerons par une analyse qualitative des événements se produisant
au sein de la cellule puis nous procéderons a une mise en équations du systéme.

Les éléments entrant en jeu dans les équations sont visibles figure 2.14.

La figure 2.14 présente un modéle simplifié du transistor, se limitant & la source
de courant, Cgss et Cgpe qui sont linéaires. Ce modéle sert de support pour les
calculs a venir.

a) Analyse de la transition OFF-ON

La transition OFF-ON est déclenchée par le pincement du transistor Ty, c¢’est-
a-dire que la résistance Rps; passe de Rpg; orr & Rpsi on-

i. Analyse qualitative Le changement d’état de la cellule est lié a la tension
Vase qui évolue entre 1V, et 0 V. Il y a un transfert de charge entre les capacités Cggo,
Caps et le reste du circuit.

La figure 2.15 met en évidence le fait que la transition ON-OFF a lieu en 2
phases.

Il en découle que ty est le temps de mise & ON de la cellule.
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2.2. Description et analyse de la cellule de commutation

Ry,

FIGURE 2.14 — Schéma équivalent mettant en évidence les différents éléments intrin-
séques des transistors

Phase 1

05 || ||

H H

05 F ' '

> lF E 5
s s
SN ' .
H

FIGURE 2.15 — Evolution de la tension Vg lors de la transition ON-OFF.

ii. Phase 1 La phase 1, qui est le temps d’établissement du courant Ip dans
la charge et correspond a la condition sur Vig(0) suivante : V, < Vag < V. Par
la méme hypothése que dans 'équation (2.15) on suppose que la caractéristique du
transistor est linéaire. On obtient alors équation (2.10) :

v
In(Vas) = Ipss (1 + %) (2.10)
p
Le changement d’état est déclenché par le changement de valeur de Rpg;. La
condition initiale est Vigs(0) = Vase orr-
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Chapitre 2. La cellule de commutation

10 10
8 - - 8 —
Z 6 1 6l Cycle df:cmrge |
= 4 |Etat OFF Etat ON 4 Efdt ON /
Ips oNpeo-ssSomeemmaeemeeee- ¢ S R R i M -
2 \, : —+ 2t —Y Etat OFF
o Mozomm, NP7 RS RO S /4 S N R
V : :
3 -2.5 2 15k -0.5 0O 0: 5 10 15 20 25 130 35
Vbs2_oN Vbs2_orr
VGS2(V) VDsz(V)

FIGURE 2.16 — Positions du point de fonctionnement en fonction de la valeur de Ry,
a I’état ON.

L’équation régissant la tension Vis(t) est une équation différentielle linéaire du
premier ordre & coefficients constants (équation (2.11)). On obtient donc I’expression
temporelle de Vig(t) :

Rpsi + R+ R Ry I
RLIDSS+(1+ DS1 1 L LDSS)

R v,

Ry R dV.

+ <(RL + Ry) <CGS + Cap - (1 4 PSS —L)) RLCGS) 85— 0 (2.11)

vV, R dt
Vas(t) = Vase_orr + Vo (1 — EH), avec :
Vi — Ry, - Ipss
0 L+ Rps1 orr + R1 + Ry, N Ry, - Ipss

Ry Vi

Ipss - Ry, -V, - Ry
Inss- Ry, —V,) - Ry — V- Ry — R, -V, — Rpsi_orr -V

Vas2 oFr = (

et

(Rpsi_orr + R + Ry) - Cas + (Rps1_orr + R1) - Cap (1

Rps1_orr + R1 + R Ry, - Ipgs
+
R v,

RL'IDSS RL
T, Rg)

T =

1+

Si Rps1 orrp — 00, on obtient une écriture simplifiée de 7, :
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2.2. Description et analyse de la cellule de commutation

75 %R2. (OGS“‘CGD' (14_@4_&))
Vo Ry

Ceci met en évidence plusieurs tendances vis-a-vis de 7 : les capacités aux accés
des transistors (Cgs et Cop) ont une influence importante sur le temps d’établisse-
ment du courant Ip, c’est-a-dire sur le temps de montée de la cellule.

La constante de temps 7 est liée & la durée ¢, qu’il faut a la tension Vgg(t) pour
atteindre V4. t) correspond au temps de mise & ON de la cellule et vaut, a partir de
I'expression temporelle de Vig(t) :

Vo — Ves2 orr
o= (o) (2.13)
Vbp )
Avece Vi =V - [ 1 —
e ( (Ri, + Rps2_on) - Ipss

On remarque que le temps de mise & ON ¢, est proportionnel a la résistance Rs.

RQOC‘TlOCtk

Ce point met en évidence que le choix de Ry sera un point crucial vis-a-vis de la
vitesse de commutation de la cellule.

iii. Phase 2 La phase 2 est I’évolution de Vgg entre Vi et Vgse on. 1l faut
noter qu’a ce stade de la transition, si 'on mesure la tension sur la charge, on sera
a l'état établi : la tension Voyr aura atteint sa valeur d’état ON.

Cela signifie que la résistance Rpgy on est stabilisée a sa valeur minimale. On a
donc :

_ Vbp
Ry + Rps2 on

Ip

L’équation différentielle de Vgg(t) est donnée annexe B.
Simplifiée a l'ordre 1, elle devient I’équation (2.14).

Ry, - Vbp ( Rps1 + Ry + RL)
+ 1+ Vas(t
Ry + Rps2 on Ry as(?)
R dVgs(t
+ ((RDSl +Ry) (CGS + Cep (1 + R—L))> %() =0 (2.14)
2

[’équation (2.14) est une équation différentielle d’ordre 1 a coefficients constants.
Sa solution est donc de la forme

—t

Vas(t) = Vi+ (Vi = Vas on-e™)

Avec :
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Chapitre 2. La cellule de commutation

Vs on = Ry, . Ry - Vbp
- Rp + Rps2 on Rpsi_orr + B+ Ry + Ry
et
Ry,
(Rps1_orr + R1 + Rp) - RyCas + (Rps1_orr + R1) - Ro-Cep 1+ x
2
To =

Rps1 orr + R1 + Ry + Rp

En supposant que Rps; orr — 00, on obtient la simplification suivante : 7, =

R
Ry - (CGS + Cep (1 + —L)>
Ry

On remarque alors que, comme pour 7, il y a proportionnalité vis-a-vis de Rs.

0.5 1 — I I I I I I

0+
0.5 -
1B

Vgsa(V)

-1.5 -
2 b
25 -

3 | | | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5

t (ns)

FIGURE 2.17 — Evolution de la tension Vg lors de la transition ON-OFF.

La figure 2.17 met en évidence que pour la transition OFF-ON la transition se
fait également en 2 temps.

b) Source de courant du transistor T,

Comme évoqué plus haut, le fonctionnement de la cellule implique que V, <
Vas < 0. Dans cet intervalle, In(Vps) est exprimée équation (2.15).

Vbp Vas
In(Vas) = a- 1 2.15
o(Ves) = - 22 (142 (2.15)

ol «v est un facteur sans unité ajusté selon la taille du transistor, V;, est la tension
de pincement de T et Vpp la tension d’alimentation.
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2.2. Description et analyse de la cellule de commutation

Cette équation est vraie quel que soit ’état de la cellule car la condition V,, <
Vs < 0 est toujours vérifiée.
On suppose en fait que la source de courant est parfaitement linéaire.

i. Rps2 on On suppose que Rpsz on < Ry, soit que Vgg ~ 0, donc que
j Vbp
D _RL .

c) Analyse de la transition ON-OFF

i.  Analyse qualitative La figure 2.18 montre le passage du courant de
charge de Cgss et Cgpo au sein des différents éléments du circuit.

0 Vpp

FIGURE 2.18 — Les fléches indiquent les lieux de passage du courant lors de la charge
de CGSQ-

De la méme facon que la transition OFF-ON; la transition ON-OFF est provo-
quée par le changement de valeur de Rpgi, passant de Rpsi orr & Rpsi on-

C’est 'ouverture du canal de T; qui va causer le basculement de la cellule vers
I’état OFF.

La transition ON-OFF se déroule elle aussi en deux phases, séparées par la
tension V..

ii. Phase 1 C’est la phase durant laquelle V), < Vigs < 0. Le transistor Ty
n’a pas encore basculé vers I’état OFF. Ainsi, de la méme fagon que dans la phase
2 du point précédent, le courant I vaut :

_ Vbp
Ry + Rps2 on

Ip
Et Vas(t) est de la forme :
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—t

Vas(t) =Vi+ (=Vi+ Vas ox)-em

R
Ry (Rpsi_on+ Ri+ Ry)-Cas + Ry - (Rpsi_on + Ri)-Cap - (1 + _L)

Rps1 on + Ri + R + Ry

T3 =

Vi — Vas2 on

Vi + Wi

Arrivé & cet instant, la cellule n’est pas encore & OFF. C’est a 'instant ¢;, que la
tension de sortie va commencer & baisser.

L’instant t; correspond a la valeur ¢, = 75 - In (

iii. Phase 2 L’équation temporelle de Vis(t) est :

t—ty,

Vas(t) = Vasz orr + (—Vas2 orr + Vi) -e 7

avec

(Rpsi_ox + Ry + Ry) - Cgs + (Rps1_on + Ry) - (1 +

N Rps1_on + Ri + Ry, . Ry - Ipss
R v,

Ry - T
L-Ipss ﬁ)
vV, R

Ty =
1

D’un point de vue expérimental, le temps de mise a I’état ON est 5 a 10 fois plus
long que le temps de mise a OFF.

d) Influence de la résistance de charge Ry,

La résistance de charge Rgp, a elle aussi une influence importante sur le compor-
tement du circuit. Si on considére qu’a 'état ON (Igy, > Ip1), on peut écrire que
Ipa on = IrL_oN-

. . ) : Vbp
Ainsi le cycle de charge idéal a pour équation Ip = T
L

1
— est donc la pente du cycle de charge.

LaL valeur de Ry, est donc dépendante de la tension a laquelle on désire travailler
(Vbp) et du courant max Ipgs que peut supporter le transistor Ty (figure 2.19).

Ceci met en évidence que pour une tension Vpp donné, une résistance Ry, de trop
faible valeur créerait une tension résiduelle Vpgs trop importante et entrainerait la
destruction de T par effet joule. Celui-ci aurait & dissiper la puissance Vpgs - Ip ot
Vbs2 est d’une valeur de ’ordre de plusieurs volts. Lorsque le point de fonctionnement
correspondant a I’état ON est en zone ohmique, Vpgo est inférieur & 1 'V, la puissance
a dissiper est donc faible, méme si le courant Ip est important.
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Tension résiduelle
0.6 —= >
0.5 |/~ AN
g RN
iminufion de R}
0.4 e N

Ip (A)

. o
’ /\ \\\

0.2 N
{\ \

\

AN
<
~ O\
\\\
N\
/ SN
0 5 10 15 20 25
Vos (V)

0.1

30

F1GURE 2.19 — Cycles de charge idéaux en fonction des différentes valeurs de Ry,

Le choix de la résistance Ry, est lié a la puissance maximale que doit délivrer le
systéme. Ainsi, pour une puissance créte de 250 W sous une tension de 50 V, on
obtient R, = 10 €.

i. Caractéristique RDSl_OFF La résistance drain/source du transistor T4
est un paramétre important a I’état ON, c¢’est-a-dire lorsque le transistor est pincé et
qu’il présente Rps1 orr. Celle-ci est idéalement infinie, en réalité elle est de quelques

kQ.
Si on prend ’équation (2.16) :

—a-Vip
Vo — 2.16
G52 m Rps1_orr + R1 + Ry, L Vbp (2.16)
Ry Vo

Lorsque Rps1 orr tend vers oo, Vigss tend vers 0, ce qui permet a Ts de s’ouvrir
entiérement.

Il ne s’agit 1a que d’un cas idéal et Rps1 orr se limite a quelques kilo ohms.

En réalité il existe une tension Vigy résiduelle donnée équation (2.16).

Voici une application numérique dont les valeurs ont été rencontrées en mesures :

a=1;Vpp =30V; Rps1 orr = 3kQ; By =5Q; Ry, =508 ; Ry = 302
Vo =2V.

On obtient Vg = 255 mV.
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Chapitre 2. La cellule de commutation

2.3 Simulations du régime transitoire et de la sta-
bilité

Nous exposerons dans cette partie les simulations réalisées sur la cellule en abor-
dant trois aspects :
— temporel, analyse des formes d’onde;
— temporel, analyse énergétique ;
— analyse de stabilité, elle-méme abordée par deux méthodes : temporelle et
par la méthode d’analyse de la boucle ouverte, que nous décrirons.
Les simulations sont réalisées sous le logiciel ADS.

2.3.1 Simulations en régime transitoire

a) Fonctionnement général

VDD

1

H—" Vour
R 1 =

FIGURE 2.20 — Schéma du circuit simulé (Vpp = 38 V)

T, R T,

Comme indiqué précédemment, la cellule peut étre commandée par une tension
sinusoidale (figure 2.20) car elle se comporte en comparateur a seuil (figure 2.21).

Le signal Viy est le signal de commande : une sinusoide centrée sur -1.8 V et
d’amplitude 1.5 V a 20 MHz.

Il en résulte un signal de sortie Voyr carré a 20 MHz. L’état haut est 1égérement
inférieur a Vpp (38 V) a cause de la résistance équivalente Rps2 on du transistor
Ty. L’état bas est 3.2 V, supérieur & —V,, (équation (2.5)).

Ry, =16 Q.

Pour une bonne compréhension du circuit, il est important de retenir que Ty et
T, fonctionnent de maniére opposée : lorsque Ty (et donc la cellule) est ON, T} est
OFF ; lorsque Ty (et donc la cellule) est OFF, T; est ON.

b) Fonctionnement détaillé

Cette simulation tient compte de la présence de lignes électriques reliant les
composants entre eux (section 2.4.2 page 71).
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2.3. Simulations du régime transitoire et de la stabilité
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FIGURE 2.21 — Principales tensions au sein de la cellule

i. Transferts de courants au sein de Cgss Comme nous 'avons dit
précédemment, lorsque la cellule change d’état, Viss et Case (la capacité de grille
de Ts) se charge/décharge (figure 2.22).

On remarque qu’a I’état OFF, 24 mA fuient par la grille. Ceci est lié a la présence
d’une résistance équivalente Rpie entre le drain et la source du transistor, dont la
valeur est de 3 k(2 dans les modeéles 6 x 400 pm utilisés.

Le développement du transistor étant de 19.6 mm, ceci représente une fuite
spécifique de 1.23 mA /mm.

ii.  Tension de sortie Le slew rate montant sur la charge Ry, de 16 () vaut
13 V/ns pour un temps de montée & 30 V de 2 ns environ. Nous verrons lors des
mesures que le temps de montée est supérieur en réalité a ce qu’'indique la simulation.

Le slew rate descendant est de -11.2 V/ns pour un temps de descente de 2 ns.
La tension résiduelle a ’état OFF est de 4.2 V.
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0.1F .

Igo (A)

—0.1

0 5t 10 15 20 25 30
t (ns)

FIGURE 2.22 — Courant de grille de Ty (Ig2). Le pic positif de gauche représente la
charge de Cpgz (transition ON-OFF) ; le pic négatif de droite représente sa décharge
(transition OFF-ON)

iii. Transition OFF-ON Comme nous ’avons vu précédemment, les tran-
sitions se font en deux phases. La figure 2.23 met en évidence ces deux phases,
données par la méthode analytique.

La figure 2.23 montre la tension obtenue en simulations sur la charge d’une part
(Vour) et la tension Vigga. Sur cette derniére, on peut constater la présence de deux
phases lors de la commutation.

La figure 2.23 met en évidence la présence de 2 étapes dans la transition pour
Viase et le fait que c’est a la fin de la premiére phase que Voyr termine sa transition.

iv. Transition ON-OFF La transition ON-OFF se réalise également en 2
étapes.

Lors de la mise & OFF de la cellule (résultats de simulation figure 2.24), on
constate également la présence de deux phases, comme le prédit la théorie.

Les deux phases sont mises en évidence figure 2.24.

Ainsi, ce que prédisait la théorie est vérifié en simulation. Néanmoins, il sera
plus délicat de constater cela en mesures étant donné la nature du circuit réalisé
(paragraphe 2.4) : mesurer Vg sans perturber le montage semble difficile.

c) Analyse énergétique

Dans cette partie, nous allons analyser les puissances et les rendements. L’in-
terface d’ADS permettant de réaliser des opérations entre les signaux (addition,
multiplication, intégration...), nous travaillons avec la puissance instantanée P., in-
tégrée sur un nombre entier de périodes afin de donner une énergie qui, divisée par
la durée d’intégration, permet de calculer une puissance moyenne (équation (1.2)

page 9).
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FIGURE 2.23 — Tensions Vgg et Voyur a la transition OFF-ON
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FIGURE 2.24 — Tensions Vgg et Voyur a la transition ON-OFF
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Chapitre 2. La cellule de commutation

i. Rendements en régime statique

Rendement a I’état ON Nous 'avons vu, a I’état ON, le courant dans la
branche (R ; T2) est nul. Le rendement a I’état ON se calcule donc comme suit :

B Pr, B Ry, - [12)
Pr, + Ppiss 7, Ru-13 + Rpsa on- 1
R 167
R+ Rps2 o 16.7+0.15

TION

~ 99.1%

Le rendement a I'état ON est tres élevé et dépend de Rpsa on
En simulations, on obtient : un résultat de nox = 99%.

Puissance consommeée & I’état OFF Lors de cette phase, la tension de
sortie sur la charge n’est pas nulle, mais légérement supérieure a V,,. Vour 2 V5. On
définit Pry, orr comme étant la puissance fournie a la charge lorsque la cellule est
a I'état OFF.

A D’état OFF, le courant fourni & la cellule par I’alimentation est 450 mA, pour
une tension de 30 V. La puissance consommée est donc de Popp = 13.5W (fi-
gure 2.25).

16.6 Q

Rpson Iour =240 mA

25Q

FIGURE 2.25 — Schéma équivalent de la cellule a I’état OFF

Bilan énergétique de la cellule a I’état OFF :
— La résistance Ry, voit a ses bornes une tension de 4 V et sa valeur est de 16.6

4
2. La puissance qu’elle dissipe est donc de Py, = 6.6 soit 964 mW ;

— La résistance R est traversée par un courant de 400 — 240 — 24 = 136 mA.
Elle dissipe donc une puissance de 370 mW ;
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2.3. Simulations du régime transitoire et de la stabilité

— Ry et Rpgon en série représentent une résistance de 7.5 () et sont traversées
par un courant de 160 mA. Elles dissipent donc 192 mW ;

— La différence de potentiel entre le drain et la source du transistor Vpgs est
de 26 V. Le courant [, est partagé entre g, et le courant allant vers la
source, qui vaut donc 376 mA. La puissance dissipée par le transistor due a
ce courant est donc de 9.78 W ;

— La différence de potentiel Vop vaut Vyim—Vbsa— Vass soit 28.7 V. La puissance
dissipée entre l'accés de drain et 1’accés de grille du transistor est donc de
690 mW.

La puissance totale dissipée par les éléments du circuit est donc, d’apreés les
précédents calculs, de 12 W, ce qui correspond bien a la puissance fournie par 1'ali-
mentation : 30 X 0.4 =12 W.

Dans les circuits modulateurs de polarisation, la cellule sera isolée de la charge a
I’état OFF par une diode. Ainsi, il n’y aura plus de courant fourni a la charge a ’état
OFF. La puissance dissipée ici par Ry, ne le sera plus dans le cadre de 1'utilisation
en commutation ou en modulateur PWM.

Il apparait donc que la puissance dissipée par Ty a I'état OFF représente 84 %
de la puissance consommeée au total par la cellule.

ii. Rendements en régime dynamique Dans un premier temps, pour les
basses fréquences de commutation (c’est-a-dire en négligeant les pertes aux instants
de commutation) on peut estimer le rendement en fonction du rapport cyclique « :

(1-a): PRL_OFF + - PRL_ON
1 — @) Paim_orr + @ Paim_oN

n= (2.17)
(

Ainsi, & partir des puissances calculées au paragraphe précédent :

— a=0.5;

— Paim_orr = 12 W;

— Palim_ON =54 W;

— Pr, orr =8 W;

— Pr, on =054 W.

pour un rapport cyclique de o = 0.5, on obtient 7 = 90 %. La simulation donne
74.3 % a 20 MHz.

La figure 2.26 montre le rendement de la cellule en fonction du rapport cyclique
a. Elle met également en évidence l'influence de la fréquence. Plus la fréquence est
élevée, plus le rendement est en dega de ce que prédit I'équation (2.17).

Ceci s'explique par le fait que Iéquation (2.17) ne tient compte des considé-
rations énergétiques que pour les états établis sans tenir compte des transitions.
Ainsi, lorsque la fréquence augmente, le nombre de transitions par unité de temps
augmente. Les pertes énergétiques liées & ces transitions augmentent donc égale-
ment, provoquant une baisse du rendement concomittente a l'augmentation de la
fréquence.

La fréquence de 500 kHz est suffisemment basse pour que la courbe soient qua-
siment confondues : fsooxz () & fanalytique (V).

63



Chapitre 2. La cellule de commutation
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FIGURE 2.26 — Rendement de la cellule n en fonction du rapport cyclique o donné
par I’équation (2.17) et par la simulation a 500 kHz, 10 MHz et 20 MHz

Fréquence | Rendement

1 MHz 76.7 %
2 MHz 76.7 %
5 MHz 76.4 %

10 MHz 76.1 %
20 MHz 75.0 %
30 MHz 73.6 %

TABLE 2.1 — Rendement en fonction de la fréquence de commutation, obtenu en
simulation, pour @ = 0.5

Le tableau 2.1 donne le rendement obtenu en simulation en fonction de la fré-
quence de commutation.
L’augmentation de la fréquence engendre une baisse graduelle du rendement.

2.3.2 Analyse de stabilité
a) Meéthode avec outil Transient (simulations temporelles)

La méthode utilisée ici vient du fait que lors des simulation ADS réalisées, nous
avons remarqué que selon les configurations, une instabilité pouvait apparaitre, no-
tamment a I'état bas de la cellule.

La validation de la méthode a été réalisée a I'aide des composants suivants :

— T4 : modeéle d’un transistor 6 x 400 um de chez III-V Lab;

— T4 : modeéle d’un transistor 8 x 6 x 400 um de chez I1I-V Lab;

— Ry : 5 Q (recherche d’instabilité) ;

— Ry : 20 Q2
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2.83. Simulations du régime transitoire et de la stabilité

— Ry : Ry a été court-circuitée (recherche d’instabilité) ;

— RL : 16.60 Q;

— signal d’entrée : sinusoide centrée autour de V,, = —1.6 V, d’amplitude 4 V

et de fréquence 10 MHz;

— tension Vpp @ (28 V).

Nous avons alors voulu savoir si les instabilités détectées lors des simulations
temporelles représentaient un phénomeéne physique ou n’étaient qu’un artefact de
simulation.

Pour ces valeurs de composants la cellule est instable a ’état OFF.

30

20
65 ps
15
> >
- ey
8 g 10
> >
5
T ‘ T ‘ T [ T ‘ T | T o | T | T | T ‘ T ‘ T ‘ T | T | T
0 20 40 60 8 100 120 140 160 180 1219 1220 1221 1222 1223 1224 1225 1226 1227
time, nsec time, nsec
(a) Tension de sortie Vouyr (b) Zoom sur l'oscillation

FIGURE 2.27 — Tension de sortie Voyr de la cellule instable

La figure 2.27a montre la tension en sortie sur la charge Ry.

La simulation temporelle prédit une instabilité a I’état OFF de forte amplitude.
La figure 2.27b représente un zoom sur cette instabilité dont la période est de 65 ps,
sa fréquence est donc de 15.4 GHz.

Nous avons confronté ces résultats avec ceux donnés par une méthode éprouvée :
la méthode de la boucle ouverte [28].

b) Meéthode de la boucle ouverte

Cette méthode consiste & calculer le gain du circuit en boucle ouverte par 1'in-
jection d’une perturbation petit signal sur I'accés de grille du transistor et d’évaluer
le gain complexe du systéme a la fréquence fi; de la perturbation. La fréquence fi¢
subit un balayage sur une plage de fréquences et avec un pas déterminés. Ainsi, le
gain du systéme est relevé en module et en phase pour chaque fréquence de la plage
choisie.

Le critere d’instabilité est la donnée de 3 conditions :

— la phase ¢( fir) passe par 0;

— avec une pente négative, soit —— < 0;

bf
— il faut aussi qu’en ce point le gain soit supérieur a 0 dB afin d’entretenir

Poscillation.
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Chapitre 2. La cellule de commutation

Si ces trois conditions sont réunies, alors la méthode prédit une instabilité (critére
de Nyquist).

La figure 2.28 montre le principe de la technique de la boucle ouverte de fagon
simplifiée.

f;weep °

Grille :

Cags FE S Vs ?:%:
+ perturb

FIGURE 2.28 — Schéma bloc de la méthode de la boucle ouverte

16 200

14 -

o] 150
510 00S
D) | ~ Q
E 50 &
S 6 —50 g0
= 4] - <

— h __0

2 -

0 [ I T I I | T I T I I | T IE] I T | I _-50

o N B o o) = - - = - N
©O o o o o © N N O W O
M mM M M M M m ™m m mMm
© o o o o o

fer (Hz)

FIGURE 2.29 — Gain du systéme en fonction de la fréquence fis en module (axe Y
de gauche) et en argument (axe Y de droite)

Sur la figure 2.29, la phase s’annule avec une pente négative en fi; = 14.6 GHz.
Le gain a cette fréquence est de 3.06 dB.

66



2.3. Simulations du régime transitoire et de la stabilité

La méthode de la boucle ouverte prédit une instabilité a la fréquence de 14.6 GHz.

Les deux méthodes donnent des résultats sensiblement similaires : elles pré-
disent les instabilités a des fréquences voisines (14.6 GHz pour la boucle ouverte
et 15.4 GHz en simulation temporelle soit une erreur relative de 5.2 %).

Cette concordance des résultats a lieu avec deux méthodes n’utilisant pas le
méme paradigme : I'une est temporelle, 'autre fréquentielle et n’utilisent donc pas
le méme moteur de simulation. Ceci nous donne une certaine confiance envers les
résultats que ces deux méthodes nous ont permis de trouver.

Ceci est répétable sur toutes les configurations testées.

c) Analyse de stabilité du circuit

Nous avons donc deux méthodes permettant d’estimer la présence ou non d’in-
stabilité, ainsi que leur fréquence.

La simulation tient compte :

— des lignes électriques reliant les composant ;

— de I'épaisseur et des constantes (e, et ) du substrat ;
— des fils de bonding en or, de leur longueur, leur diamétre ;
— de la présence de vias.

En revanche, ne sont pas pris en compte :

— les plots de soudure en étain ;
— les self internes des capacités présentes sur le circuit.

La simulation de la cellule hybride est réalisée avec des éléments suivants :

— Ty est un modele de transistor de développement 6 x 400 um ;
— T est un modele de transistor de développement 8 x 6 x 400 pm ;

— Ry :5Q;
— Ry 140 Q;
*RL216Q;
— Ry : 20 Q2.

Les résistances R; et Ry ont été ajustées, dans le cadre de la simulation, de
maniére & obtenir la plus faible valeur possible stabilisant le circuit. Ainsi, on obtient
un circuit stable dont I’énergie dissipée via Ry et surtout R; est la plus faible possible.

Il n’y a pas d’excitation a I’entrée du circuit. En effet, les problémes d’instabilité
n’apparaissent qu’a I'état OFF. La grille de T; est donc reliée a la masse ce qui
bloque la cellule a OFF.

La simulation en boucle ouverte indique qu’a ces fréquences, il y peu de risque
d’instabilité. En revanche, I'influence de la longueur de la ligne liant la grille de T,
a la résistance Ry a une influence importante.
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2.4 Reéalisation et résultats expérimentaux

2.4.1 Conception d’une cellule hybride de forte puissance
a) Cabhier des charges

Le cahier des charges pour le modulateur était d’atteindre une puissance moyenne
de 50 W pour une puissance créte de 250 W, a une tension maximale de 50 V. La
largeur spectrale visée est de 5 a 10 MHz.

Ceci impose les contraintes suivantes au niveau de la cellule :

— elle doit étre capable de commuter de 20 V & 50 V au minimum sans détério-

ration du transistor de puissance;

— la fréquence de commutation doit étre de I'ordre de 50 MHz ;

— le tout en conservant un rendement élevé (supérieur a 90 %) ?.

Il en découle une contrainte au niveau des temps de montée et de descente de la
cellule : ils doivent étre inférieurs & la période de commutation d’un facteur 10. Si la
cellule doit commuter & 50 MHz, cela représente une période de 20 ns. Chaque état
(haut ou bas) dure donc 10 ns.

Les transitions (OFF-ON et ON-OFF) sont les moments ou le transistor Ty
dissipe le plus d’énergie. Leurs durées doivent donc étre les plus courtes possible si
I’'on veut pouvoir monter en fréquence tout en gardant un rendement correct. De
fagon empirique, entre 10 % et 20 % de la durée d’un état semble étre un objectif
raisonnable.

Ceci implique ici une durée maximale de I'ordre de 2 ns. Sur une excursion de
50 V, cela représente un slew rate de 25 V/ns.

b)  Choix technologiques et conception

i. Capacités de ligne Afin de faire face aux appels de courant ayant lieu
au moment ol le transistor commute, des capacités sont placées le long de la ligne
d’alimentation entre l'accés d’alimentation (Vpp) et le drain du transistor Ty (fi-
gure 2.30).

Les capacités sont placées en parallele le long de la ligne d’alimentation et sont
de type CMS (Composants Montés en Surface), de fagon a ce que les plus faibles
valeurs de capacités soient au plus proche du drain de T;. Deux d’entre elles sont
placées a l'intérieur du boitier, alors que les autres (au nombre de 5) sont placées
a l'extérieur. Nous avons constaté que le meilleur filtrage est réalisé lorsque deux
capacités consécutives sont liées par un facteur 10.

Les deux capacités situées a 'intérieur du boitier hybride sont de type X2Y. Ce
sont des composants a 4 acceés (au lieu de 2 pour les autres condensateurs CMS) qui,
a capacité égale, présentent des self parasites aux accés deux fois moins importantes
(figure 2.31).

4. cette indication est volontairement imprécise car si le rendement du modulateur réalisé est
fonction du rendement de la cellule, ce dernier n’est pas le seul critére entrant en jeu dans le
rendement final
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FIGURE 2.30 — Multiples capacités placées le long de 'accés d’alimentation afin
de lisser les appels de courant dus & la commutation. Elles sont placées telles que

Cir<Cy<...<(C,

G,

E,0 Il o E,

G,

FIGURE 2.31 — Schéma d’une capacité X2Y, avec ses 4 accés dont deux de masse

(G1 et G2)

ii. Transistors T; et Ty sont tous deux des transistors GaN. Ce choix a été
fait en vertu des propriétés évoquées précédemment, a savoir de faibles capacités
parasites aux acceés et une tension de grille négative.

Si le transistor Ty est utilisé au courant maximum (/pgs), le temps d’établisse-
ment du courant dans Ty, c’est-a-dire le temps de mise & ON de la cellule, va étre
augmenteé.

La tension Vpp est de 30 V et la charge est de 16.6 2. Ainsi, la contrainte en cou-
rant est d’environ Ip = 2 A. L’utilisation d’un transistor Ty surdimensionné permet
d’obtenir un temps de commutation plus court. Ceci est lié & un fait évoqué précé-
demment : le fait d’utiliser un transistor surdimensionné permet de ne pas attendre
que la tension Vg n’atteigne 0 V et de gagner sur le temps de commutation.

Ainsi, avec les valeurs suivantes :

— Vo, =-16V;

— Ry, vaut 16 Q;

— Ry vaut 5 Q;

— La tension Vgsz orr vaut -1.55 V;

— VDD =30 V;
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— Rps1_orr = 4 kQ;
Les calculs ont été réalisés pour deux tailles de transistors Ty différentes a titre
d’exemple :

1. Transistor Ty & Ipgg de 6 A

— Cas = 12 pF;
— Cap = 2 pF;
— Ry 140 Q;

— Rps2 on = 100 m€2;
2. Transistor Tg a IDSS de 18 A (CGS =24 pF et CGS =4 pF)

— Cag = 36 pI;
— Cgp = 6 pF;
— Ry : 14 Q;

- RDSQ_ON =33 m¢).

Avec le transistor Ty de Ipgs 6 A, on obtient un temps ¢, de 3.4 ns.

Avec le transistor Ty de Ipgs 18 A, on obtient un temps ¢ de 1.9 ns.

Il apparait ainsi que le temps de montée t, est une fonction décroissante du
développement de grille du transistor Ts. Un autre point incite a choisir un transistor
Ty surdimensionné : la diminution de Rpss on qui aura tendance a augmenter le
rendement a ’état ON.

Deux topologies de circuits ont été réalisés :

Le transistor T; commun aux deux topologies est un 6x400 pm (développement
total 2.4 mm).

Concernant le transistor T5, deux développements ont été retenus :

— l'un avec une barrette Ty de 8 X 6 x 400 um, soit un développement total de

19.2 mm et IDSS ~ 13 A;
— l’autre avec une barrette Ty de 15 x 6 x 400 um, soit un développement total
de 36 mm et Ipgs =~ 25 A.

Sur les 19 circuits réalisés, T est un 8 x 6 x 400 pum.

— 15 d’entre eux comprennent une barrette de 8 x 6 x 400 um pour Ts;

— 4 d’entre eux comprennent une barrette de 15 x 6 x 400 wm pour Ts.

Taille transistor Ts T, Ty Techno. (T1/T3) | Nbr. de cellules
AEC1815 | AEC1815 AlGaN/AlGaN 3
8 X 6 X 400 pum JD-16 JD-16 InAIN/InAIN 6
JD-16 AEC1815 InAIN/AlGaN 6
15 X 6 X 400 pm AECI1814 | AEC1814 AlGaN/AlGaN 4

TABLE 2.2 — Récapitulatif des cellules réalisées

iii. Connexions et substrat Le substrat sur lequel est monté le circuit
est un substrat de 254 um d’épaisseur et de permittivité relative est €, = 10.9. Les
simulations ont montré que la stabilité est améliorée par rapport a des substrats plus
fins : cette configuration réduit les capacités parasites reliant les lignes a la masse.
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Les fils réalisant les connexions entre les lignes et les transistors d’une part,
puis les lignes et les pattes du boitier d’autre part sont des fils d’or de 17.5 um de
diameétre. Parmi celles possibles, cette solution était celle permettant de présenter
la plus grande section de conducteur, présentant ainsi moins de self parasite et une
plus faible résistance face aux courants en jeu, qui sont de plusieurs ampeéres.

iv. Conception La conception du circuit est réalisée sous ADS. Le circuit
est visible figure 2.32.

19.3 mm

A
Y.

T Fils
! (bondings) VOUT

Capacités
X2Y

FIGURE 2.32 — Schéma du circuit hybride

La fabrication des circuits hybrides a consisté dans un premier temps a faire
réaliser le circuit imprimé (partie jaune et noire sur la figure 2.32). Dans un second
temps, les composants (résistances, condensateurs, transistors...) ont été montés sur
le circuit puis 'ensemble fixé dans le boitier.

2.4.2 Reéalisation du circuit

Le circuit réalisé est visible sur la photographie 2.33.

La réalisation du circuit a fait I'objet d’'un compromis entre une solution en
composants discrets avec des transistors en boitiers, présentant 'avantage d’étre
modifiable mais dont les performances sont limitées et une solution intégrée mono-
lithique (MMIC) performante mais n’autorisant aucune modification.

Elles sont congues pour étre intégrées a un boitier capable de dissiper une forte
puissance thermique.

Les dimensions du circuit placé a l'intérieur du boitier sont 19.3 x 7.1 mm.

Un critére déterminant dans la réalisation du montage est le refroidissement du
transistor de puissance. Celui-ci est monté en source flottante (sortie Voyr). Aucun
des accés n’est la masse. Il est donc nécessaire d’utiliser des transistors sans vias qui
sont brasés sur le fond du boitier. Cela permet un bon refroidissement de Ty alors
qu’aucun acceés n’est relié a la masse.
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R RSB

FIGURE 2.33 — Photo du circuit hybride a l'intérieur du boitier Zentrix, zoom sur
les transistors T; et T

T5 est donc un transistor coplanaire donc les connexions électriques sont réalisés
a 'aide de fils de bonding.

T, et Ty sont donc placés sur des évidements sur le fond du boitier.

Un point a particuliérement attiré notre attention au niveau de la conception du
circuit. La stabilité du montage est extrémement sensible a la topologie du circuit
au niveau de la grille de Ty (d’ou la présence de Rg, créant des pertes a cet endroit).
Nous avons constaté que plus longue était la piste électrique a cet endroit, plus le
risque d’instabilité augmentait. Nous avons donc fait en sorte que la piste soit la
plus courte possible entre la grille de Ty et la résistance Rs.

Le substrat utilisé est un Roger RT6010 (e, = 10.9) d’épaisseur 254 pm.

Quatre types de cellules ont été réalisées. Le tableau 2.2 récapitule les cellules
réalisées.

Les mesures sont réalisées a partir d’une cellule intégrée & un banc d’essai (fi-
gure 2.34).

2.4.3 Mesures des formes temporelles

Nous avons dans un premier temps réalisé les mesures sur la cellule commandée
directement par un AWG (Arbitrary Waveform Generator). La mesure est effectuée
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Charge Cellule Sonde Capacités
16 Ohm hybride oscilloscope  de ligne

FIGURE 2.34 — Photo du banc d’essai

a ’aide d’un oscilloscope au niveau de la sortie chargée sur 16 €2 (figure 2.35).

—T
<

Oscilloscope
>

FIGURE 2.35 — Schéma de la cellule sous test

Les mesures ont été réalisées sur les deux configurations de cellules présentées
précédemment.

a) Transitions

Nous avons dans un premier temps mesuré les temps de montée et de descente
de la tension de sortie de la cellule. Elle est ici commandée par un signal carré
figure 2.36.

On obtient les slew rate suivants :

— 4 V/ns pour la transition OFF-ON;

— -5.4 V/ns pour la transition ON-OFF.

pour des temps de montée et de descente de respectivement 5.3 et 5.8 ns.

L’instabilité visible figure 2.41 n’apparait qu’a des fréquences de plusieurs di-
zaines de mégahertz. Ainsi, elle n’était pas présente lors des mesures a 'origine de
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FIGURE 2.36 — Transitions ON-OFF et OFF-ON.

la figure figure 2.36.

Les mesures ont montré que certaines cellules présentaient une instabilité a I’état
bas, ce qui confirme qu’un soin particulier doit étre apporté a la stabilisation de la
cellule.

b) Régime établi

Les mesures ont été automatisées a ’aide d'un programme LabVIEW comman-
dant '’AWG et l'oscilloscope. Le fonctionnement de ce dernier consiste a relever les 4
canaux d’entrée de 1'oscilloscope pour une fréquence et un rapport cyclique donnés
du signal d’entrée. Nous avons fait varier le rapport cyclique a de 10 a 90%.

La tension d’alimentation est de 30 V.

Les résultats obtenus en terme de tenue en fréquence sont les suivants :

i. A 100 kHz La figure 2.37 met en évidence les tensions d’alimentation et
de sortie.

La tension d’alimentation est stable a 100 kHz : son écart type est de 57 mV.

La tension de sortie est un signal carré. Les deux tensions prises par le signal
sont : 5.3 V a I'état bas et 19.6 V a I’état haut, soit 0.4 V de tension de déchet.

ii. A 1MHz Les mesuresa 1 MHz sont visibles figure 2.38.
A 1 MHz, la tension d’alimentation subit des variations & hauteur d’un écart
type de 102 mV.

iii. A 10 MHz La figure 2.39 montre les formes d’onde a 10 MHz.

A 10 MHz, l'oscillation de la tension d’alimentation suit un écart type de 378
mV.
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FIGURE 2.37 — Tensions en sortie de la cellule et sur la ligne d’alimentation a 100
kHz
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FIGURE 2.38 — Tensions en sortie de la cellule et sur la ligne d’alimentation a 1 MHz

La période est de 100 ns, chaque état (ON ou OFF) dure donc 50 ns. Les temps
de montée et de descente étant respectivement de 5.3 et 5.8 ns, ceux-ci représentent,
a 10 MHz, un peu plus de 10 % de la durée de chaque état.

A partir de 10 MHz nous allons vers des fréquences oil les temps de montée et
de descente ne sont plus négligeables devant les périodes de commutation.

iv. A 20 MHz (figure 2.40) L’oscillation sur la tension d’alimentation
est de 333 mV en écart type. Les temps de montée et de descente représentent
maintenant 20 % de la durée de chaque état. Le signal n’est plus aussi parfait qu’a
basse fréquence mais il atteint toujours ses extrema.
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FIGURE 2.39 — Tensions en sortie de la cellule et sur la ligne d’alimentation & 10
MHz
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FIGURE 2.40 — Tensions en sortie de la cellule et sur la ligne d’alimentation a 20
MHz

v. A 30 MHz (figure 2.41) A 30 MHz, la cellule se met & osciller. Nous
avons donc arrété les mesures a cette fréquence.

2.4.4 Bilan énergétique expérimental

La tension d’alimentation est de 30 V.
La puissance sur charge de 16.7 €2 pour une tension de 29.2 V. La puissance a

29.22
I'état ON est donc Poy = 67 51.2W. La tension a 1’état bas est de 4.9 V. La
chute de tension au sein de T4 est donc de 0.8 V.

R 29.2
A T’état ON, le courant traversant le transistor Ty et la charge Ry, vaut 67 =
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FIGURE 2.42 — Rendements en fonction de la fréquence, pour différents rapports
cycliques de 20 % a 80 %

1.75A. La puissance qu’il dissipe est de 1.75 x 0.8 = 1.4W. Le rendement a l’état
ON vaut donc :

51.2
2% 973
"= 512114 %

Ceci corrobore le fait que les pertes ont lieu a I’état OFF et aux transitions.

Les mesures ont été réalisées pour une gamme de fréquences allant de 0.1 a 20
MHz (avec comme rapports cycliques 60 % et 80 %).

La figure 2.42 montre le rendement en fonction de la fréquence pour différents
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Chapitre 2. La cellule de commutation

rapports cycliques.

On peut considérer que les fonctions f,(f) sont des fonctions affines.

Pour les rapports cycliques les plus bas, le rendement est faible. En effet, la cellule
passant le plus de temps a I’état OFF, c’est-a-dire a I’état ou la consommation est
nécessaire au fonctionnement de la cellule mais ne se retrouve pas dans la puissance
utile. Le rendement & I’état ON étant excellent, plus le rapport cyclique est élevé,
meilleur est le rendement.

Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre une analyse détaillée du fonctionnement
de la cellule de commutation.

Le role des différents composants a été analysé afin de comprendre leur impact
sur les critéres de conception tels que la stabilité, la vitesse de commutation, le
rendement et le courant de sortie.

L’influence des caractéristiques intrinséques du transistor de sortie (V},, Ipss,
Cgs, Cap) sur le fonctionnement de la cellule est identifié.

Il se dégage ainsi quelques régles de conception :

— le transistor Ty doit étre largement surdimensionné de fagon a travailler en
zone ohmique a I’état ON. Typiquement, on peut choisir son courant Ipss au
moins 4 a 5 fois supérieur au courant maximum imposé par la charge et la
tension I’alimentation Vpp ;

— les résistances Ry et Ry n'ont qu’un réle de stabilisation de la cellule. L’in-
stabilité du systéme est provoquée par un gain supérieur a 0 dB lorsque la
phase est nulle avec une dérivée négative. Ainsi, leur role est de diminuer le
gain en boucle ouverte aux fréquences ou il y a risque d’oscillation. Dans la
mesure du possible, leurs valeurs doivent rester faibles de fagon a ne pas trop
impacter la vitesse et la consommation ;

— le choix de la résistance Ry est essentiel puisque celle-ci impacte directement
la consommation a I’état OFF et le temps de commutation. Sa valeur repose
sur un compromis vitesse/rendement ;

— le transistor T4 doit présenter une résistance drain-source élevée au pince-
ment. Sa taille est peu critique.

Nous avons montré dans ce chapitre des réalisations hybrides des cellules. Les ré-

sultats obtenus valident les études théoriques et permettent d’envisager 'utilisation
de cette cellule pour la conception de modulateurs de polarisation.

78



Chapitre 3

Conception de modulateurs de
polarisation

Introduction

Ce chapitre présente la conception et la réalisation de deux circuits de gestion
dynamique de polarisation. Ces circuits utilisent tous deux comme brique de base
la cellule hybride présentée dans le chapitre précédent.

Le premier circuit de gestion de polarisation proposé est dédié a la mise en
ceuvre de 'envelope tracking continu (ETC). Il s’agit d'un convertisseur abaisseur
commandé par un signal PWM généré a partir du signal d’enveloppe.

Le deuxiéme circuit de gestion de polarisation est dédié a I'implémentation de
I'envelope tracking discret (ETD). 11 s’agit d’un systéme de commutation d’alimen-
tations sur 4 niveaux utilisant lui aussi comme brique de base plusieurs cellules de
commutation.

La fin de ce chapitre est consacrée au couplage du modulateur de polarisation
ETD a un amplificateur de puissance afin d’évaluer les performances globales du
systéme et d’analyser le comportement des circuits lors de leur association.

3.1 Le systéme d’envelope tracking

3.1.1 Description du systéme

Nous présentons dans ce paragraphe ’environnement développé autour du mo-
dulateur de polarisation afin de reproduire un systéme d’envelope tracking réaliste.
Ce systéme, présenté figure 3.1, a été congu pour gérer, sans modification matérielle
soit une modulation de polarisation pour 'ETC soit pour 'ETD.

Le signal d’entrée du systéme est ’enveloppe de la modulation RF. Dans notre
cas, elle sera délivrée par un générateur de type AWG. Elle pourrait étre issue d'un
détecteur d’enveloppe.

Le schéma bloc du systéme développé est visible figure 3.2.
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3.1. Le systéme d’envelope tracking

3.1.2 Présentation des différents éléments du systéme
a) Convertisseur analogique numérique (CAN)

Le CAN (figure 3.3) utilisé présente les performances suivantes :

— 2 voies d’'une résolution de 14 bits en paralléle;

— fréquence d’échantillonnage maximale de 125 MHz;

— bande passante : DC — 70 MHz.

Pour notre application, nous avons utilisé le demoboard de Linear Technology
sur une seule des deux voies disponibles et une fréquence d’horloge externe de 50
MHz.

/ e e
k ® eeeceeep
FPGA CAN

FIGURE 3.3 — Photo du convertisseur analogique-numérique et du FPGA

b) Field Programmable Gate Array (FPGA)

Le FPGA est un circuit logique programmable. A la différence d’un microproces-
seur ou d'un DSP (Digital Signal Processor), il n’exécute pas de lignes de code. On
utilise un langage permettant de décrire le circuit logique que I'on veut implémenter
au sein du FPGA. Ce langage est nommé VHDL pour VHSIC Hardware Description
Language (VHSIC signifie Very High Speed Integrated Circuits).

Le modéle utilisé ici est un Spartan-3E. Ce modéle contient une horloge interne
de fréquence maximale 333 MHz et peut étre synchronisé sur des signaux externes
(ou les générer) de 50 MHz.

C’est au sein d’un programme implémenté dans le FPGA que sont décrites les
fonctions telles que la PWM (décrite en détails en annexe A); la commande de
commutation, ainsi que les autres éléments nécessaires au programme.

En effet, la carte FPGA est équipée de périphériques d’entrée/sortie, comme un
écran d’affichage 2 lignes, une sortie VGA, une entrée clavier PS-2, des boutons
poussoirs, des ports série, etc.

La communication avec ces périphériques fait partie intégrante du programme
embarqué dans le FPGA.
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c) Etage driver

Le FPGA génére un signal de commande égal 4 0 V a I’état bas et 2.5 V a I'état
haut. Or, la tension de pincement V], du transistor de commande T est négative. Le
driver a donc pour réle de convertir la commande positive du FPGA en commande
négative permettant de piloter T;.

Il est réalisé a partir d’'un amplificateur opérationnel en montage inverseur (fi-
gure 3.4) de gain -1 et de bande passante 1.2 GHz.

/it "
= Jl.l.l.l.l.'.n.ﬂ”l 33V Vers

+2. . > .
Provenance oV :}
FPGA R,

R,

FIGURE 3.4 — Schéma du montage inverseur

L’alimentation de 'amplificateur opérationnel en £5 V se fait via une alimenta-
tion symétrique externe et est stabilisée par deux régulateurs situés sur le circuit.

3.2 Modulateur de polarisation PWM pour 'ETC

3.2.1 Conception du circuit
a) Reéalisation

Le circuit est réalisé a partir d’une cellule, de deux accés d’alimentation et deux
diodes (figure 3.5) sur un substrat de 1.6 mm d’épaisseur. Il contient les drivers,
les diodes de protection, les capacités de ligne, et est con¢u pour étre implanté sur
un radiateur afin que le flux thermique en provenance de Ty puisse étre évacué
(figure 3.6).
Les capacités de lignes sont présentes sur le circuit mais n’ont pas été représentées
figure 3.5 dans un souci de simplification du schéma.
Ce circuit comprend deux lignes d’alimentation telles que Vppi > Vppa. Vpp1 est
hachée par la cellule, Vpps est directement présentée sur la diode.
Les diodes D1 et D2 ont un réle d’isolation des alimentations.
— si la cellule est a I’état ON, la tension Vpp; est appliquée sur la sortie du
circuit. Sans la diode D2, le courant irait vers 'alimentation Vpps car celle-ci
a une tension inférieure & Vppy.

— ¢i la cellule est a I'état OFF, la tension Vpps serait appliquée.

Dans les deux cas, il est nécessaire de protéger la cellule qui est a I’état OFF.
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FIGURE 3.5 — Schéma du circuit PWM
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FIGURE 3.6 — Photo du circuit PWM

b) Diodes SiC

Les diodes utilisées lors des mesures sont des diodes CREE C3D06060G fort
courant (6 ampéres). Nous avons choisi ces diodes pour leur capacité a supporter de
forts courants.

Leur role est d’isoler les cellules qui sont & 1’état OFF de la tension appliquée
sur la charge par la cellule a I’état ON.

Elles sont modélisées en sens passant par une source de tension continue Vi
en série avec une résistance Rt. Le constructeur donne un modéle dépendant de la
température telle que la tension aux bornes de la diode en fonction de la température
T en degrés Celsius et de courant en ampéres :
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Vaiode (T, In) = Vr + Ip X Ry (3.1)

avec Vpr = 0.975 —T-0.001 et Rt = 0.09 4+ T"-0.00051

On obtient, pour une température de 25 degrés, une tension de seuil de Vi = 0.95
V et une résistance équivalente de Rt = 103 mf).

On constate ainsi que la tension aux bornes de la diode est de I'ordre de 1 V.
Pour un courant de 2 A, on peut estimer que ’énergie dissipée dans la diode est de
2 W. A titre indicatif, sur une puissance totale consommée de 50 W, ceci représente
4 points de rendement et sera & prendre en compte dans le bilan énergétique.

c) Principe de la chaine d’amplification d’enveloppe

La modulation PWM consiste a commander 1’élément de commutation de puis-
sance avec un signal carré dont le rapport cyclique a(t) est variable et dont la
fréquence foqc €st constante.

Si la largeur spectrale fo,, de «(t) est de I'ordre de 8 & 10 fois inférieure a
felock, alors la moyenne flottante sur le méme nombre de périodes d’un tel signal est
proportionnelle & «(t).

Cette moyenne est effectuée a ’aide d’un filtre passe bas de fréquence de coupure

fe telle que fenw < fo < Jetock

Ainsi a(t) étant proportionnel a ’enveloppe du signal a amplifier, on reconstitue
I’enveloppe a 'aide d’un filtre passe bas d’ordre 4.

appelé filtre de reconstruction.

d) Le filtre de reconstruction

Le filtre de reconstruction est un filtre passe bas de type Butterworth d’ordre 4.
Afin d’anticiper les différentes topologies de circuits réalisés, quatre filtres ont été
congus, en combinant 2 impédances de charge et 2 fréquences de coupure possibles.
Les fréquences visées sont 4 et 10 MHz, les impédances présentées dans la bande
passante sont de 16.7 et 25 €.

FIGURE 3.7 — Schéma du filtre de reconstruction

La figure 3.7 montre I'architecture du filtre de reconstruction constitué dune
cascade de deux cellules LC série.
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3.2. Modulateur de polarisation PWM pour 'ETC

Le tableau 3.1 récapitule les valeurs des éléments pour chacun des quatre circuits
réalisés. Entre parenthéses, se trouve la valeur idéale des éléments, hors parentheéses,
la valeur expérimentale utilisée pour la réalisation du filtre.

Filtre L1 (LLH) Lg (}LH) Cl (HF) 02 (DF)
4 MHz / 25 Q 0.76 1.8 2.9 1.2
4 MHz /16 Q | 0.51 (0.49) | 1.3 (1.2) | 4.3 (4.6) | 1.8 (1.9)
10 MHz / 25 © 0.30 0.74 1.2 0.49
8 MHz / 16 €2 | 0.30 (0.24) | 0.47 (0.59) | 2.7 (2.3) | 0.72 (0.95)

TABLE 3.1 — Valeurs des éléments du filtre.

Les inductances utilisée sont fournies par Coilcraft et font partie de la série 2009.
Nous avons fait ce choix car elles présentent la plus faible résistance série Rpc, de
I'ordre de 0.6 mf2 et pour leur capacité a supporter des courants élevés. Ainsi, nous
nous sommes assurés que la dissipation énergétique au sein de I'inductance serait la
plus faible possible.

—
L
RVAR2
CS RCAPA
RDC RVARI LVAR

FIGURE 3.8 — Modéle de I'inductance

Le modeéle de I'inductance fourni par le constructeur est visible figure 3.8. 1l
est constitué d'un résistance série Rpc et de trois branches paralléles. Les valeurs
des paramétres du modéle que nous allons donner correspondent au modéle d'une
inductance de 1.8 uH.

— Rcapa = 325 Q

— Cs = 13.3 pF : composante capacitive parasite de la self

- RVARQ . définie telle que RVAR2 =0.194- \/7

— Ryar1 = 35-107%/f

— Lyar : inductance du composant. Elle est représentée par une réactance va-

riant en fonction de la fréquence.

Zuan(f) = 1075270 f x (2 —0.012- 10g(8.38-107° - f))

— Rpc = 0.588 mf2

La figure 3.9 montre la concordance entre le modéle et les mesures pour la version
[4 MHz; 25 Q. Ainsi, 'atténuation du filtre est bien celle attendue : la fréquence de
10 MHz est réjectée de 40 dB. Les pertes résiduelles sont liées aux pistes présentes
sur le circuit réel et dont il n’a pas été tenu compte en simulation.
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FIGURE 3.9 — Comparaison mesure/simulation du filtre passe bas a f. = 4dMHz

Les filtres réalisés & partir de ces composants répondent donc & nos besoins en
termes de pertes énergétiques et de réjection de la fréquence d’horloge.

Le filtre se situe sur un circuit indépendant relié au circuit de commutation par
des connecteurs SMA. On peut ainsi envisager de retirer le filtre pour les besoins de
la mesure.

e) Formes temporelles en simulation

La fréquence f choisie pour les simulations est 18.75 MHz, qui est la fréquence
expérimentale maximale possible pour le FPGA utilisé.

La figure 3.10 représente les tensions de commande, d’entrée et de sortie du filtre.
Les tensions d’alimentation de la cellule sont de 30 V et 12 V. Le rapport cyclique
varie entre 20 % et 80 %.

Sur la figure 3.10, la tension représentée en tirets représente le signal de puissance
découpé par la cellule de commutation et appliqué a I’entrée du filtre de reconstruc-
tion. Le signal en pointillé représente la sinusoide reconstituée par le filtre passe bas
d’ordre 4 de fréquence de coupure 4 MHz et d'impédance de charge 16 €2.

La tension en sortie est une sinusoide variant de 11.9 & 24 V. Elle semble repro-
duire fidelement le signal attendu.

f) Rendement en statique

Nous avons évalué le rendement en simulation pour un rapport cyclique fixe o =
50 % et une fréquence d’horloge variant de 0.1 a 30 MHz (figure 3.11) en l’absence
de filtre de reconstruction, son impact sur le bilan énergétique étant négligeable.

La figure 3.11 prédit que le rendement est une fonction décroissante de la freé-
quence. Il varie de 88.3 % pour f = 100 kHz 4 80 % a f = 30 MHz.

Nous avons ensuite évalué le rendement pour f = 20 MHz et un rapport cyclique
« variable de 10 % a 90 %.

La figure 3.12 prédit que le rendement est une fonction croissante de «. On
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FIGURE 3.11 — Rendement du modulateur en fonction de la fréquence & oo = 50 %.

remarque que le rendement a une allure de fonction affine de «, variant de 74 %
pour o = 10 % a 86.7 % pour a = 90 %.

L’écart de 10 points de rendement entre la prédiction de la méthode analytique
et la simulation est due au fait que le calcul analytique ne tient pas compte des états
transitoires, générateurs de pertes énergétiques.
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FIGURE 3.12 — Rendement du modulateur en fonction du rapport cyclique a a
ferc = 20 MHz

3.2.2 Reésultats expérimentaux
a) Environnement expérimental

Le modulateur est constitué de la partie puissance mais aussi d’une partie com-
mande, réalisant 'interface entre le signal analogique d’enveloppe et la commande
réalisée a partir de signaux numeériques.

Ainsi, le signal d’enveloppe est traité par le convertisseur analogique numérique
puis par le FPGA.

b) Résultats

Ces mesures sont faites a rapport cyclique constant et a fréquence variable (fi-
gures 3.13 a 3.16).

Conformément au schéma figure 3.5 rappelé ci-dessous, la tension d’alimentation
de la cellule Vpp; est la plus élevée : 30 V et la tension d’alimentation Vpps de la
diode est la plus basse : 12V.

Sur la figure 3.13, ot le signal de commande est & une fréquence de IMHz avec un
rapport cyclique de 50%, on constate une bonne intégrité du signal de sortie. Notons
la présence d’oscillations amorties a ’établissement de ’état haut. Leur fréquence
est d’environ 60 MHz.

La tension sur la ligne d’alimentation est stable bien qu’elle subisse une légére
perturbation aux instants de commutation.

La figure 3.14 montre les tensions & une fréquence de commutation de 5 MHz, un
rapport cyclique o = 50 %, Vpp1 = 30 V et Vppe = 12 V. La durée de l'oscillation
amortie évoquée pour la figure 3.13 n’est plus négligeable devant la durée d’une
période.
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On constate sur la tension d’alimentation Vpps que lors de la transition vers
I’état bas celle-ci subit une perturbation. Cela correspond a l'instant ot le courant
s’établit dans la ligne Vpps.
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FIGURE 3.14 — Formes temporelles pour une fréquence d’horloge de 5 MHz, o = 50
%

A 10 MHz (figure 3.15), l'oscillation est toujours présente mais I'allure carrée du
signal reste conservée.

L’amplitude de la perturbation sur les lignes d’alimentation reste contenue a une
amplitude de 4 V.

La figure 3.16 & 20 MHz met en évidence que le montage est capable de fonc-
tionner jusqu’a des fréquences de 20 MHz.

La capacité du circuit a fonctionner & 20 MHz est indispensable étant donné que
le FPGA génére un signal PWM dont I'horloge foy est & 18.75 MHz.
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FIGURE 3.15 — Formes temporelles pour une fréquence d’horloge de 10 MHz
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FIGURE 3.16 — Formes temporelles pour une fréquence d’horloge de 20 MHz

3.2.3 Mesures en dynamique

Les mesures qui suivent ont été réalisées en appliquant un signal sinusoidal sur
I'entrée du CAN grace a un AWG. Le signal PWM pilotant la cellule présente une
fréquence de commutation de 18.75 MHz (liée au fonctionnement du FPGA).

La charge en sortie du filtre présente une résistance pure de 16.6 2.

Le filtre est un Butterworth d’ordre 4, adapté pour présenter en entrée et en
sortie sur 16 €2 dans sa bande passante. Sa fréquence de coupure est 4 MHz.

Les figures 3.17 a 3.21 représentent la tension a I'entrée du CAN ainsi que la
sortie du modulateur.

On peut constater que le modulateur peut aisément répéter des fréquences at-
teignant 4 MHz (soit un facteur d’environ 5 avec la fréquence d’horloge).

Ceci démontre la capacité du modulateur PWM & reproduire un signal d’enve-
loppe jusqu’a 4 MHz.

La figure 3.22 présente une unique période d’enveloppe permettant d’apercevoir
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FIGURE 3.17 — Signaux d’entrée et sortie du modulateur PWM a 100 kHz
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FIGURE 3.18 — Signaux d’entrée et sortie du modulateur PWM a 500 kHz

le signal PWM en sortie de la cellule dont la fréquence est fo = 18.75 MHz (période
T ~ 53 ns). On remarque les variations de rapport cyclique sur une période, en
corrélation avec la valeur instantanée de 1’enveloppe.

3.3 Systéme de commutation d’alimentations pour
I’ETD

3.3.1 Analyse du systéme de commutation
a) Principe et topologie

L’envelope tracking discret (ETD) consiste a discrétiser l’enveloppe sur un
nombre fini de niveaux. Le choix réalisé ici est un envelope tracking a 4 niveaux.
Quatre alimentations de valeurs différentes sont commutées par les cellules. Le
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FIGURE 3.22 — Zoom sur une période d’enveloppe a 2 MHz

choix du nombre de cellules découle d’'un compromis :
— un nombre insuffisant de cellules entrainerait un suivi d’enveloppe grossier ;
— un trop grand nombre de cellules entrainerait une baisse du rendement du
modulateur : a tout instant, un modulateur a n cellules contient n — 1 cel-
lules & I’état OFF, dont on rappelle que la consommation est non nulle. La
consommation des cellules a I’état OFF diminue le rendement du modulateur.
Nous avons donc choisi une commutation & 4 niveaux d’alimentation (figure 3.23).
Les diodes ont le méme role que pour le systéme précédent : elles servent a éviter
que la tension Voyr ne soit appliquée a la sortie des cellules a I'état OFF.
La ligne concernant la tension la plus basse (Vpp4) ne dispose pas de cellule,
mais est directement reliée a la diode, a la vue des deux configurations suivantes :
— soit une des cellules est active, auquel cas la diode D4 se bloque d’elle-méme ;
— soit les trois cellules sont a I’état OFF, donc la diode s’ouvre grace a la tension
Vbpa-
Ceci permet de gagner en complexité d’une part ; en consommation d’autre part :
puisque trois cellules au lieu de quatre évitent les pertes qu'une quatrieme cellule
engendrerait.

b) Formes temporelles en simulation

A partir de la cellule élémentaire nous avons réalisé les simulations afin de tenter
de prédire le comportement du circuit réel. Nous utilisons le circuit simulé au para-
graphe 2.3.1 page 58 comme brique élémentaire pour la simulation du circuit ETD
représenté figure 3.23. Comme dans les précédentes simulations, le transistor T est
la barrette 8 x 6 x 400 wum. La charge est résistive et vaut 16.6 €.

Les simulations ont été réalisées avec deux types de diodes de protection, afin de
rendre compte de leur influence sur la commutation.

Elles sont réalisées dans un premier temps avec un modéle de diode SiC 1500 pm
réalisée par I1I-V Lab. Elle n’est pas strictement identique a celle utilisée en mesures
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VDDI

FIGURE 3.23 — Schéma bloc du systéme ETD

(diode CREE 6 A) mais dispose de propriétés similaires. Le but est de tenir compte
des imperfections d’une telle diode et de voir les influences sur la commutation.

Dans un second temps, des simulations avec un modeéle de diode idéale ont été
réalisées pour comparaison.

i. Diode SiC La figure 3.24 montre les tensions de sortie pour une commu-
tation ordonnée lors de laquelle ’ensemble des états est répété de fagon cyclique.
Les tensions d’alimentation sont :

— Vop1 =30V
— Vbp2 = 24V
— VDDg =18V
— VDD4 =12V

Sur la figure 3.24, la durée d’un état est de 50 ns. Le circuit change donc d’état
a la fréquence de 20 MHz.

Les tensions lues a la sortie correspondent a la tension d’alimentation diminuée
de la tension de déchet perdue dans le transistor et dans la diode. On obtient :

— Etat haut : 28.0 V chute de tension : 2 V
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FIGURE 3.24 — Tensions de commande ; tension de sortie avec diode SiC

— Etat 2 : 22.3 V chute de tension : 1.7 V

— Etat 3 : 16.5 V chute de tension : 1.5 V

— Etat bas : 11.5 V chute de tension : 0.5 V

Plus le courant passant dans la diode et dans le transistor T est élevé, plus la
chute de tension est élevée. Ceci s’explique par la tension de seuil de la diode et par
la résistance Ron du transistor Ts.

Les slew rate mesurés sont :

— 2.1 V/ns pour le slew rate montant

— -1.2 V/ns pour le slew rate descendant

ii. Diode idéale Afin de comprendre 'influence de la diode, le modéle de
diode « réaliste » SiC a été remplacé par une diode idéale (figure 3.25).

Les tensions sur la charge sont :

— Etat haut : 27.9 V chute de tension : 2.1 V

— Etat 2 : 22.2 V chute de tension : 1.8 V

— Etat 3 : 16.3 V chute de tension : 1.7V

— Etat bas : 11.2 V chute de tension : 0.8 V

Les tensions en sortie sont sensiblement les mémes car la tension de seuil de la
diode est identique. En revanche, les slew rate sont sensiblement différents :

— 4.7 V/ns pour le slew rate montant

— -30 V/ns pour le slew rate descendant

La diode idéale n’ayant pas d’effet sur le slew rate, celui-ci s’en trouve sensible-
ment amélioré.
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FIGURE 3.25 — Tensions de commande ; tension de sortie avec diode idéale

Il apparait donc que la diode a une influence de premier plan sur les performances
en rapidité de commutation du modulateur.

c) Rendement

Nous allons nous intéresser dans cette section au rendement du modulateur en
simulation. Ces simulations de rendement ont été réalisées avec le modéle de diode
SiC.

Voici les rendements aux différents états :

— Etat haut : m = 97.7 % pour une puissance consommeée de P = 48.0 W

— 2¢éme état : 75 = 94.8 % pour une puissance consommée de P,y = 31.3 W

— 3éme état : n3 = 69.8 % pour une puissance consommée de P.,,3 = 22.9 W

— Etat bas : ns = 51 % pour une puissance consommée de P,y = 14.8 W

Plus I'état actif est haut — c’est-a-dire plus il génére une puissance de sortie
importante — plus le rendement est élevé.

En effet, le rendement peut s’exprimer ainsi :

P, charge
Pcharge + Ppertes

T] =
Plus I'état est haut, plus Poharge augmente grace a une tension plus élevée sur la
charge. P,eres €st due aux deux cellules qui sont a I'état OFF. Lorsque le modulateur

est a I'état haut ou a I'état 2, Peparge => Ppertes, donc 7 tend vers 100 %.
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A Tétat bas, trois cellules sont a I'é¢tat OFF donc Pperes €st maximale, et Poparge
est minimale (la tension sur la charge est au plus bas). Ceci explique le mauvais
rendement a cet état de fonctionnement.

Ce rendement doit étre pondéré par les puissances consommées. Ainsi, pour
un régime de fonctionnement ou les niveaux sont équirépartis, le rendement du
modulateur se calcule de la fagon suivante :

n
g Pconsz' *1)
=1

Nequi = (3.2)

n
E Pconsi
i=1

Ot n est le nombre de niveaux de sortie du modulateur.

Par application numérique, on obtient un rendement 7equi = 85.6%.

Il faut également tenir compte du fait que les modulations ne sont pas équipro-
bables en général. Ainsi, la prédiction du rendement du modulateur en fonction de la
modulation doit également étre pondéré par la densité de probabilité de ’enveloppe
du signal & amplifier.

Ici typiquement, si le signal & amplifier se situe majoritairement vers les faibles
puissances, il affectera plus de poids a I’état bas du modulateur, donc en baissera le
rendement global.

Il faut noter que ce calcul néglige les pertes liées aux transitions donc n’est valable
qu’a basse fréquence.

3.3.2 Conception et réalisation du circuit
a) Reéalisation

Les composants utilisés (diodes, transistors, étage driver) sont identiques a ceux
utilisés pour 'ETC. Le modulateur discret utilise 3 cellules pour la commutation de
4 niveaux d’alimentation (réalisation figure 3.26 et schéma de principe figure 3.27).

3.3.3 Reésultats expérimentaux
a) Mesures des formes temporelles

Les résultats donnés ici sont les formes d’onde de tension en sortie du modulateur
pour un signal modulant allant de 0.5 & 10 MHz (figures 3.28 & 3.31).

Il faut noter que sur une période du signal d’enveloppe, le modulateur procéde
a 6 commutations. Ainsi, pour une fréquence de 1 MHz, le modulateur commute &

6 MHz.
Pour les mesures qui suivent, les tensions d’alimentation sont :

- VDD1:30V
- VDD2:24V
— Vpp3 =18V
— Vopu =12V
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FIGURE 3.26 — Photographie du modulateur ETD
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FIGURE 3.27 — Schéma du modulateur ETD
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La figure 3.28 montre les formes d’ondes de tension pour un modulant de 500
kHz (commutation & 3 MHz).
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FIGURE 3.28 — Tensions de commande et tension mesurée en sortie du modulateur
pour une fréquence de 500 kHz (feony = 3 MHz)

Nous pouvons constater qu’a la fréquence de 500 kHz, la forme temporelle du
signal de sortie est bien restituée, validant le principe de la commutation d’alimen-
tations sur 4 niveaux.

La tension de sortie se stabilise, pour chaque état a :

— 27.8 V pour I’état haut pour une chute de tension de 2.2 V et un courant de

charge de 1.67 A
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— 22.3 V pour I'é¢tat 2 pour une chute de tension de 1.7 V et un courant de
charge de 1.34 A
— 16.9 V pour I'état 3 pour une chute de tension de 1.1 V et un courant de
charge de 1.01 A
— 11.3 V pour 'état bas pour une chute de tension de 0.7 V et un courant de
charge de 0.678 A
Une partie de cette chute de tension est imputable a la diode.
La figure 3.29 montre le comportement de la cellule pour un modulant de fré-
quence 2 MHz soit une commutation & 12 MHz.
On peut montrer que, pour un systéme de commutation a n niveaux, la fréquence
de commutation du modulateur est feony = (21 — 2) + feny-
Ici, il y a donc un rapport 6 : feony = 6 feny-
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FIGURE 3.29 — Formes d’ondes pour fo,, =2 MHz / feony = 12 MHz

A partir de cette fréquence, nous pouvons percevoir les fronts montants et les
rebonds. L’intégrité du signal est fortement en retrait par rapport aux mesures
précédemment réalisées & plus basses fréquences.

On voit apparaitre sur les figures 3.30 et 3.31 (pour des fréquences de commuta-
tion feony respectives de 30 et 60 MHz) que le modulateur ne peut suivre 'enveloppe
en fournissant une tension fidéle a ce que l'on attend. La période des oscillations
amorties générées lors des transitions n’est plus négligeable devant la durée d’'un
état établi. L'intégrité du signal s’en trouve dégradée.

b) Bilan énergétique

La figure 3.32 représente le rendement en fonction de la fréquence de I’enveloppe
sinusoidale. Le rendement évolue de facon linéaire de 73 & 63 % entre 0.5 et 10 MHz.
Le rendement moyen est défini comme :
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FIGURE 3.30 — Tensions de commande et tension mesurée en sortie du modulateur
pour une fréquence de 5 MHz (feony = 30 MHz)
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FIGURE 3.31 — Tensions de commande et tension mesurée en sortie du modulateur
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FIGURE 3.32 — Rendement du modulateur en fonction de la fréquence du signal
modulant (modulant sinusoidal)

Ce rendement est a différencier du rendement a états équirépartis équation (3.2),
dans le sens ou il dépend également de la statistique du signal. En fait, a I'équa-
tion (3.2), il faut ajouter une pondération tenant compte de la fonction de densité
de probabilité du signal (pdf).

Soit pdf(z) la fonction pdf du signal, et m; les valeurs d’enveloppe pour lesquelles
le modulateur commute. On obtient donc :

Z(mz —mi—1) - pdf(m;) - Peonsi * i
Tlmoy = n (35)
Z(mz - mi—l) : pdf(mz) : Pconsi

i=1

Avec my = 0.

Ainsi, il apparait que le rendement résultant obtenu est dépendant du signal de
test et par la suite, du signal s’enveloppe.

La figure 3.33 illustre les m; présents dans I’équation (3.5).

Le rendement mesuré figure 3.32 est impacté par la puissance que dissipe la
diode.

Pour un courant de 2 A, celle utilisée en simulation a une tension a ses bornes de
0.54 V soit une puissance dissipée de 1.08 W. L’équation (3.1) page 84 décrivant le
comportement de la diode (Vgioqe(T, In) = Vi + Ip X R) prédit que pour un courant
de 2 A et une température de 25 °C, la tension aux bornes de la diode est de 1.16
V, soit une puissance dissipée dans la diode de 2.3 W.

Sur une puissance totale de 50 W (puissance correspondant & un état haut avec
tension d’alimentation de 30 V), ceci représente 4.6 points de rendement perdus
dans la seule diode, alors qu’en simulation dans les mémes circonstances, la diode
ne dissipe que 1.16 W, ce qui représente 2.3 points de rendement.
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pdt

FIGURE 3.33 — pdf du signal en fonction de la puissance du signal & amplifier
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FIGURE 3.34 — Caractéristique courant tension de la diode CREE C3D06060G pour
différentes températures

La diode utilisée en mesures présente donc plus de pertes que celle utilisée en
simulations.

Si l'on compare les mesures sur une cellule seule sans diode (chapitre 2) et les
mesures effectuées ici, on constate également que la présence de la diode provoque
une perte d’intégrité du signal.
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3.4 Couplage du systéme de commutation & un am-
plificateur de puissance

Des essais ont été réalisés sur un amplificateur de puissance réel. Il est constitué
d’un CREE CGH27015 adapté pour fonctionner & une puissance de 10 W. Avec
I’ETC puis avec 'ETD.

L’ETC s’est révélé difficile a mettre en ceuvre pour des raisons d’adaptation du
filtre de reconstruction. En effet, le filtre présentant une impédance de 16 {2 dans sa
bande passante a son accés d’entrée comme & son acceés de sortie, il est nécessaire
de présenter un amplificateur dont la résistance de drain est du méme ordre de
grandeur. Or, 'amplificateur test présente une résistance de drain de l'ordre de 40
2 a la compression. L’ETC n’a pas pu étre testé dans des conditions satisfaisantes.

Cette contrainte de dimensionnement existe aussi avec ’ETD, mais elle est moins
contraignante car s’il existe un point optimal sur le dimensionnement de I'amplifi-
cateur, un léger décalage est moins compromettant et fera perdre quelques points
de rendement.

Le couplage modulateur/PA a donc été réalisé, lors de nos essais, avec la solution
ETD.

c) L’amplificateur

L’amplificateur de test comprend les spécifications suivantes :

— fréquence de fonctionnement : 2.5 GHz;

— bande passante : 300 MHz ;

— l’accés de polarisation est cong¢u pour laisser passer une fréquence maximale

de 5 MHz;

— le gain a la compression est de 13 dB £ 0.5 dB dans la bande passante;

— la puissance créte est de 10 W

— son rendement a la compression est de 60 %.

Une photo de cet amplificateur est visible figure 3.35.

Le transistor GaN CREE CGH27015 est donné pour une puissance de 15 W mais
est adapté, sur ce demoboard pour un fonctionnement a une puissance de 10 W.

Cet amplificateur est initialement congu pour fonctionner sous une tension fixe
de 28 V. C’est pourquoi le circuit de polarisation de drain a été adapté a 1’envelope
tracking.

Son impédance de drain a été mesurée en fonction de la puissance d’enveloppe
normalisée ou 1 représente la valeur de 'enveloppe a la compression (figure 3.36).

La figure 3.36 met en évidence la variabilité de 'impédance de drain Rpgy de
Iamplificateur RF. Celle-ci reste stable lorsque ’enveloppe normalisée est comprise
entre 0.5 et 1. En revanche, en dessous de 0.5, Rpgy passe de 40 €2 a plusieurs
centaines de 2. Ceci pose notamment des problémes d’adaptation critiques pour
IETC.

Dans le cadre de 'ETD, le systéme peut fonctionner, mais la résistance présentée
par 'amplificateur sur son accés de polarisation est trop importante pour obtenir
un rendement satisfaisant au niveau du modulateur.
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Transistor de puissance

FIGURE 3.35 — Photographie de 'amplificateur (demoboard CREE)

L + ET de drain
4,000 -+ +Polar. fixe 30 V | 1

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Enveloppe normalisée

FIGURE 3.36 — Graphe présentant I'impédance statique Rpgg en fonction de I'am-
plitude normalisée de I’enveloppe.

3.4.1 Mesures de rendement et linéarité en ETD

Les mesures ont été réalisées en ETD & partir d’un signal RF modulé en 16-QAM
a 1 Msymb/s.
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Chapitre 3. Conception de modulateurs de polarisation

Au sein du laboratoire, nous disposons d’un banc de caractérisation fonctionnelle
d’amplificateurs de puissance RF en présence de signaux modulés complexes. Ce
systéme de caractérisation, dit « banc télécom » permet, a partir de la mesure des
enveloppes BF des signaux modulés d’E/S, de caractériser un amplificateur RF en
termes de linéarité (NPR, ACPR, EVM...) et en termes de rendement.

Bloc polarisation

71 Oscilloscope
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[}
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[ ]
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[ ]
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[}
d'entrée/sortie RF !

Bloc réception

FIGURE 3.37 — Schéma bloc du banc de test (these [11]).

Le synoptique du banc de mesure est illustré sur la figure 3.37. Ce banc est
entiérement piloté par ordinateur. Nous pouvons le décrire en 3 blocs : le bloc de
génération, le bloc de réception et le bloc de gestion de polarisation :

— le bloc de génération basé sur 1'utilisation du générateur de signal modulé
SMU 200A de Rohdes et Schwarz, suivi d’un amplificateur d’instrumentation
fonctionnant en zone trés linéaire avec un fort recul en puissance ;

— le bloc de réception basé sur l'utilisation d’'un analyseur de signaux vec-
toriel FSQ 8 de Rhodes et Schwartz qui réalise la démodulation des signaux
et permet 'acquisition temporelle de leur enveloppe complexe ;

— le bloc de gestion de polarisation basé sur 'utilisation d’'un générateur de
signaux arbitraires (AWG) suivi du modulateur de polarisation. Les mesures
des tensions et courants a l'accés polarisation de drain de 'amplificateur RF
sous test se font au moyen de sondes et d’un oscilloscope.

Un aspect fondamental réside dans la synchronisation des signaux. Tous les ap-

pareils de mesure doivent étre synchronisés entre eux afin d’exploiter les signaux
d’enveloppe des ondes RF mesurées a 'entrée et a la sortie de 'amplificateur sous
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3.4. Couplage du systeme de commutation a un amplificateur de puissance

test, ainsi que les signaux de tension et de courant mesurés a ’acces de polarisation
de drain. L’analyseur de signaux vectoriel fournit la référence 10 MHz au générateur
de signal modulé.

Sur la figure 3.37, le bloc modulateur de polarisation est constitué de ’ensemble
CAN, FPGA, modulateur ETD.

Gain en puissance instantané (dB)
Impédance de drain instantanée (Ohms)

T T T T T T T T T T T T T T T T T T
0 0,2 0.4 0,6 0,8 1

Enveloppe d'entrée instantanée normalisée (V)

FIGURE 3.38 — Courbe de gain et de résistance de drain en fonction de la puissance
d’entrée

Sur la figure 3.38, on peut voir le gain instantané en fonction de l’enveloppe
d’entrée normalisée sous ETD. On peut également observer la résistance Rpgg en
fonction de 'amplitude instantanée.

Le gain subit des discontinuités. Ce sont les artefacts de la commutation : lorsque
le modulateur change la tension d’alimentation de I’amplificateur, on observe un saut
de gain de I'amplificateur.

On peut constater que les faibles niveaux sont plus fortement représentés pour
cette modulation (QAM-16). L’état haut n’est que trés peu utilisé.

La figure 3.39 montre la valeur de la tension d’alimentation Vpp en fonction de
I’enveloppe.

Sur la figure figure 3.39, on retrouve les 4 états de commutation, avec ici des
Vbpi de 28 V; 24 V; 19V ; 145 V.

a) Mesures de linéarité

Nous allons comparer les mesures d’EVM pour I'amplificateur & Vpp fixe et pour
lamplificateur sous envelope tracking (figure 3.40).

On constate sur la figure 3.40 que 'EVM est moins bonne pour I'ET (4% contre
2% pour la polarisation fixe). Ceci est prévisible compte tenu de la courbe de gain
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30
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Enveloppe d'entrée normalisée
FIGURE 3.39 — Vpp en fonction de I'enveloppe normalisée.
1 1 1 1 1 1 1 1 1
5 F —— EVM a VDD fixe .
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FI1GURE 3.40 — EVM en fonction de la puissance de sortie, pour I’ET et la polarisation
fixe.

obtenue figure 3.38.

b) Mesures de rendement

Comme évoqué précédemment, le rendement du modulateur n’est pas celui at-
tendu a cause de problémes d’adaptation d’impédance.
L’ensemble amplificateur modulateur présente un rendement plus bas que ’am-
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FIGURE 3.41 — Rendements du modulateur, de I"'amplificateur « tracké » et de ’en-
semble amplificateur + modulateur.

plificateur seul (figure 3.41). Ceci s’explique par le faible rendement du modulateur
sur cet amplificateur évoqué plus haut.

100 1 1 1 1 1 1 1
——  PAE sous ET
- PAE sous polar. fixe
_ 80F 1
=
=
60 | 1
=
[}
<
=
~ 40} :
20 i 1 1 1 1 1 1 1 ]

28 30 32 34 36 38 40
POUT (dBm)

FIGURE 3.42 — Comparaison entre le rendement de ’amplificateur sous polarisation
fixe et sous ET.

En revanche, la figure 3.42 montre une amélioration sensible du rendement au

niveau de 'amplificateur de 10 points jusqu’a 36 dBm par rapport a 'amplificateur
sous polarisation fixe.

109



Chapitre 3. Conception de modulateurs de polarisation

Ainsi lors de ces mesures, 'ET a amélioré le rendement de 'amplificateur de
puissance.

Ceci laisse supposer que des mesures sur un ensemble amplificateur /modulateur
adaptés en puissance pourraient apporter une amélioration significative du rende-
ment en envelope tracking.

Conclusion

Nous avons réalisé et caractérisé deux modulateurs pour 'ETC et pour 'ETD.

Pour les deux configurations, il est nécessaire d’utiliser les diodes diodes schottky
de sortie. Ces diodes doivent étre rapides, sans temps de recouvrement et étre ca-
pables de supporter le courant maximum délivré. Les diodes que nous avons utilisées
sont en technologies SiC et répondent correctement aux attentes mais introduisent
une consommation supplémentaire. Les essais sont en cours pour l'utilisation de
diodes en puce et de taille plus restreinte pour améliorer les performances.

Les modulateurs réalisés présentent des performances intéressantes en vitesse
(bande passante d’environ 5 MHz) ainsi qu’en puissance (30 V, 2 A). Leur rendement
dépend fortement de celui des cellules élémentaires. Ces derniéres ont un rendement
qui dépend du rapport cyclique du signal les pilotant. Le rendement des modulateurs
est fortement dépendant de la statistique de I’enveloppe, c’est-a-dire de sa pdf.

L’envelope tracking montre des potentialités en termes d’amélioration du rende-
ment. ’amplificateur sous ET montre une PAE améliorée de 10 points sous ETD a
4 niveaux.

L’ETD a montré des aptitudes en matiére de rendement énergétique et de montée
en fréquence de commutation en étant capable de suivre une enveloppe de 5 MHz
pour des tensions atteignant 30 V de tension de sortie.

Le rendement du systéeme complet d’envelope tracking peut étre augmenté en :

— améliorant le couplage modulateur/amplificateur ;

— réduisant la consommation des cellules a 1’état OFF.

Les prochains essais seront réalisés sur un amplificateur de 40 W, plus adapté au
modulateur qui est surdimensionné par rapport & un amplificateur de 10 W.
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Conclusion

Ce manuscrit de thése expose dans un premier temps I'intérét et la nécessité de
réduire les pertes énergétiques au sein des amplificateurs de puissances RF.

Nous présentons ensuite un état de 'art de la réalisation de modulateurs pour
I’envelope tracking. Ce dispositif permet de moduler la tension d’alimentation de
I’amplificateur en fonction de ’enveloppe instantanée.

La difficulté de réaliser un modulateur d’envelope tracking capable de suivre le
rythme de variation de I'enveloppe (plusieurs MHz) tout en fournissant la tension et
la puissance nécessaires a ’alimentation de ’amplificateur de puissance et en gardant
un rendement énergétique élevé apparait dans toutes les publications a I’état de I’art
dans ce domaine.

Le deuxiéme chapitre présente ensuite ’étude de la cellule de commutation ser-
vant de brique de base a la réalisation d’'un modulateur d’envelope tracking. La
cellule a été implémentée en technologie hybride a partir de transistors GaN a grand
développement afin de faire face aux besoins en puissance pour un tel modulateur.
Cette cellule présente, tant en simulations qu’en mesures, des performances ouvrant
la voie & la réalisation d’'un modulateur répondant aux attentes en termes de rapidité
et de performances énergétiques.

Nous poursuivons par la réalisation des deux modulateurs : 'un pour 'ETC,
I’autre pour 'ETD. Ils sont dans un premier temps testés sur une charge résistive
idéale représentative de 'impédance présentée par 'accés de polarisation de drain
en amplification RF.

L’ETC étant un systéme de commutation dont le signal résultant est & moyenne
flottante variable, la tension d’enveloppe est reconstituée a ’aide d’un filtrage passe-
bas. Afin d’éviter tout probléme d’adaptation, ce filtre doit présenter une impédance
proche de celle présentée par 'accés de drain de I'amplificateur. Cette contrainte
est cependant difficile & tenir étant donné la variabilité d’impédance de drain du
transistor en fonction de la puissance RF émise.

L’ETD a été testé sur un amplificateur réel. Il y avait ici un probléme de dimen-
sionnement de I'amplificateur par rapport au modulateur : ’amplificateur étant sous
dimensionné, le rendement du modulateur est limité a de faibles valeurs et ne permet
pas d’obtenir un rendement global supérieur a celui de 'amplificateur sous polarisa-
tion fixe. Néanmoins, les mesures laissent supposer un gain en rendement significatif
si amplificateur et le modulateur sont correctement dimensionnés. Les pertes en
termes de linéarité restent contenues et peuvent étre compensées par ’ajout d'une
prédistorsion.
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Conclusion

Perspectives

Le couplage du modulateur avec un amplificateur adapté devrait permettre d’ob-
tenir des performances améliorées tant en matiére de rendement qu’en matiére de
linéarité.

La cellule a fait I'objet d'un compromis sur la valeur de la résistance Ry, permet-
tant d’ajuster le compromis vitesse/dissipation d’énergie a I'état OFF. La solution
idéale permettant d’obtenir a la fois de trés faibles pertes et une grande vitesse de
commutation serait une résistance Ry qui aurait une faible valeur lorsque la cellule
passe a I’état ON afin de permettre un transfert de charge rapide et une forte valeur
a l’état OFF afin de limiter le courant la traversant, responsable de quasiment toutes
les pertes a ’état OFF.

Ceci serait réalisable, par exemple, avec le canal d’'un FET, la difficulté provenant
du pilotage dudit FET sans référence a la masse (montage flottant).

Une autre source d’amélioration de rendement et de rapidité du modulateur
serait, a la place des diodes de sortie générant des pertes de par leur tension de seuil
de placer un autre FET, fonctionnant de fagcon synchrone avec Ts.

Les perspectives ouvertes par ce travail concernent, plus largement, la commu-
tation de puissance en hautes fréquences. Ceci ouvre la voie a la transposition dans
le domaine des hyperfréquences de techniques éprouvées en basses fréquences telles
que Pamplification en classe D (utilisée notamment pour I"amplification audio) ou
le développement de CNA de puissance.
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Annexe A

Programmation du FPGA

A.1 Introduction

La PWM est générée avec une horloge rapide. Le FPGA utilisé est le Spartan-
3E. Une horloge a 333 MHz peut étre générée a 1’aide d’un multiplicateur d’horloge
(DCM, Digital Clock Manager), I’horloge physique la plus rapide générée sur la carte
étant de 50 MHz. Cette horloge rapide peut éter utilisée dans le code VHDL pour
le fonctionnement du programme, mais ne peut en aucun cas étre redirigée vers un
port extérieur au FPGA. On ne peut donc pas s’en servir pour synchroniser un

périphérique.

La programmation en VHDL consiste a concevoir plusieurs entités dotées d’en-
trées et de sorties communicant entre elles par des ports. Ainsi, notre programme

peut étre représenté graphiquement (figure A.1).

FIGURE A.1 — Schéma bloc représentant le programme embarqué au sein du FPGA.

Le programme recoit le vecteur numérique de 14 bits (port ENTREE CAN dirigé
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Annexe A. Programmation du FPGA

vers le bloc COPIESIGNAL).

Les 2 bits de poids fort sont copiés vers l'entrée du bloc COMMANDECOMMUT
afin de générer le pilotage de 'ETD.

Les 4 bits de poids fort sont copiés vers I'entrée du bloc PWMGENERATOR. qui
génere le signal PWM. Le fonctionnement de ce dernier est détaillé au paragraphe
suivant.

Les signaux PWM et de commutation sont acheminés vers un bloc redirigeant le
signal PWM ou le signal de commutation vers la sortie, selon ’état d’un interrupteur
situé sur la carte FPGA et dont le role est de choisir le mode de fonctionnement
(PWM ou commutation).

A.2 Fonctionnement du bloc PWM

Le bloc PWM comporte donc 2 entrées et une sortie :
— un vecteur binaire (dans notre application, il est sur 4 bits), qui correspond
aux 4 bits de poids fort en provenance du CAN

— T’horloge haute fréquence (333 MHz)

— en sortie, le signal PWM généré

En comptant les fronts montants de I’horloge a 333 MHz, elle permet d’établir
un signal carré dont le rapport cyclique est proportionnel au vecteur d’entrée en
provenance du CAN (Figure A.2).

o QI GD
st a—— B —— -

Vecteur d'entrée = 6 Vecteur d'entrée = 8

FIGURE A.2 — Chronogramme : horloge rapide et signal PWM

Le conctionnement se déroule comme suit :

1. instant t =0 :
— le signal passe a I’état haut le compteur est initialisé a "0000"
— la valeur du vecteur d’entrée est récupérée et stockée dans la variable
fixedValue
— la valeur du signal de sortie est mise a 1

2. a chaque front montant de I’horloge, le compteur est incrémenté de 1;

3. lorsque la valeur du compteur est égale & fixedValue, la sortie PWM est
mise a 0

4. lorsque la valeur du compteur est égale a "1111" celui-ci étant cyclique, sa
valeur repassera & "0000" au front montant suivant
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5. le compteur vaut maintenant "0000", la sortie PWM est remise & 1, fixed-
Value recoit la nouvelle valeur du vecteur d’entrée. Nous sommes au point
de départ d’un nouveau cycle.

Contrairement a la génération analogique de signaux PWM, I'ensemble des va-
leurs prises par le rapport cyclique n’est pas continu, mais est un ensemble de car-
dinal 2". Ainsi, avec un vecteur de 4 bits, nous avons 16 valeurs possibles pour le
rapport cyclique, équiréparties entre 0 et 100 %.

Concernant la fréquence du signal PWM, pour une horloge rapide de fréquence

CLK
2n

. Dans

feLk et un vecteur d’entrée de largeur n bits, la fréquence est donc de

33
notre application, cela donne donc o = 18.75MHz. Si nous voulions plus de pré-

cision avec un vecteur sur 5 bits, nous aurions une fréquence de o5 ~ 10.4MHz.

A.3 Implémentation au sein du FPGA

A.3.1 Comparaison avec la PWM analogique

La génération analogique du signal PWM est réalisée a partir de la comparaison
du signal d’enveloppe et d'un signal « dent-de-scie ».

Il s’agit 1a de I’équivalent numérique de ce type de dispositif. En effet, les valeurs
successives prises par le compteur s’apparentent a une fonction dent de scie et,
comme dans le procédé analogique, on le compare & la valeur de I'enveloppe (variable
fixedValue). Dans les deux cas, le systéme affecte la sortie en fonction du résultat
de la comparaison.

A.3.2 Code VHDL

Le code VHDL implémentant le bloc PWM est représenté figure figure A.3 page
sulvante.

Les lignes 1 a 5 décrivent le bloc d’un point de vue extérieur : on y indique les
ports, et leurs caractéristiques respectives (entrée, sortie, type, nombre de bits et
sens de lecture pour les ports).

Les lignes 7 a 26 décrivent le fonctionnement du bloc. Son « comportement, ».

La zone process (lignes 13 a 25) décrit un ensemble d’instructions s’exécutant
simultanément. Il s’agit 1a d’une différence fondamentale avec des langages comme
le C, C++, Java, etc. ou les instructions s’exécutent de facon séquentielle, les unes
apres les autres.

Le process se réveille sur front montant de I’horloge. Comme décrit plus haut, il
incrémente le compteur (count <= count +1;).

Si le test count > fixedValue est positif, la sortie passe a 0.

Lorsque la valeur du compteur est 0000, la sortie est remise & 1. Nous sommes
alors revenus au point de départ, comme décrit au paragraphe précédent.
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Annexe A. Programmation du FPGA

1 |entity PWM2 is
Port ( Input : in STD LOGIC VECTOR (3 downto 0);
CIK : in STD LOGIC;
PWMout : out STD LOGIC) ;
end PWM2;
6
architecture Behavioral of PWM2 is

—Un compteur, et la valeur de 1’entree, figee pour le temps du
process

signal count, fixedValue : STD LOGIC VECTOR (3 downto 0); —

begin
process (CLK, Input)
begin
if rising edge(CLK) then
16 count <= count-+1;
if (count > fixedValue) then
PWMout <= "0 7;
elsif (count = "0000") then
PWMout <= ’17;
21 fixedValue <= Input;
end if;
else
end if;
end process;
26 |end Behavioral;

F1GURE A.3 — Code VHDL décrivant le comportement du bloc PWM

120



Annexe B

Démonstrations des résultats
analytiques

Cette annexe présente ’établissement des équations différentielles menant aux
constantes de temps de changement d’état, ainsi que du ratio liant la fréquence de
commutation et la fréquence d’enveloppe pour 'ETD.

B.1 Etablissement des constantes de temps

L’équation différentielle relative a la tension Vs(t) dont découlent les calculs qui
suivent est I’équation (B.1).

Rpsi + Ri + Ry, Rl
Ry Ipss + (1+ DS1 1 Lo DSS)

R v,
Rilpss Ry dVas
R R C Cop- [ 14+ ——22 4 — Ry.C .
+<( L+ 1)( as + Cep ( + v +R2)) L GS) T
d?V;
+(RDS1+Rl)'RL'CGS'CGD'—GS:0 (B.1)

dt?

Dans un but de simplification, nous nous limiterons a 'ordre 1. Ainsi, le terme
d?Vs

P disparait, et ’équation (B.1) devient équation (B.2).

e1n

Rpsi + Ri + Ry, Rl
Ry Ipss + (1+ DS1 1 Lo DSS)

R, Vo
R R dV,
+ ((RL + Rl) (CGS +Cap - (1 + —LoDSS + _L>) RLCGS> LB 0 (B-2)
Ve Rs dt

B.1.1 Constantes de temps de mise a I’état ON

L’équation différentielle relative a la tension Vs (t) est visible équation (B.1)
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Annexe B. Démonstrations des résultats analytiques

Ce qui déclenche le changement d’état est le changement de valeur de Rpg; de
Rps1_on vers Rpg orp sous forme d’échelon. La condition initiale est Vig(0) =
Vas oFr-

Il s’agit d’'une équation différentielle linéaire du premier ordre a coefficients
constants. On obtient donc I'expression temporelle de Vig(t) :

Vas(t) = Vas_orr + Vo (1 — 6_:7), avec :

Ve — Ry, - Ipss
0 Rps orr + B+ R Ry, - Ipss
1+ +
Ry Vo

Ipss - Ry, - V- Ry
Inss- Ry, = V) Ry — V- Ry — Ry, -V, — Rpsi -V,

Vas2 orFr = (

et

(Rps_orr + Ri + Ry) - Cas + (Rps_orr + R1) - Cap (1 +

n Rps_orr + R1 + Ry, i Ry, - Ipss
Ry Vo

Ry - T
L - Ipss +ﬁ>
Yo Iy

T =

1

(B.3)

B.1.2 Constantes de temps de mise a I’état OFF

De la méme facon qu’au paragraphe précédent, le basculement de la cellule vers
I'état OFF est di & un changement de valeur de Rps; de Rpsy orr vers Rpsi on-
Ainsi, en partant de la méme équation différentielle, on obtient :

R
Ry - (Rps on + Ri+ Ry)-Cas + Ry (Rps on + R1)-Cap - <1 + —L)

7': =
s RD5_0N+R1 + Ry + Ry

B.2 Fréquence de commutation en ETD

Il existe un lien entre la fréquence maximale de changement d’état f.,., en en-
velope tracking discret, la fréquence maximale de 'enveloppe fon, et le nombre de
niveaux d’alimentations.

Pour un commutateur a n niveaux, feony = 2-(n — 1)+ feny-

En voici la démonstration :

Soit un systéme de commutation & n niveaux. Supposons que la sinusoide d’entrée
soit d'une amplitude suffisante pour faire commuter tous les niveaux du systéme.

Conjecturons qu’en une période, le modulateur change 2n — 2 fois d’état. Si
n = 2, en une période, la cellule change 2 fois d’état. La conjecture est vérifiée pour
n=2.
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B.2. Fréquence de commutation en ETD

Vérifions maintenant que si elle est vérifiée pour n, elle 'est aussi au rang n + 1.

La période d’une sinusoide suit une phase croissante et une phase décroissante.
Pour chaque phase le systéme commute une fois supplémentaire lorsque nous consi-
dérons le cas n + 1, donc deux fois supplémentaires pour la période entiére.

Ainsi, pour le systéme a n + 1 niveaux, il y aura 2n —2+2 =2-(n+ 1) — 2
commutations par période.

La conjecture est donc vérifiée au rang n + 1.

On a donc démontré par récurrence que si le systéme de commutation est & n
niveaux, alors la fréquence de commutation du modulateur est :

fconv =2- (n - 1) 'fenv
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Publications relatives a ces travaux

Modulation de polarisation en technologie GaN pour ’envelope tracking.
Patrick Augeau, Philippe Bouysse, Audrey Martin, Francois Torres, Raymond
Quéré, Olivier Jardel, Stéphane Piotrowicz, William Rebernak, and Gilles Neveu.
Journées Nationales Microondes, 2013.

A new gan-based high-speed and high-power switching circuit for envelope-
tracking modulators.
Patrick Augeau, Philippe Bouysse, Audrey Martin, Jean-Michel Nebus, Raymond
Quere, Luc Lapierre, Olivier Jardel, and Stephane Piotrowicz. International Journal
of Microwave and Wireless Technologies, 2014.
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Résumé

Dans un systéme de télécommunications, ’amplificateur de puissance a I’émission est le dispo-
sitif présentant les pertes énergétiques les plus importantes. Il s’avére nécessaire de mettre en ceuvre
des techniques d’amélioration de son rendement. La gestion dynamique de polarisation (envelope
tracking) est une des solutions possibles qui consiste & adapter la polarisation de Pamplificateur
au niveau de puissance instantanée appliqué & son entrée.

L’état de ’art des différents travaux portant sur les modulateurs de polarisation pour I’envelope
tracking met en évidence la complexité de conception de tels modulateurs ayant les performances
requises en termes de rendement, rapidité et puissance.

Dans ces travaux de thése, une cellule de commutation originale & base de transistors GaN
est analysée théoriquement puis par des simulations temporelles non-linéaires. Les résultats expé-
rimentaux ont validé les prévisions théoriques. Deux modulateurs de polarisation ont ensuite été
réalisés a partir des cellules de commutation élémentaires. Le premier modulateur est un conver-
tisseur DC-DC basé sur une modulation PWM dédié a I'envelope tracking continu. Le deuxiéme
modulateur de polarisation est un dispositif de commutation d’alimentations dédié a 1’envelope
tracking discret. Le couplage de ce modulateur avec un amplificateur de puissance RF a été réalisé
et les résultats en matiére de rendement et de linéarité sont présentés.

Mots-clés: Convertisseur DC-DC, amplification de puissance, GaN, commande dynamique de
polarisation, Commutation d’alimentations.

Abstract

In telecommunication systems, the impact of front-end consumption on the system efficiency is
one of the most critical issues which drives a lot of research effort. At power amplifier (PA) level, the
implementation of efficiency improvement techniques is mandatory. The dynamic biasing technique
(envelope tracking) appears as a promising technique for the modern standard communications
requirements. In such a technique, the drain supply voltage of the PA is dynamically adjusted in
accordance with the value of envelope signal being transmitted.

State of the art works focusing on bias modulators for envelope tracking highlight the design
complexity of such modulators to meet the expected efficiency, power and speed requirements.

In this thesis, innovative topology and design method of GaN-based switching cells is theoret-
ically analyzed and validated by non-linear transient simulations. Such improvements of switching
cells are validated by two different demonstrators which are realized in high-frequency, high-power
GaN HEMT technology. The first modulator is a DC-DC converter driven by a Pulse Width Mod-
ulation (PWM) signal, in order to perform a continuous tracking of the drain supply envelope.
The second modulator operates in switching mode in order to perform a discrete tracking of the
drain supply envelope. This last modulator was coupled to a RF power amplifier to experimentally
demonstrate its efficiency without negative impact on PA linearity.

Keywords: DC-DC converter, power amplification, GaN, dynamic drain bias, power switching.
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