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L’imagination est plus importante que la connaissance. La connaissance est limitée alors
que limagination englobe le monde entier, stimule le progres, suscite I'évolution.
Albert Einstein
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AlGaN - Aluminum Gallium Nitride.
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APD - Amplificateur de Puissance Doherty.
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Introduction générale.

L’Encyclopédie des Techniques de I'Ingénieur propose au quotidien une information
toujours précise de veille et d’actualité. Elle montre que la fin du XX° siécle a connu une
évolution considérable des technologies des circuits intégrés. Cette évolution est due
principalement a la pression particuliere du marché des circuits électroniques de
communication.

Le début du XXI° connait la méme tendance avec I'apparition des objets connectés, et
des applications liées a la mobilité. Aujourd’hui les innovations issues des recherches
produites dans les laboratoires académiques et industriels, a des niveaux TRL (Technology
Readiness Level) faibles, percolent rapidement vers des applications trés diverses a des
niveaux TRL élevés et se retrouvent sans délai dans des produits de grande diffusion.

A ces contraintes liées a l'utilisateur final s'ajoutent les problémes de connectivité et
d'adaptation a des standards de plus en plus nombreux (WLAN (Wireless Local Area
Network), Bluetooth, WIFI (Wlreless Fldelity), 5G demain).

Cette accélération dans I'évolution des circuits intégrés conduit les laboratoires
industriels a réduire le temps de mise sur le marché (Time To Market), tout en satisfaisant
aux demandes de performances accrues : réduction du poids, de la taille, des codts et de la
consommation.

Cette derniére est aujourd’hui un probléme clef dont dépend en grande partie le succés
ou l'échec de tout nouveau systéme de communication mis sur le marché. Dans ces
systemes qui contiennent une partie hyperfréquence, le poids de la dépense énergétique
repose principalement sur les amplificateurs de puissance HF. C’est a la diminution du poids
énergétique de ces amplificateurs de puissance hyperfréquence que s’attachent de
nombreux laboratoires universitaires et industriels de la communauté scientifique
internationale. Les travaux de cette these de doctorat se situent dans ce cadre.

Les amplificateurs de puissance hyperfréquences doivent étre a méme d’amplifier des
signaux sur porteuse, modulés en amplitude et phase.

Pour permettre de conserver un bon rendement énergétique sur I'ensemble de
'excursion d’amplitude de ces signaux, deux architectures originales d’amplification ont été
proposées. |l s’agit des architectures Doherty" et Chireix? qui portent le nom des inventeurs
de leurs architectures.

Une recherche dans la base de données IEEE (Institute of Electrical and Electronics
Engineers) de I'occurrence du terme « Doherty Amplifier », par périodes de 5 ans, indique
une valeur maximale de 5 publications jusqu’a l'an 2000. Cette occurrence croit
constamment jusqu’a 450 citations pour la période 2011-2015.

Parallélement a celle des amplificateurs Doherty, une croissance de l'occurrence du
terme « GaN HEMT » est aussi observable : elle est de I'ordre de 70 publications jusqu’a I'an
2000, pour atteindre 1900 occurrences pour la période 2011-2015.

w. H. Doherty, "A new high-efficiency power amplifier for modulated waves," in The Bell System
Technical Journal, vol. 15, no. 3, pp. 469-475, July 1936.

% H. Chireix, "High Power Outphasing Modulation," in Proceedings of the Institute of Radio Engineers,
vol. 23, no. 11, pp. 1370-1392, Nov. 1935.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 1

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



Sans avoir cherché a approfondir I'étude de linter-corrélation entre les occurrences
« Doherty Amplifier » et « GaN HEMT », il semble malgré tout évident qu’elle existe depuis
ces 6 derniéres années.

On constate aussi que la quasi-totalité des publications concernant les APD
(Amplificateurs de Puissance Doherty) ont trait a des amplificateurs fonctionnant a des
fréquences ne dépassant pas 3.5 GHz. Néanmoins, de nombreuses applications de
communications dans des bandes de fréquences allant jusqu’aux longueurs d’ondes
millimétriques réclament des gains de rendement énergétique.

Un des objectifs de cette thése a donc consisté a étudier I'architecture Doherty utilisant
des transistors HEMTs a base de GaN, pour des applications centrées sur la bande C. Les
amplificateurs issus de nos travaux ont été réalisés en technologie Quasi-MMIC. Comparée
aux technologies MMIC, elle offre une solution a la fois moins chére et apte a la production
de volume.

Les réalisations proposées au terme de ce travail ont montré des caractéristiques a I'état
de l'art.

Lors de la mise en ceuvre de systemes performants incluant ces amplificateurs, il
convient de leur associer d’autres architectures et fonctions complémentaires. Parmi ces
fonctions associées, la fonction particuliére de prédistorsion numérique appelée aussi DPD
(Digital Pre-Distortion) est aujourd’hui en plein développement et fait I'objet de recherches
dans de trés nombreux laboratoires industriels ou académiques.

Toutefois, avant d’évaluer les performances au niveau systéme, il était nécessaire de se
concentrer sur l'étude de la premiére brique constituée par un amplificateur a haut
rendement énergétique et a faible colt de fabrication. La question se posait au début de ces
travaux : l'architecture d’amplificateur Doherty en technologie Quasi-MMIC pouvait-elle
théoriguement et pratiguement fonctionner en bande C avec des performances supérieures
a celles des amplificateurs classiques ?

Ce travail de thése a été mené avec la volonté de garder perpétuellement a I'esprit la
possibilité d’étendre a des fréquences supérieures, pouvant aller jusqu'aux longueurs
d’ondes millimétriques, les méthodes de conception et les outils de caractérisation étudiés et
mis en ceuvre pour réaliser des amplificateurs a I'état de I'art.

Ces travaux s’inscrivent dans le cadre d’une bourse CIFRE (Conventions Industrielles
de Formation par la REcherche). lls se sont déroulés au sein de I'équipe développement de
produits avancés d’'UMS (United Monolithic Semiconductors) ainsi qu’au laboratoire XLIM de
I'Université de Limoges.

Ce manuscrit comporte six chapitres :

Le premier chapitre présente les criteres de choix des différentes solutions
technologiques utilisées pour la conception d’amplificateurs de puissance Doherty & haut
rendement en hyperfréquence. Puisque ces travaux de doctorat sont fondés sur l'utilisation
de transistors AlGaN/GaN, un paragraphe de ce chapitre est consacré a la description
succincte de leur principe de fonctionnement. Enfin, les principales technologies d’intégration
et d’encapsulation des amplificateurs de puissance sont présentées et comparées.

Le deuxiéme chapitre est dédié a la définition des principales caractéristiques des
amplificateurs de puissance hyperfréquences et des signaux auxquels ils sont soumis dans
une transmission de données pour des applications de radiocommunications. Les définitions

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



des principaux phénoménes de distorsions engendrés par les composants actifs non
linéaires sont aussi présentées. Les principales définitions des performances en puissance
et en linéarité des amplificateurs sont également données.

Le troisieme chapitre concerne la description détaillée du principe fondamental de
fonctionnement d’un amplificateur Doherty. Une étude théorique de la structure classique
Doherty fondée sur I'utilisation des transistors HEMT GaN est ensuite présentée. Une étude
bibliographigue de la technique d’amplification Doherty a permis de dresser I'état de I'art de
ces amplificateurs Doherty. Un intérét est plus particulierement porté vers les réalisations en
bande C.

Le quatrieme chapitre présente les caractérisations des transistors unitaires HEMT
AlGaN/GaN de 0.25um de longueur de grille de la fonderie UMS (GH25). Les effets de
pieges sont mis en évidence a travers des caractérisations spécifiques. La validation du
modeéle électrique non-linéaire de ces transistors est ensuite vérifiée. Une méthode de
caractérisation des transistors en vue de leur future utilisation dans des architectures
Doherty, a été initi€ée et mise au point lors de ces premiéres investigations. La validation et
I'exploration de cette nouvelle technique a contribué a la mise en place d’'un systeme de
mesures temporelles sous pointes original élaboré par le laboratoire XLIM.

Le cinquieme chapitre détaille 'ensemble de la méthodologie de conception mise en
ceuvre pour aboutir a la réalisation des amplificateurs de puissance Doherty en technologie
Quasi-MMIC, a base de transistors GH25, fonctionnant en bande C, et encapsulés en boitier
plastique QFN. Les contraintes dues aux fils d’interconnexion entre les différentes puces
dans I'environnement du boitier QFN et les limitations théoriques qu’elles entrainent sont
aussi exposeées.

Le sixieme et dernier chapitre présente I'ensemble des résultats expérimentaux,
comparés a ceux issus des simulations, qui ont été obtenus a partir de bancs de
caractérisations classiques ou innovants. Un focus particulier est notamment présenté sur le
développement d’un banc de mesure d’amplificateurs de puissance Doherty hyperfréquence

a deux entrées.

Ce type de caractérisation ouvre la porte a de futures recherches ou seront considérées
systématiquement les interactions entre le signal d’entrée porteur d’'une modulation et
chacun des étages constituant 'amplificateur Doherty, en vue d’optimiser les caractéristiques
finales de linéarité et de rendement entre autres. Elles permettront de définir de nouvelles
méthodes de conception d’amplificateurs de puissance hyperfréquences associant
simulations et caractérisations mixtes : « numériques — analogiques ».

Une conclusion générale et quelques perspectives a donner a ces travaux sont
proposées pour clore ce manuscrit.
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Chapitre I. Criteres de choix des technologies utilisées.

I.1. Introduction.

Ce chapitre a pour objectif de présenter de maniére succincte les principaux critéres de
choix des technologies utilisées pour la conception d’amplificateurs de puissance aux micro-
ondes. Une comparaison des propriétés principales des matériaux Ill-V actuellement utilisés
est tout d’abord présentée et permet de dégager des conclusions quant au choix des
matériaux grands gaps pour 'amplification de trés forte puissance hyperfréquence.

Dans un second temps, le principe de fonctionnement des transistors HEMT AlGaN/GaN
est abordé ainsi que les principales limitations liées aux effets de dynamiques lentes
associées a cette technologie. Puis le modeéle utilisé par la suite pour la conception des
amplificateurs de puissance ainsi que sa méthode d’extraction sont ensuite défilées. Enfin,
les principales technologies d’intégration des amplificateurs de puissance sont présentées et
comparées.

I.2. Critéres de performances des transistors de puissance.

Les principaux criteres de performances d’un fransistor utilisé en amplification de
puissance sont les suivants :

e Sa densité de puissance a la fréquence d’intérét. Celle-ci est régie conjointement par
les valeurs crétes des signaux qui I'excitent et par les exigences des cahiers des
charges en termes de miniaturisation et d’'intégration.

e Sa consommation qui impacte directement la durée de vie des batteries dans les
systemes. Cette consommation doit étre réduite afin de réduire leur échauffement et
contribuer aux améliorations écologiques.

e Sa linéarité pour assurer une bonne gualité de la transmission et donc une qualité de
service en maintenant I'intégrité des signaux.

Les années 1970 ont vu I'émergence des semi-conducteurs dits « llI-V », en référence
aux composés des colonnes Il et V du tableau périodique des éléments de Mendeleiev [I.1].
L’intensification des recherches sur ces composants et les progrés qui en ont découlé ont
ouvert de nombreuses potentialités dans le domaine des applications aux hyperfréquences
et aux ondes millimétriques.

Dans les années 1990, les composants a base de nitrures de gallium, aussi appelés
matériaux a large bande interdite, ont vu le jour. Les recherches mondiales qui se sont
développées au cours de ces années ont permis le développement de matériaux comme le
Carbure de Silicium (SiC) ou le Nitrure de Gallium (GaN). Ces nouveaux matériaux ont
rapidement atteint des niveaux de maturité suffisants pour qu’une industrialisation de masse
soit rendue envisageable constituant ainsi une véritable rupture technologique par rapport
aux technologies :

o Darséniure de gallium (AsGa) utilisées traditionnellement jusqu’alors pour les
applications hautes fréquences (de quelques GHz a la centaine de GHz).

e De Silicium (Si) universellement employée pour des applications de puissance
fonctionnant jusqu'a la bande S, mais pouvant monter au-dela largement en
fréquence.
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I.3. Choix de la technologie.

Une comparaison succincte des caractéristiques physiques des différents semi-
conducteurs [l.2-1.6] couramment utilisés pour la conception technologique de transistors
destinés a 'amplification de puissance radiofréquence est donnée dans le tableau 1.1.

Tableau I.1 : Principaux parameétres technologiques des matériaux semi-conducteurs utilisés pour
réaliser des transistors de puissance RF [I.7].

Semi-conducteurs

Si AsGa InP 4H-SiC GaN Diamant
Gap [eV]
@ T°=300°K 1.1 1.42 1.35 3.25 3.49 5.49
Champs de claquage
IMV/em] 0.3 0.4 0.5 3 3.3 20
4 Mobilite des €lectrons o) 8500 5400 700 1000 4000
S [cm“/V.s]
=)
*‘7; apey 2
2 Mobilite des Trous 600 400 200 115 320 1600
© [cm“/V.s]
S
= Vitesse de saturation
S
“1 des électrons [x10"cm/s] 1 13 1 2 2.5 8
Conductivité thermique
Wicm*K] @ T°=300°K 1.5 0.5 0.7 4.5 1.6 20
Constante Diélectrique
¢, 11.8 12.8 12.5 10 9 5.7

La largeur de la bande interdite, ou gap, quantifie I'énergie (Ey) nécessaire a un électron,
lorsque celui-ci est excité, pour passer de la bande de valence a la bande de conduction et
pouvoir créer ainsi un courant électrique dans le matériau. Cette caractéristique, lorsqu’elle
atteint des valeurs supérieures a 3eV permet de faire fonctionner le dispositif avec des
courants plus élevés et par conséquent des capacités a supporter des niveaux de
puissances plus élevées. Elle constitue donc le critere fondamental de sélection du matériau

semi-conducteur pour des applications de puissance radiofréquences et microondes.

L’'amplitude de la tension de polarisation qui est aussi un facteur important dans la
définition du niveau de puissance maximal utilisable est régie par le champ de claquage
(Egit). Cette caractéristique, directement liée a la largeur de bande interdite, est donc aussi
fondamentale pour les applications de puissance radiofréquences et microondes. Un fort
champ de claquage permet effectivement de supporter de fortes polarisations, de larges
excursions dynamiques de tension de sortie et donc de fortes puissances.

La capacité de fonctionnement des transistors a des fréquences trés élevée est évaluée
a travers la caractéristigue de mobilité des porteurs qui est liée au libre parcours sans
collision des électrons et des trous dans le semi-conducteur. Elle varie fortement avec la
température.

La vitesse de saturation des électrons est définie en fonction du champ électrique
appligué au semi-conducteur. Cette caractéristique quantifie aussi I'aptitude d’'un semi-
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conducteur a fonctionner a de tres hautes fréquences, tout en supportant de fortes
puissances.

La conductivité thermique est lindicateur de dissipation de la chaleur dans les semi-
conducteurs. Ce paramétre essentiel est étroitement lié a la robustesse de la technologie
utilisée.

La figure 1.1 [1.23] illustre une comparaison qualitative des propriétés suivantes des
semi-conducteurs :

e Lalargeur de la bande interdite qui régit la puissance admissible.
e La mobilité des électrons qui détermine I'aptitude de fréquence maximale de
fonctionnement.

e La conductivité thermique qui juge de la robustesse de la technologie utilisée.

Cette figure est un outil simple et élémentaire qui permet de comparer au premier coup
d’ceil les semi-conducteurs entre eux en vue d’un usage spécifique défini dans un cahier des
charges donné.

A
A -« "1 Conductivité thermique
= 08 6 [W/em K] @ T°=300°K
1 W Diamant |
Q ~ 54 .
< S/ 20 - /
4] = 4 -
5 ) - 5 )
= a (aH-sic @ | '
] S 31 U W/
-~ >
L.
S P O‘
= z ®
: ) 0.5
@ G e
0 >

0 2000 4000 6000 8000
Mobilité des électrons [cm?/V.s]

... Hautes Fréquences >

Figure 1.1 : Evaluation des semi-conducteurs en fonction de leurs applications.

Cette figure montre que le diamant constitue un semi-conducteur sans rival en termes
de potentialités en puissance, en montée en fréquence et en gestion thermique. En
revanche, les développements des technologies a base de ce semi-conducteur, pour des
applications RF et microondes, restent limités a cause de leurs codts le plus souvent
prohibitifs.

Des réalisations de transistors HEMT GaN sur un substrat de diamant ont démontré les
potentialités de ce semi-conducteur. Néanmoins, d’autres travaux de recherche sont en
cours pour développer la fabrication de diamant synthétigue de grande qualité cristalline
pour concevoir des transistors a effet de champs destinés aux applications hautes
fréquences.

Les semi-conducteurs congus a base d'InP et d’AsGa ont des potentialités quasi-
similaires et sont plutdt destinés aux applications tres hautes fréquences.
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Les semi-conducteurs réalisés a base de Si présentent des potentialités limitées en
termes de génération de puissance aux hautes fréquences. Cependant, ce semi-conducteur
demeure le plus répandu et le plus utilisé dans les applications RF en raison de son faible
colt et de la maitrise des processus fabrication. Ces derniers arguments font de ce semi-
conducteur un bon candidat pour le développement de composants RF avec un compromis
performances-co(t attractif.

Le SiC et le GaN possédent des potentialités équivalentes en termes de densités de
puissance qui sont trés supérieures a celles du Si et de 'AsGa. Bien que la gestion
thermique du SiC soit meilleure que celle du GaN, les problématiques importantes de piéges
dans les structures des transistors HEMT SiC ont conduit a son abandon pour des
applications hyperfréquences. Cependant, en raison de son excellente conductivité
thermique et de la difficulté a réaliser un substrat GaN massif, le SiC est utilisé comme
substrat dans les transistors HEMT a couche active GaN. La fabrication des transistors a
base de GaN sur substrat SiC a permis la levée de verrous technologiques qui conduisent a
des capacités importantes de ces composants en termes de miniaturisation, de trés fortes
densités de puissance, de montée en fréquence jusqu’en bande K [l.7] et au-dela, tout en
assurant une gestion thermique acceptable et un niveau de robustesse trés satisfaisant.

1.3.1. Intérét du HEMT a base de nitrure de gallium pour les fonctions d’amplification
de puissance hyperfréquence.

Les structures des transistors peuvent étre décrites par deux grandes catégories :
e Les Transistors a Jonctions bipolaires (a homo ou hétérojonctions).
e Les Transistors a Effet de Champs (T.E.C. ou F.E.T. Field Effect Transistor).

Ces deux structures peuvent aussi étre divisées en plusieurs sous-catégories. Les
références [1.8-1.9] abordent ce sujet de maniere détaillée.

Les travaux de cette thése portent sur I'utilisation de transistors a hétérojonction de type
HEMT (High Electron Mobility Transistor) AlGaN/GaN.

1.3.1.1. Le transistor HEMT GaN.

Le transistor HEMT, créé initialement avec du matériau AsGa, a été inventé dans les
années 1980 indépendamment par Delagebeaudeuf et al. [I.10] de la société Thomson-CSF
(actuellement Thales) d’'une part, et simultanément, par Mimura [1.11] de la société Fuijitsu.

Le principe du HEMT réside en la création d’un canal conducteur dans lequel le
transport électronique s’effectue au voisinage de l'interface d’'un matériau a grand gap dopé
(AlGaAs) ou piézoélectrique (AlGaN) et d’'un matériau a petit gap (respectivement GaAs ou
GaN) faiblement ou non intentionnellement dopé. Cette interface est appelée
« hétérojonction ». La présence de cette hétérojonction permet d’obtenir un canal de
porteurs libres a l'interface, coté matériau a faible gap, peu dopé, ou la mobilité et la vitesse
des porteurs sont élevées, et ceci avec une densité de porteurs importante. Le principe
fondamental de fonctionnement du transistor HEMT AlGaN/GaN réside dans la mise en
ceuvre de cette hétérojonction constituée de deux matériaux, piézoélectriques dont les
largeurs de bande interdite sont différentes : 'un présente un large gap (AlGaN : 3.82eV) et
lautre un gap plus faible (GaN : 3.4eV). La différence d’énergie entre les niveaux de Fermi
(AEF) de ces deux matériaux introduit une discontinuité lors de la juxtaposition des deux
couches (alignement des niveaux de Fermi des deux matériaux a [I'équilibre
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thermodynamique). Cette discontinuité génére un puits quantique. Il s’agit d’'un « réservoir »
d’électrons libres dans lequel la longueur d’onde associée aux électrons stockés est du
méme ordre que la largeur du canal (1 ou 2 nm). Ce puits reste cantonné dans la partie
supérieure non dopée du matériau a plus faible gap. Le matériau de plus grande largeur de
bande interdite joue le réle de barriére [I.12]. Le courant circulant le long du canal est appelé
gaz bidimensionnel d’électrons (noté 2DEG : 2 Dimensions Electron Gaz).

Une autre particularité d’'un HEMT classique est la présence d’une jonction Schottky qui
commande la densité du gaz d’électrons du canal, et donc peut moduler le courant circulant
dans celui-ci. Celle-ci est constituée par la jonction métal de grille et semi-conducteur AlGaN
de la barriére. Elle a 'avantage de fonctionner a de hautes fréquences avec des tensions de
seuil assez faibles.

La figure 1.2 représente une vue de coupe simplifiée d’'une structure de couche ainsi que
le digramme de bande d’énergie d’un transistor HEMT classique constitué d’'un empilement
de trois couches : le substrat, une couche tampon appelée « buffer » comprenant le canal,
puis une couche barriere.

Grille

i Grille

Source Drain

EC AlGa, N EC GaN
] : '

u d’Energie [eV]

Contact

Contact

a

Buffer

GaN (NID) — canal

Substrat (Si, SiC, Saphire)

Epaisseur [um]

Fond de boitier & radiateur

Figure 1.2 : Structure d'un transistor AlIiGaN/GaN (vue de coupe).

Le substrat est constitué d’'un matériau disposant d’excellentes propriétés thermiques
comme le SiC. Celui-ci est brasé sur un support thermique en métal (fond de boitier)
permettant d’évacuer la chaleur au moyen d'un radiateur. Ce substrat accueille
successivement les épitaxies du GaN, puis celle de 'AIGaN. Une couche d’AIN nommée
« spacer » ou écarteur est insérée entre les couches de GaN et d’AlGaN pour minimiser
l'interaction entre le canal et les ions donneurs présents dans la couche d’AlGaN [1.13].

Les contacts ohmiques de drain et de source sont également constitués d’alliages plus
ou moins complexes de GaN dopé avec des métaux comme I'Or, le Nickel ou encore le
Platine. L’épaisseur des matériaux est aussi un parametre d’optimisation pour obtenir une
résistance de contact la plus faible possible. A cet effet, les contacts de drain et de source
sont dopés pour diminuer les résistances d’acces.

Actuellement, aux micro-ondes les HEMT AlGaN/GaN sont les transistors qui présentent
les meilleures performances pour des applications nécessitant de trés fortes puissances.

Aprés cette bréve présentation de la technologie GaN et de I'’hétérojonction AlIGaN/GaN,
il convient d’évoquer brievement les effets limitatifs tels que les effets thermiques et les
phénomeénes de pieges de cette technologie prometteuse.
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1.3.1.2. Effets limitatifs.

Aujourd’hui, le transistor HEMT a base de nitrure de gallium offre d’excellentes
performances. Néanmoins, des effets limitatifs peuvent impacter les performances
intrinséques du transistor. Les deux principaux effets limitatifs des transistors HEMT
AlGaN/GaN sont les effets thermiques et les effets de pieges.

1. Les effets thermiques.

Les performances intrinséques d’un transistor sont impactées par son état thermique qui
résulte de la température ambiante et de I'auto-échauffement du composant da aux fortes
densités de puissances présentes dans les dispositifs.

L’effet thermique influe principalement sur trois propriétés physiques du transistor :

a. La largeur de la bande interdite (gap) : I'effet thermique provoque une dilatation du
matériau. Ceci induit une diminution de la bande interdite entrainant une réduction
de la tension de claquage du composant [1.14].

b. La mobilité des électrons : 'augmentation de la température interne du composant
entraine une augmentation des perturbations dans le réseau cristallin. En effet,
lors d’un échauffement, les électrons rentrent en collision plus souvent avec les
atomes, ce qui ralentit la vitesse de transit. Il en résulte une chute du courant de
drain l4s provoquant donc une diminution de la transconductance Gy, [I.15].

c. La conductivité thermique : I'effet thermique influence énormément ce parameétre.
Le SiC est parmi les matériaux les plus aptes a évacuer la chaleur en dehors de la
zone active vers la face arriére du substrat. D’ailleurs, c’est pour cette raison que
les composants de puissance GaN sont la plupart du temps accueillis sur des
substrats SiC. Néanmoins, en raison des fortes densités de puissance délivrées
par les composants GaN, plusieurs canaux de dissipation sont nécessaires pour
évacuer la chaleur comme :

e L’'emploi de couches de passivation possédant de bonnes propriétés
thermiques intrinséques.

e L’amincissement des substrats.

¢ La mise en ceuvre de nouvelles techniques comme le report flip-chip a base
de nanotubes de carbone [I.16].

La réduction des phénoménes d’échauffement est un véritable enjeu pour les HEMT
AlGaN/GaN afin d’augmenter leurs performances de conversion énergétique.

2. Les effets de piége.

Les effets thermiques mentionnés auparavant sont en partie responsables des
dégradations des performances maximales théoriques en puissance des transistors HEMT
AlGaN/GaN. La deuxieme grande cause de détérioration des performances est attribuée a
des défauts ou a des impuretés qui sont présents soit aux interfaces, soit dans le volume de
la structure et qui agissent comme des piéges a électrons.

Les piéges sont créés, généralement de facon involontaire, par adjonction interstitielle
ou substitutionnelle d’un niveau d’énergie permis (E;) dans la bande interdite d’'un semi-
conducteur de type « n» ou de type « p » [I.17]. Les origines de ce niveau d’énergie sont
multiples :
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a. Dislocation dans le réseau cristallin engendrée par le mauvais accord de maille
entre les matériaux.

b. Imperfection intrinséque au cristal due a I'absence d’un atome ou au contraire a
la présence d’un atome supplémentaire.

c. Ajout volontaire ou involontaire de dopants ou d'impuretés.

Les piéges capturent des électrons entrainant alors une dégradation du courant de
sortie associée a un phénomeéne transitoire, en général lent, provenant de la constante de
temps d’émission ou de capture des piéges. Par conséquent, suivant la vitesse de variation
du signal appliqué, une partie des charges associées aux pieges peut réagir, plus ou moins
lentement aux tensions variables appliquées. Les polarisations du transistor accentuent ces
phénomenes de piégeage dynamique par la création de forts champs électriques le long des
cycles de charge imposés par le signal hyperfréquence porteur de la modulation utile.

D’un point de vue physique, les piéges sont définis, par une certaine signature incluant
leur énergie d’activation, reflet du niveau énergétique dans la bande interdite, leur section
efficace de capture et leur densité. lIs peuvent étre identifiés par leur position physique dans
le composant. Les piéges sont principalement situés en surface de la couche barriére, et
dans la couche tampon (buffer), sous le canal. Il y a deux grandes familles de piéges :

a. Les pieges donneurs : neutres lorsqu’ils sont pleins, positifs lorsqu’ils ont émis un
électron.

b. Les pieéges accepteurs: neutres lorsqu’ils sont vides, négatifs lorsqu’ils ont
capturé un électron.

D’un point de vue électrique, les piéges dans les HEMTS AlGaN/GaN peuvent se
classer également selon deux catégories :

a. Ceux qui réagissent principalement a des changements de polarisation de grille,
générant les effets dits de « Gate-Lag ».

b. Ceux qui réagissent principalement a des changements de polarisation de drain,
générant les effets dits de « Drain-Lag ».

Ces deux phénomenes sont détaillés dans les références [1.18-1.19].

Il est admis pour les technologies conventionnelles IlI-V que les piéges de surface sont
généralement a lorigine du « Gate-Lag » et que ceux de la couche tampon sont
généralement a l'origine du « Drain-Lag » [I.20-122].

D’'une fagon générale, il existe quatre mécanismes d’interaction des pieges avec les
bandes énergétiques [l.23] suivant que ceux-ci se comportent comme des pieges ou comme
des centres de recombinaison :

a. La capture et la réémission d’électrons : C,, e,.
b. La capture et la reémission de trous : Cy, €.

c. La génération de porteurs.

d. La recombinaison.

La figure 1.3 en est une illustration simple. La lettre « e » fait référence aux phénoménes
d’émission et la lettre « C » illustre les phénoménes de capture. Les indices « n» et « p »
désignent, respectivement, les échanges d’électrons et de trous.
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Figure 1.3 : Mécanismes d'échanges entre les défauts et les bandes énergétiques.

Ibbetson, en 2000, a montré dans un article célébre [1.24], qu’'une hétérojonction piézo-
électrigue AlGaN/GaN, ne pouvait répondre aux équations des semi-conducteurs a
I'équilibre thermodynamique, et en particulier a la neutralité globale de la structure, que s’il
existait des charges mobiles a la surface du semi-conducteur de barriére, c'est-a-dire a la
surface de la couche de l'alliage AlGaN, qui forme ainsi un réservoir de porteurs pour le
canal de la structure.

En d’autres termes, dans une hétérojonction classique AlGaN/GaN, ce sont les pieges
de surface qui fournissent les électrons nécessaires a la neutralité d’ensemble. On peut donc
imaginer qu'en modifiant cette surface dans les zones d’accés du transistor par une
passivation appropriée, on puisse agir sur les états d’interface AlGaN/passivation, et donc
sur la réponse transitoire de la structure.

Les travaux de recherche sur le comportement dynamique des surfaces et interfaces
simulation et caractérisation sont aujourd’hui en plein développement et constituent un
domaine extrémement important pour I'avenir de I'électronique.

1.3.2. Transistor GaN GH25 UMS.

Les démonstrateurs réalisés dans le cadre de cette thése utilisent des transistors d’'UMS
appelés « GH25 ». lls s’appuient sur une technologie HEMT AlGaN/GaN de 0.25um de
longueur de grille, accueillie sur un substrat SiC. Cette technologie GaN de puissance est
aujourd’hui une filiere européenne qualifiée sur substrat 4” [I.25]. Elle est destinée a une
large gamme d’applications couvrant les bandes de fréquence C, X et Ku.

L’épitaxie AlGaN/GaN ainsi que les passivations ont été optimisées pour offrir le meilleur
compromis rendement/densité de puissance. L’électrode de grille repose sur un processus
assisté par dépositions successives de SiN. La définition du pied de grille est similaire a celle
de la filiere AsGa. La technologie GH25 bénéficie alors d’un trés bon contrdle de fabrication
(process) et d’'une bonne reproductibilité. Le mécanisme de gravure et 'empilement des
métaux ont été optimisés afin de fournir les meilleures performances et une meilleure
stabilité de la technologie. A I'issue de plusieurs itérations, le contact ohmique a été optimisé
pour atteindre les propriétés électriques et morphologiques appropriées.

Le traitement de la face arriére est entierement inclus dans le processus technologique
de conception. L’épaisseur finale d’une tranche (wafer) est de 100um. Le traitement des
trous métallisés est fondé sur le processus conventionnel de gravure.
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1.3.2.1. Modéle du transistor GH25 utilisé en conception.

Les travaux présentés dans ce manuscrit reposent sur l'utilisation du modéle électrique
du transistor GH25 de la fonderie UMS, réalisé par I'équipe TSG (Technologie Support
Group) d’UMS. Ce modéle est constitué d’'un modéle électrothermique et d’'un modéle de
pieges (Gate-Lag) [I.18]. Durant la premiere année de cette thése, une compagne de mesure
a été menée au sein du laboratoire XLIM et dans le laboratoire de mesure de la société
AMCAD € afin de vérifier la validité de ce modéle pour les applications visées. Les résultats
expérimentaux confrontés aux résultats de simulation seront exposés dans le chapitre IV de
ce manuscrit. llIs montrent que la modélisation des transistors GH25 fournie par la fonderie
d’UMS est validée par différents types de caractérisation. Le descriptif général et concis du
modéle obtenu et utilisé pour ces travaux de thése est présenté dans le prochain
paragraphe.

1.3.2.1.1. Modélisation électrique linéaire du transistor GH25.

La méthodologie d’extraction du modeéle linéaire, aussi appelé modéle petit signal est
présentée succinctement. Elle repose sur une structure de modéle proposée par A. Liechti
[1.26-1.27] exposée dans la figure 1.4.

Grille

Figure 1.4 : Identification des paramétres intrinseques et extrinseques issus de la structure physique
du HEMT et utilisés dans la modélisation phénoménologique.

Ce modéle est également qualifié de modéle semi-physique ou phénoménologique car
les équations utilisées relévent soit de la physique (dans le cas de la définition des diodes),
ou suivent une loi mathématique reproduisant au mieux les phénoménes électrothermiques :
courant de drain, capacités Cgy et Cyq. Le modéle (sans piege, isotherme) est extrait & partir
des résultats de mesures des réseaux |-V, des parameétres-[S] et des caractéristiques de
puissance.

1. Extraction des éléments extrinséques et intrinséques.

Le schéma petit signal de la figure 1.5 recense les différents parametres du transistor
HEMT. L’extraction des différents éléments de ce modéle a été réalisée a partir des mesures
faites au niveau des plots d’accés de grille et de drain d’un transistor GH25 de 8 doigts de
grille. Chaque doigt posséde une largeur de 125um et fonctionne autour d’'un point de repos
donné. Chaque élément de ce modele représente un comportement physique ou une
propriété électronique du transistor a effet de champ.
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Figure 1.5 : Schéma petit signal du transistor HEMT pour un point de polarisation de repos donné.

Le transistor est constitué :

e D’un ensemble d’éléments intrinseques (bleuté sur le schéma de la figure 1.5)
composés, principalement d’'une source de courant commandée (en tension) qui
restitue I'effet fondamental de tout transistor.

o D’éléments passifs extrinséques.

L’extraction de ce modeéle électrique consiste a déterminer, tout d’abord, les valeurs des
éléments extrinséques. Ensuite, les valeurs des éléments intrinséques sont déduites
indépendamment du point de polarisation du transistor.

a. Les éléments extrinséques :

Ces éléments sont considérés, dans notre modele, comme indépendants du point de
polarisation. lls peuvent étre figés a partir des mesures hyperfréquences.

e Ly Ls et Ly représentent les self-inductances parasites liées a la topologie du
transistor.

e Ry et Rg sont les résistances parasites dues aux contacts ohmiques et aux zones
conductrices et inactives du canal, entre les métallisations de drain et de source et la
limite de la zone déserte.

e Ry représente la résistance de grille, liée au métal qui constitue la diode Schottky.
o C,4 et Cyq représentent les capacités de plot du transistor.
b. Les éléments intrinséques :

e La transconductance G,, = G,,0e7®" traduit le mécanisme de contrdle du courant
dans le canal par la commande de grille au point de polarisation Mg (Vaso, Vgso)-

0l
Gmo = Wgs | v, (1.1)
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La constante de temps t, associée a la transconductance, représente, en principe, le
retard entre I'instant ou I'on applique une variation de tension AV a I'accés de grille et celui
ou cette variation se manifeste sur le courant de drain (Algs), a 'accés intrinséque de drain.

e La conductance de sortie G4 représente les effets d’injection des électrons dans le
canal.

0l

Gas = stlmo

(1.2)

¢ Ry et R sont liées a des effets résistifs distribués sous la grille.

e Cy4s prend en compte les effets parasites de couplage électrostatique entre I'électrode
de drain et celle de la source.

e Les capacités grille-source et grille-drain représentent les variations de charges
accumulées sous la grille, sous l'effet des tensions respectives Vs et V.

00,
Cos = gy (1.3)
00,

La qualité finale du modele dépend fortement de la précision avec laquelle sont estimés
les éléments extrinséques du circuit équivalent. Ici, ces éléments sont extraits a partir de la
méthode dite du « transistor froid » [1.28] ; exceptées les résistances R, Ry et Ry qui sont
déduites des mesures statiques sous différentes conditions de polarisation. La méthode
d’extraction des parameétres extrinséques et intrinséques est détaillée dans les travaux de
thése de C. Teyssandier [I.29] et la méthode d’extraction du modéle des piéges (Gate-Lag)
est clairement explicitée dans les travaux de thése d’O. Jardel [1.18].

1.3.2.1.2. Modélisation électrique non linéaire du transistor GH25.

La modélisation non linéaire des transistors GH25, qui ne constitue pas le cceur du
travail de cette thése, est présentée succinctement ci-dessous. La figure 1.6 représente la
topologie du modele électrique non-linéaire du transistor HEMT GH25.
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Figure 1.6 : Modele non-linéaire incluant les sources convectives du transistor HEMT.
a. Les éléments extrinséques :
Ce sont les mémes que ceux synthétisés précédemment pour le modéle linéaire.

b. Les éléments intrinséques :
e La source de courant ig(t) :

L’effet fondamental du transistor a effet de champ est décrit par la source de courant
non-linéaire igs(t) commandée par les tensions vg(7) et vgs(t). Cette source est modélisée par
une équation non-linéaire représentant précisément le courant généré par le transistor a
partir de la commande de Vg qui s’étend de la tension de pincement Vpncevent, & la zone de
conduction de grille, pour les valeurs positives de V4. L'équation utilisée a été définie par
Tajima [1.30].

o Les diodes lgy(t) et Iy(t) :

Le courant positif de grille observé pour les fortes valeurs positives des tensions Vg et
Vg4 €st modélisé par des diodes représentant des générateurs de courant non linéaires.

o Le générateur d’avalanche Iy(t) :

Le phénomeéne d’avalanche apparait dans la zone de pincement du transistor lorsque
celui-ci est soumis a une tension drain-source Vgs trop élevée, déclenchant ainsi I'apparition
d’un courant du drain vers la grille l(t).

Les tensions d’avalanche des transistors HEMT GaN sont trés élevées, de l'ordre de
200V. C’est la raison pour laquelle la modélisation de I'avalanche pour ce type de transistor
est moins critique que pour d’autres.

o Capacités intrinseques Cgys et Cyq :

Les modéles des capacités non-linéaires C, et Cyq dépendantes des tensions de
commandes Vg et Vg4 sont extraites a I'aide des mesures de paramétres [S] impulsionnels
multi-polarisations.
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1.3.2.1.3. Modeéle électrothermique du transistor GH25.

Un modéle thermique prenant en compte le comportement du transistor en fonction de la
température a été intégré au modeéle électrique de base. Ce modéle thermique est
généralement obtenu a l'aide des mesures par spectroscopie Raman ou par mesure
thermographie infrarouge couplée a des simulations thermiques 3D.

Les phénomenes thermiques sont modélisés macroscopiquement de fagcon simple par
une source de courant représentant la puissance dissipée (Pgss), refermée sur un simple
dip6le électrique équivalent, constitué d'un circuit R,Cy, paralléle. Les tableaux 1.2 et 1.3
indiquent les équivalences utilisées [1.29].

Tableau 1.2 : Définition de I'équivalence des grandeurs thermiques et électriques.

Grandeurs thermiques

Grandeurs électriques

T Température °C \ Tension \%

J Flux de chaleur W/m? J Densité de courant Alm®

P Chaleur w | Courant A

Q Quantité de chaleur | Joule ou W/s Q Charge Coulomb ou A/s
K Conductivité W/(°C.m) (o] Conductivité 1/(Q.m)

Rin Résistance °C/W R Résistance Q
Ci Capacité W.s/°C C Capacité A.s/V ou F

Tableau 1.3 : Relations entre les grandeurs physiques et représentation du circuit d'impédance
thermique équivalente.

Grandeurs thermiques

Grandeurs électriques

dQ dQ

Con =G C=w

S

Cih=cXpxdxS$§ C=€XE
_ d _d
th = Kxs T oxS

t

Q(t) =J;)P(t)dt
Ty(t)

Piss(t)
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T -T
P(t) = %’12(0 Vi(t) — V,(t)

d I(t) =
+ Conz (T1(6) ~ T2(0) A

La résistance thermique moyenne (macroscopique) du transistor (Ry) (figure 1.7)
exprimée en (°C/W), permet de caractériser I'élévation de température de jonction (T;) du
composant par rapport a la température de socle (T.) lorsque le composant est soumis a
une excitation électrique.

d
+ CE(Vl(t) —V,(0))

Circuit
Thermique

Pdiss(t)

Rté L. | aTTT

Figure 1.7 : Circuit thermique intégré au modéle électrique du transistor.

La puissance mise en jeu est représentée par une source de courant équivalent.
L’élévation de la température moyenne de jonction (AT) en régime établi est calculée par
I'équation suivante :

AT =Tj = Tref = Ren X Pgiss(t) (1.5)

Avec : P,is(t) : puissance dissipée moyenne par le transistor par effet joule (chaleur)
sur une période [to, t;]. Elle se calcule comme étant la différence entre les puissances
moyennes consommeées par le transistor et celles fournies par celui-ci et délivrées a la
résistance de fermeture externe sur la méme période [to, t;], telle que :

f ot (1.6)
t

Pyiss(t) = r
0

1 to

Pyiss(t) = Po(t) — Ps(1) (1.7)

= vgs(t) X igs(t) + vds(t) X ids(t)

Avec :

o Pg(t) est somme des puissances (des alimentations et RF)
rentrantes.

o Pg(t) est la somme des puissances sortantes (RF).

T;: température de jonction symbolisée par une tension.
T : température de socle symbolisée par une tension.

Ry : résistance thermique symbolisée par une résistance électrique.
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Les travaux de thése de G. Mouginot [I.19] et de M. Avcu [l.31] détaillent les effets
dispersifs dans les transistors HEMT GaN et en patrticulier les effets thermiques et les
modeles associés.

Note : les transistors utilisés contiennent une couche de passivation SiN qui permet de
réduire les effets de piege de surface (Gate-Lag) [I.32]. lls incluent aussi la technologie
« Field Plate » [1.33] qui permet d’augmenter les tensions de claquage en diminuant
'amplitude maximum du champ électrique dans la zone d’accés grille-drain, de facon
significative et réduit ainsi les effets des pieges de surface et de buffer a fort champ
électrique. Ces deux technologies permettent d’obtenir des performances améliorées [1.34].

I.4. Techniques d’intégration et d’encapsulation.

Le développement des amplificateurs GaN a trés forte puissance de sortie et hautement
intégrés nécessite aujourd’hui :

e Des circuits d’adaptation d’entrée et de sortie hautement intégrés (de taille réduite).
¢ Une bonne symétrie entre les transistors d'un méme étage d’ampilification.

¢ Une bonne gestion thermique qui se traduit d’'une part par une minimisation de la
puissance dissipée par les transistors, et d’autre part des techniques adéquates
d’évacuation de la chaleur due a I'effet de joule.

e La stabilité du circuit.

Le choix de la technique d’intégration devient un acteur important et déterminant dans
les performances globales, la taille et le colt des amplificateurs de puissance GaN.

1.4.1. Solutions d’intégration.

Il existe plusieurs solutions principales d’intégration des amplificateurs de puissances
GaN, chacune pouvant présenter de l'intérét selon la fréquence et le niveau de puissance de
sortie. Il s’agit de :

e La solution hybride micro-ruban :

Cette technique repose sur l'utilisation d’'un circuit imprimé (PCB : Printed Circuit
Board) composé de lignes micro-ruban et de composants passifs discrets montés en
surface (CMS). Ces éléments constituent alors les réseaux d’adaptation d’entrée et
de sortie associé a un ou plusieurs transistors GaN avec ou sans circuits de
préadaptation, encapsulés dans des boitiers.

La réalisation hybride présente I'avantage d’offrir un compromis raisonnable, aux
basses fréquences, entre les performances électriques, le col(t de fabrication du
circuit et la possibilité de réaliser des réglages post-fabrication. Néanmoins, la
solution hybride souffre d’'un trés grand handicap qui est la taille relativement grande
de 'amplificateur réalisé.

e La solution MMIC :

Cette solution s’est imposée pour la conception d’'amplificateurs de puissance comme
un grand pas en avant vers une trés forte intégration associée a de bonnes
performances électriques. Les colts tres élevés des MMIC GaN et les cycles de
fabrication trés longs restent ses deux principaux inconvénients.
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Depuis quelques années, UMS a initié une nouvelle technique appropriée pour les
fonctions a fortes densités de puissance bénéficiant des avantages de la technique dite
multi-puces d’'une part et de celle de la technique MMIC d’autre part. Cette technique est
appelée « Quasi-MMIC » [I.35]. Elle est fondée sur I'association de circuits d’adaptation
d’entrée et de sortie de tailles réduites, réalisés sur une technologie AsGa passive appelée
« ULRC » et d’'une ou plusieurs barrettes de puissance GaN constituées d’un ou de plusieurs
transistors.

Cette solution permet de s’affranchir intégralement des inconvénients de la technologie
GaN MMIC tout en conservant ses avantages. Elle conduit & une forte intégration, une
flexibilité de conception, une trés bonne fiabilité de fabrication et une réduction des codts et
des délais de réalisation trés courts. La technique « Quasi-MMIC » reste cependant limitée
en termes de montée en fréquence (jusqu’en bande X) et présente quelques sensibilités aux
procédés d’assemblage.

La figure 1.8 représente une comparaison qualitative entre les trois solutions : hybride,
MMIC et Quasi-MMIC.

A

\ A Bande

R Ku Coit

Hybride

Cycle de fabrication

A
7

Intégration

Figure 1.8 : comparaison qualitative des techniques d’intégrations : Hybride, MMIC et Quasi-MMIC.

1.4.2. Procédé d’encapsulation en boitier plastique QFN.

La solution d’encapsulation en boitier QFN a été retenue pour la conception de notre
amplificateur afin d’'une part de protéger mécaniquement les circuits et d’autre part de mieux
maitriser leur comportement thermique. De plus, I'utilisation de boitier QFN offre une grande
aisance de manipulation. Les premiéres estimations ont montré la possibilité d’utiliser un
boitier QFN de 8x8mm a 54 plots. En premiére approche, cette taille de boftier constitue un
bon compromis entre différents parametres :

e Surface d’intégration disponible pour les puces,
e Compatibilité des moyens de test RF,

e Fiabilité thermomécanique du bottier,

e Codt et reproductibilité,

e Résistance thermique,

e Multitude des plots offrant un degré de liberté pour les cablages.
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Le processus d’encapsulation des différentes puces a l'intérieur du boitier QFN ainsi que
le report de celui-ci sur un circuit imprimé (PCB) permettant de réaliser des tests en
connexion SMA est illustré sur la figure 1.9 :

ULRC ULRC Die coat

\.¢/ @

| _ - '_ -
Assemblage des puces Dépdt de la couche
ULRC et GaN silicone de protection sur
/ les puces GaN
AR 4NN
Colle Surmoulage du boitier
QFN
(1)
I " "N
Base interne du QFN Brasage
« Leadframe »
PCB[ LLALLRL]

(7) PAXN AN rasage du boitier QFN

sur PCB
Yerwwwww /

Masse thermique

Dépot du Circuit sur une
masse thermique

Figure 1.9 : Processus d’assemblage des puces GaN et ULRC dans un boitier plastique QFN [1.36].

1.4.2.1. Choix de la base interne du boitier (leadframe).

Le choix de la géométrie et de la taille de la base interne du boitier doit prendre en
compte les facteurs suivants :

e Ladissipation thermique :

Une grande surface de la base interne permet de favoriser I'étalement thermique en
dessous des puces GaN et ULRC vers le PCB.

¢ Fiabilité du composant :

Pour assurer une bonne fiabilité du circuit, il est vivement recommandé de diminuer la
taille du botitier plastique, ce quia son tour permet de réduire le risque de
délamination sur les différentes interfaces des matériaux (base interne du boitier,
colle, puce, plastique). En effet, plus la base interne du QFN sera large, plus les
contraintes thermomécaniques internes au boitier seront importantes (dilatation
relative entre les différents matériaux).

e Report du boitier sur un PCB thermique :

Outre le risque de délamination a lintérieur du boitier, les contraintes mécaniques
auront un impact sur la planéité de la base interne du boitier et la fiabilité du report de
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ce dernier sur le PCB. En effet, le brasage d'un grand boitier sur un PCB sera
d’autant plus difficile si sa base n’est pas plane.

1.4.2.2. Cablage des puces.

Les puces sont reliées entre elles et aux acces du boitier plastique QFN grace a des fils
d’interconnexion de forme cylindrique d’un diamétre de 50um, appelées fils de « Bonding ».
Ces fils de cablage sont fabriqués en or avec une conductivité électrique de l'ordre de
59.6x10°S.m™ associée & une conductivité thermique de l'ordre de 317W/(m.K). Bien que l'or
ne soit pas le meilleur matériau conducteur (comparé a I'Agent ou le Cuivre), il se distingue
par son inoxydabilité.

La figure 1.10 illustre un exemple de profil de cablage entre une puce ULRC et une puce
GaN.

Figure 1.10 : Exemple de cablage des puces GaN/ULRC.

Les différents cablages réalisés a l'intérieur du boitier sont soumis a des réegles liées aux
contraintes mécaniques telles que : le profil du « Bonding », sa longueur minimale et ses
points de départ et d’atterrissage.

1.4.2.3. Procédé de protection de la puce dans un boftier plastigue QFN.

Un procédé de protection de la puce appelé « die-coating » est introduit afin d’assurer
une protection mécanique des ponts a air des transistors sur une puce durant 'opération de
surmoulage plastique du boitier QFN. Cette couche de protection fortement chargée en
silicone a également pour role de protéger le circuit contre 'humidité en évitant en particulier
la formation de microcavité d’air au-dessus de la puce. Elle réalise aussi une fonction
d’intermédiaire thermique entre le transistor et le plastique.

L’approche de « die-coating » bénéficie d’'un grand avantage qui est la simplicité de
mise en ceuvre car ce procédé d’encapsulation ne nécessite aucune modification de la
technologie GaN.

1.4.2.4. Collage des puces GaN et ULRC a l'intérieur du boitier plastique QFN.

Les colles utilisées sont des colles fritées ou pseudo fritées a I'état de I'art qui ont une
structure compacte apres polymérisation (figure 1.11) avec une excellente conductivité
thermique (>40W/m.K). Ainsi, elles peuvent, entre autres, accroitre la dissipation thermique a
travers la base du boitier.
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puissante

I Structure
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Figure 1.11 : Différents types de colle.

Ce type de colle est thermiquement bien meilleur qu’une colle classique et méme parfois
gu’une brasure.

La figure 1.12 présente les coupes d’un boitier issu de I'évaluation des colles thermiques.
Il est composé d’'une barrette de puissance GaN GH25 constituée de 8 transistors de 8
doigts de grille chacun de 400um de largeur et recouverte de « die-coat ».

Die coat
h WL :

™ s .
Face arriére de la puce GaN |

Figure 1.12 : Exemple des coupes de vue microscopiques d’un boitier (issu d’un test d’évaluation des
colles thermiques).

Une bonne adhérence des différents matériaux (plastique, « die-coat », puce GaN, colle
et de la base interne du boitier est a souligner.

I.5. Conclusion.

Ce chapitre a présenté les criteres de choix des technologies utilisées pour les
conceptions d’amplificateurs qui suivent dans les prochains chapitres.

La technologie HEMT GaN montre aujourd’hui des potentialités bien supérieures aux
technologies a base d’AsGa en termes de performances en puissance et de facilité
d’adaptation. Bien que cette technologie soit quasi-omniprésente sur une grande échelle de
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l'industrie actuelle, celle-ci souffre encore de quelques effets limitatifs liés aux pieges et a la
thermique. Ceci constitue de nos jours un axe d’investigation et de développement dans de
nombreux laboratoires de recherche et d'industrie.

La structure des transistors HEMT AlGaN/GaN sur SiC de 0.25um de longueur de grille
de fortes puissances ainsi que le modeéle utilisé par la suite pour la conception des
amplificateurs de puissance ont été exposés. Cette technologie a été qualifiée sur un
substrat SiC de 4” de diameétre.

Enfin, les techniques d’intégrations et de réduction de colt et de cycle de fabrication
fondés sur l'utilisation de la technologie Quasi-MMIC (initiée par UMS il y a quelques
années) encapsulés dans des boitiers plastiques QFN ont été détaillées.
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Chapitre Il. Amplificateurs de puissance microonde et quelques
caractéristiques associées

I.1. Introduction.

L’objectif de cette thése est de concevoir un amplificateur de puissance de type Doherty
qui, lorsqu’il est excité par un signal micro-onde modulé, puisse atteindre des performances
en rendement supérieures a celles obtenues pour des amplificateurs de puissance
conventionnels fonctionnant en classe AB/B.

Les quatre premiers paragraphes de ce chapitre rappellent tout d’abord les définitions
geénérales des différentes grandeurs caractéristiques d’'un amplificateur de puissance. Puis
ils définissent les principales caractéristiques des signaux auxquels un amplificateur peut
étre soumis dans une transmission de données pour des applications de
radiocommunications.

Pour assurer l'intégrité des signaux aprés leur amplification, il faut que I'amplificateur
apporte le moins de distorsion possible. Le cinquieme paragraphe de ce chapitre présente
donc les principaux types de distorsions engendrées par les composants actifs non linéaires.
Ces distorsions sont définies dans les cahiers des charges selon des critéres bien
spécifiques.

I1.2. Contexte.

Les caractéristiques des amplificateurs qui ont principalement été utilisées au cours de
ce travail de thése sont décrites dans ce chapitre. Une description plus exhaustive et une
analyse plus détaillée de ces caractéristiques sont données dans [I1.1-11.3].

Les amplificateurs de puissance sont congus a partir de composants actifs non linéaires
qui distordent les signaux modulés qui les excitent. Cette distorsion s’apprécie d’abord par
une observation « naturelle » dans le domaine temporel des signaux présents a I'entrée et a
la sortie de ces composants actifs. Toutefois, aux hyperfréquences, cette observation
temporelle compléete est trés complexe a mettre en ceuvre, que ce soit a travers une étude
expérimentale ou une étude plus théorique issue de simulations. La transformée de Fourier
permet alors d’associer a ces signaux d’entrée et de sortie une autre représentation,
complémentaire, dans le domaine fréquentiel. L'’utilisation conjointe de ces deux
descriptions, temporelle et fréquentielle, permet en outre une caractérisation intégrale des
dispositifs hyperfréquences tel que les amplificateurs de puissance et facilite leur étude et
leur optimisation pour des besoins spécifiques.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 27

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



. Transformée de FOURIER INVERSE

Puissance/ \
Tension
f\/\ Fréquence

Temps
Caractérisation dans le

domaine Temporel Caractérisation dans le
domaine Fréquentiel

\ Transformée de FOURIER /

Figure 11.1 : Rappel des représentations temporelle/fréquentielle d’'un signal.

Il convient de bien différencier l'information de la transmission. L’information est
représentative de faits, de données. Elle est appelée communément signal en bande de
base. Ces données peuvent étre d’origine analogique ou numérique. Une information
analogique peut étre numérisée et inversement, des données numériques peuvent
également étre transformées en signaux analogiques.

La transmission de linformation peut étre analogique comme numérique. Dans le
domaine des hyperfréquences, seule la transmission analogique reste fondamentalement
adoptée. Le signal en bande de base, analogique ou numérique, n'est donc transmis
gu’aprés une transposition de fréquence (modulation).

Le type de modulation dépend intégralement de la nature du signal utile. Les systémes
de télécommunications récents utilisent des signaux numériques en bande de base. La
transposition de fréquence d’un signal numérique peut étre réalisée grace a une modulation
numeérique suivie d’'une conversion numérique analogique (CNA) du signal transposé aux
fréquences RF. Cela implique une fréquence d’horloge du CNA trés élevée (supérieure au
moins a deux fois la fréquence RF). Les CNA fonctionnant a ces fréquences possédent
actuellement des dynamiques trés faibles. Les modulations purement numériques bien
gu’elles apportent une amélioration significative du rapport signal a bruit par rapport aux
techniques de modulation analogiques restent toutefois limitées a une transposition en
fréquence vers des fréquences intermédiaires avant une conversion de fréquence vers les
fréquences RF réalisées par mélange analogique. Les signaux numériques en bande de
base peuvent aussi constituer les signaux des enveloppes complexes analogiques (1Q) qui
sont ensuite utilisés dans les modulations analogiques.

I1.3. Génération de signaux modulés analogiques a partir de signaux numériques en
bande de base.

L’information numérique a transmettre est constituée d’une suite binaire aléatoire pour
laquelle l'intervalle de temps séparant deux bits successifs, appelé période binaire, est noté
T, (exprimé en seconde). Le débit binaire Dy, quantifie la quantité d’'information émise par la
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source par unité de temps, exprimée en bit.s™. La mise en forme du signal de modulation
numérique en bande de base consiste a associer a la suite de N bits issue de la source, un
signal a(t) qui est I'enveloppe complexe de modulation. Les variations temporelles de
I'enveloppe de modulation sont caractérisées par un alphabet constitué de M symboles et un
débit symbole noté Ds.

Le flot binaire a transmettre subit différents traitements numériques (codage de source,
codage canal, codage bits vers symbole, filtrage en demi-Nyquist) [I.4-11.6] pour générer au
final deux signaux réels analogiques passe-bas en bande de base, I(t), appelé signal en
phase, et Q(t), appelé signal en quadrature. Ces paires de vecteurs indépendants
constituant les symboles a transmettre, comme illustré sur la figure 11.2, sont orthogonaux et
n’interférent pas entre eux. La représentation des signaux numériques IQ dans le plan
cartésien pour toutes les valeurs temporelles I'enveloppe constitue la « trajectoire » de
'enveloppe. La représentation des signaux numériques IQ dans le plan cartésien pour des
valeurs particuliéres de I'enveloppe correspondant a des « instants de décision » constitue le
diagramme vectoriel de la modulation sous forme de « constellation ».

a(t) = A()el?*® = 1(t) +jQ(b) (I1.1)
Avec I1(t) = A(t) cos(pt) & I(t) = A(t)cos (pt) (I1.2)

A(t) : modulation d’amplitude.
¢(t) : modulation de phase.

e 1o

Codage
Bits = Symboles | Q (kTs) C}(t)

Débit binaire

Figure I1.2 : Mise en forme des signaux IQ passe bas avec filtrage demi-Nyquist RRC (root-raised
cosine).

La largeur de la bande passante d’enveloppe et la dynamique de puissance de la partie

analogique d'un systéme de communication sont principalement conditionnées par la
cadence et la forme temporelle des signaux 1Q.

I1.4. Les principaux types de modulation numérique.

La modulation a pour objectif d’adapter le signal a émettre en bande de base au canal
de transmission, en optimisant la ressource spectrale offerte par 'augmentation du débit
binaire Dy, et en associant plusieurs bits dans un symbole.

Le débit symbole D, fixé par 'espacement temporel entre deux symboles consécutifs
émis Ts (Période symbole), représente la vitesse de modulation qui définit quant a elle le
nombre de changements d’états par seconde d’'un ou de plusieurs paramétres modifiés
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simultanément. Dans le cas d’'une transmission d’un alphabet de taille M, le nombre de bits
véhiculés par un symbole dit M-aire et la vitesse de modulation sont donnés par :

n = log,(M) (1.3)

1 1
Dg[baud] = —

= 1.4
Ty Tylog, (M) (14

L’efficacité spectrale n de la modulation quantifie le flux binaire que la modulation est
capable de transmettre dans une bande fréquentielle de 1Hz, et s’écrit :

nlbit/s/Hz] = % (11.5)

A vitesse de modulation fixe, I'efficacité spectrale est proportionnelle au nombre de bits
n contenus dans un symbole.

Il existe cing principales techniques de modulation numérique :
a- Modulation par déplacement d’amplitude MDA (Amplitude Shift Keying ASK).
b- Modulation par déplacement de phase MDP (Phase Shift Keying PSK).

c- Modulation par déplacement de phase différentielle MDPD (Differential Phase Shift
Keying DPSK).
d- Modulation par déplacement de fréquence MDF (Frequency Shift Keying FSK).

e- Modulation d’amplitude de deux porteuses en quadrature MAQ (Quadrature
Amplitude Modulation QAM).

Les modulations en quadrature, appelées aussi « modulation bidimensionnelle »,
représentent les schémas de modulation les plus utilisées par les systemes de
communication récents a haut débit et & forte efficacité spectrale. Le tableau 1.1 décrit
succinctement quelques exemples de schémas de la modulation M-QAM.

Tableau I1.1 : Quelques exemples de schémas de la modulation M-QAM.

Débit Efficacité

debis e batats  M=2' symbole spectralen
[baud] [bit/s/HZ]
BPSK L 0 1 Amplitude : 2 , 5 .
2-QAM Phase : 1 b
QPSK ) Amplitude : 1 . o1 ,
4-QAM Phase : 4 b
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Amplitude : 1

8-PSK 3 Phase : 8 8 Dy/3 3
Amplitude : 3

16-QAM 4 Phase : 12 16 Dy/4 4
Amplitude : 5

32-QAM 5 Phase : 28 32 Dy/5 5
Amplitude : 9

64-QAM 6 Phase : 52 64 Dy,/6 6

I1.5. Paramétres caractéristiques d’un amplificateur de puissance RF.

Un amplificateur de puissance est un quadripble actif. Il consomme une puissance
fournie par son alimentation. L'ensemble des grandeurs électriques tensions/courants
schématisées sur la figure 1.3 permettent de caractériser le comportement d’'un amplificateur
de puissance.

Ry

Rch
ey Ve ) 3

L <

Figure 11.3 : Schéma de principe des courants/ tensions d’'un amplificateur de puissance.

La puissance instantanée Ppq(t) fournie par les générateurs de tension continue
(alimentations) et consommeée par I'amplificateur de puissance est définie par les tensions
DC représentées dans la figure 1.3 par les forces électromotrices d’alimentation de sortie
Eqiim, €t de d’entrée Eq;, d’'une part, et par les courants instantanés des alimentations de

sortie, note iy;;m, (t), et d’entrée noté iy, (t), d'autre part. Elle est définie par I'équation 11.6
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Ppc(t) = Ealime X ialime )+ Ealims X ialims(t) (11.6)

En considérant un générateur d’excitation constitué d'une force électromotrice
sinusoidale E, de fréquence f, (CW) et d’'une résistance interne Ry, la puissance disponible

moyenne Py;s, (fo) de ce générateur est définie par I'eéquation 1.7 :

E5(f,)

TXE, (1.7)

Pdisp (fO) =

Dans le cas de ce générateur d’excitation CW, qui est utilisé pour la conception, la
puissance moyenne Pp. fournie par les alimentations et consommee par I'amplificateur de
puissance s’écrit alors :

PDCO = Ealime X ialime + EalimS X ialims (1.8)

La puissance d’entrée moyenne P,(f,) du signal utile correspondant a la puissance RF
absorbée par 'amplificateur est définie par 'équation 11.9 :

1

F.(fo) = ERe{Ve(fO) x I: (fo)} (11.9)

La puissance moyenne utile délivrée en sortie a la charge externe de I'amplificateur

(souvent égale a une résistance de 50Q) a la fréquence f,, notée P;(f,), est définie par
'équation 11.10 :

1 - -
P(fo) = ERe{Vs(fO) X I5(fo)} (1.10)

En ce qui concerne la puissance moyenne RF ajoutéeﬁj(fo), sa définition n’est pas
unique et dépend du point de vue auguel on se place :

e Si I'on se place d’'un point de vue purement théorique, la puissance ajoutée
moyenne par un amplificateur est la différence (en watt) entre la puissance de

sortie moyenne dissipée dans la charge P,(f,) et la puissance absorbée moyenne

a I'entrée de 'amplificateur P,(fy) :

Pajthéorique(fO) = Fs(fo) — Pe(fo) (.11.a)

e Si lI'on se place d’'un point de vue de [l'utilisateur, alors la puissance ajoutée
moyenne par un amplificateur est la différence (en watt) entre la puissance de

sortie moyenne dissipée dans la charge: Ps(f;) et la puissance disponible
moyenne du générateur Py;q, (fo).

Pajutilisateur (fO) = PS‘(fO) - PdiSp (fO) (Illlb)
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La puissance dissipée moyenne dans I'amplificateur P, est la difféerence entre les
puissances consommeées (DC et RF) et la puissance fournie (dissipée dans la résistance de
charge) par 'amplificateur :

Paiss = Pocy + B-(f0) = ) B(f) (1.12)

Le gain en puissance G,(f,) est défini par le rapport entre la puissance de sortie
moyenne fournie par 'amplificateur, P;(f,,), et la puissance moyenne absorbée a 'entrée de
'amplificateur P,(f,) exprimée en Watt.

Fs(fo)
P (fo)

Le gain d’insertion G;(f,) est défini par le rapport de la puissance de sortie

G, (fy) = (11.13)

moyenne, P;(f,) délivrée a la charge de fermeture (communément résistive et égale a 50Q)
et la puissance disponible moyenne du géneérateur, Py;s,(f). Ces puissances sont
exprimées en Watt dans la définition suivante.

Ps(fo)
Gi(fo) = —— (11.14)
’ Paisp (fo)
Usuellement, les puissances sont exprimées en dBm et le gain en dB.
P[dBm] =30 + 10 x log,,(P[W]) (11.15)
Gp,i(fo)[dB] = 10 X log,g (Gp,i(fo)) (1.16.a)
Ou bien : Gpi(fo)[dB] = B,(fo)[dBm] — P, (fo) [dBm] (11.16.b)

Le rendement de drain noté, n; ou DE, est le rapport entre la puissance de sortie

moyenne P(fp) et la puissance consommeée moyenne Py, :

Fs(fo)

Ppc,

nal%] = x 100 (11.17)

Le rendement de conversion appelé généeralement rendement en puissance ajoutée, 1,
ou PAE, est le rapport entre la puissance ajoutée et la puissance moyenne délivrée par les
alimentations Py, . Il est défini par I'équation 11.18 :

P, .
r]aj [%] — a]utlllsateur(fO) x 100 (”18)

Ppc,
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I1.6. Caractéristiques des signhaux RF utilisés en télécommunication.

Les systémes de télécommunications récents utilisent des techniques de modulation
complexes a forte efficacité spectrale, caractérisées par la génération de signaux a
enveloppe variable. Néanmoins, une caractérisation préliminaire des performances quasi-
statiques a enveloppe constante (CW : Continous Wave) aux fréquences fondamentales des
porteuses demeure une premiere étape nécessaire et incontournable, aussi bien en phase
de dimensionnement et de conception, qu'en phase de test en utilisant des signaux
sinusoidaux CW a amplitude et phase constantes.

[1.6.1. Puissance portée par un signal a enveloppe constante (signal CW).

Dans le cas d'un signal CW de période Ty, la tension instantanée e(t) aux bornes d’'un
dipdle linéaire et le courant instantané i(t) le traversant s’écrivent :

e(t) = Epax X cos (wot) (11.19)

i(t) = Lpgx X cos (wot — 6) (11.20)

La puissance électrigue instantanée, notée P, (), se définit comme le produit de la
tension par le courant a un instant t :

Pinst (t) = e(t) X i(t) (1.21)

La puissance moyenne P,y Ssur une période T multiple de T,, est définie par I'équation
.22 :

TlTo
P, 1 J P (t)dt
= —X .
MOy nTO int
0
E I (11.22)
— max2 max X COS(H)
= Eeff X Ieff X COS(H)
Emax Emax
Avec Eorr = et lorr = (1.23)
2 V2
le(®)| li®)l
Emax_
Eerr -
B IMAX
ANWZA
. Temps
\ I(t)\
ST To
Figure 11.4 : Formes temporelles courant/tension d’un signal CW.
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[1.6.2. Puissance portée par des signaux modulés complexes a enveloppe variable.

La compréhension des notions fondamentales concernant les signaux a enveloppe
variable et les mécanismes de modulation s’avére indispensable pour I'appréhension des
contraintes liées a 'amplification de puissance. Elle permet, entre autres, d’aiguiller finement
les modalités de dimensionnement et de conception des cellules amplificatrices.

Pour illustrer ces différentes notions, la figure I1.5 présente un signal modulé & Double
Bande Latérale a Porteuse Conservée (DBLPC) e(t), de période de porteuse T, et de
période de modulation T, telles que :

e(t) = A(t) X cos(wot + H(t)) (11.24)

Avec : A(t) = A X (1+ kcos(Qt)) (11.25)
1 1

TO = 27Ta)0 et T = m (”26)

A(t) étant la variation d’amplitude instantanée, 8(t) la variation de phase instantanée et
w, représente la pulsation centrale de la bande passante du signal modulé qui est aussi la
pulsation de porteuse.

Le signal d’enveloppe complexe associé é (t), appelé également signal équivalent
bande de base ou encore, signal équivalent passe bas, se décompose en deux signaux
réels aux variations lentes comparées a celles de la porteuse, tel que :

é(t) = A(t) x e/9® = A(t) cos[0(t)] + jA(t) sin[6(t)] (1.27)

D’ou l'association de la notion de signaux en quadrature 1Q :

é() =L,() +jQ,(®) (11.28)

Avec : I,(t) = A(t) x cos[8(t)] et Q,(t) =A(t) xsin[6(t)] (1.29)
Ainsi :

e(t) = R{e(t) x e/@ot} = [,(t) cos(wot) — Q,(t)sin (wot) (11.30)

é (t) représente I'enveloppe complexe associée au signal réel e(t) a bande limitée.
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Signal modulé
e(t) e(t) = A[1l+kcos(Qt)]cos(mgt)

) Enveloppe o
“pe A(t) = All+kcos ()] W H

/\M/\/\VAM\/\M

\ ) i \ ,
u v To U e
u u -~ Période du signal transmis .| U h

f B T: Période de I’Enveloppe :
A(t) =—A[l+kcos(Qt)]

Figure 11.5 : Allure d’un signal modulé AM (DBLPC) a enveloppe variable.

Si 'on considére que e(t) est une tension aux bornes d’un dipdle linéaire, le courant i(t)
qui le traverse s’écrit alors :

i(t) = B(t) X cos(wot + (p(t)) (1.31)

B(t) est la variation d’'amplitude du courant instantané. ¢(t) est la variation de phase du
courant instantané. Le signal d’enveloppe complexe associé i(t) s’écrit :

i(t) = B(t) x e/*® = B(t) cos[p(t)] + jB(t) sin[p(t)] (1.32)

D’ou l'association de la notion de signaux en quadrature 1Q :

i(t) =L() +jQ;(t) (11.33)

Avec : I;(t) = B(t) X cos[p(t)] et Q;(t) =B(t) xsin[ep(t)] (11.34)
Ainsi :

i(0) = R{i(®) x e/?0t} = I;(t) cos(wet) — Q;()sin (wot) (11.35)

i (t) représente I'enveloppe complexe associée au signal réel i(t) a bande limitée.

La puissance instantanée absorbée par le dipble est alors égale a :

P(t) =e(t) xi(t) (11.36)

La puissance moyenne absorbée par le dipdle P,y est définie comme la puissance
moyenne du signal modulé sur le long terme, c'est-a-dire, sur une durée d’intégration
supérieure ou égale a l'inverse de la fréquence maximale de I'enveloppe (durée supérieure a
nT avecnz1):
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T

%=%fP(t) dt (1.37)
0

Un signal a enveloppe variable présente parfois un PAPR [Il.1] élevé a cause d'un seul
et unigue pic a intensité élevée, alors que globalement, la dynamique moyenne du signal
n’est pas importante. Le parameétre PAPR accorde toute I'importance au point le plus élevé
et n'est pas toujours représentatif de la distribution du signal.

La fonction de densité de probabilité d’'un signal modulé PDF (Power Density Function),
est une caractéristique fondamentale de description des signaux a enveloppe variable. La
PDF peut étre définie simplement comme le pourcentage de temps durant lequel 'amplitude
de la puissance instantanée atteint un niveau donné. La figure 1.6, schématise
graphiguement quelques représentations de PDF de quelgues sighaux connus.

0 GSM
12

10 LTE  WCDMA

PDF [%]

>

-20 -18 -16 -14 -12 -10 -8 6 -4 -2 O
Recul de puissance de sortie normalisée (OBO) [dB]

Figure 11.6 : Représentation de la densité de probabilité des signaux GSM, WCDMA et LTE.

Le facteur de créte PAPR et la fonction PDF font partie des parametres clés qui servent
au dimensionnement des amplificateurs de puissance. Ces deux grandeurs dépendent
intégralement de l'application visée et le type de modulation qui y est associée. Elles
conditionnent 'ensemble des performances attendues.

Dans le cas d’un signal RF modulé en amplitude et en phase qui s’écrit sous la forme
suivante :

err(t) = A(t) X cos(wot + ¢ (1)) (11.38)
Dol :

err(t) = E@elr! +2E*(t)e_jw0t (11.39)
Avec :

E() = A(t)el*® (11.40)

La puissance RF absorbée dans une résistance linéaire Rcy indépendante de la
fréquence, normalisée a 1Q par souci de simplification, s’écrit comme suit :
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[err(D)]?

f = lene OF (1141)

Prp(t) =

En remplacant I'équation (I1.39) dans I'’équation (11.41), il devient :

E(t)eloot 4 F*(£)e~Jwot]?
Prr(t) = [ © > © ] (11.42)
Dou :
1,. . - . . - .
Prp(t) = Z(Ez(t)efz“’ot + 2B ()E* (t)e/@oteiwot 4 E*Z(t)e-ﬂwof) (11.43)
Donc :
EOP 1/, . 2 .
Prr(t) = +—(E?(t)el?@ot 4 E*"(t)e12wot
v (6) =+ 7 (E2(0) O ) (144
Termes RF aux fréquences harmoniques
La puissance moyenne RF normalisée s’écrit :
T
— 1
Per® = 7 | Pre(©) (11.45)
0
Avec: T~ o0
Alors :
T
— 1 2 4
PRF(t) - ?[[eRF(t)] t (||46)
0
Avec . T>>Tenw >> Ty
Donc :
1y IE®]* 1
t ~ : ~.2 i
- _ (2 J2wet * —j2wot
Prr (D) _Tf[ > +4( (t)ef2@ot 4 F**(£)e=i2®o )]dt (11.47)
0
Termes RF aux fréquences harmoniques
dont la valeur moyenne est nulle sur T
La puissance moyenne RF normalisée devient alors :
Tr 2
Pre(t) = lf M dt (11.48)
T 2
0
Dou :
1 T
Per® = 3 [ Pt (1.49)
0
Pen(t) est la puissance d’enveloppe instantanée normalisée sur 1Q, tel que :
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_AOP (11.50)

env = 2

Remarquons au passage que l'on retrouve bien que la puissance Pen(t) est
indépendante du message porté par la modulation de phase ¢(t) dans une résistance
indépendante de la fréquence.

II.7. Distorsions introduites par les éléments actifs.

11.7.1. Définition d’un systéme linéaire.

Mathématiquement un systeme est linéaire s'’il obéit au principe de superposition. De ce
fait, sa réponse a plusieurs sources indépendantes est égale a la somme des réponses
obtenues en considérant séparément chacune de ces sources.

e(t) N s(t)

— " »| Systéme Linéaire « G» |—"»

e(t) = kix;(t) + kyxy (1) (1.51)

s(t) = File(®)] = kyx,(£) + kax,(8) (1.52)

D’un point de vue physique, un systeme est linéaire s'il est décrit par des équations
différentielles linéaires d’ordre fini a coefficients constants comme celles données dans
I'équation (11.53) :

n k k
aos(u) + Z a dds(;l) bye(u) + z by ——— d e(u) (11.53)
k=

Un systéme non-linéaire, est un systeme qui n'est pas linéaire. D’un point de vue
physique, cela signifie qu’il ne peut pas étre décrit par des équations différentielles linéaires.

Un systéme quelconque, qu’il soit linéaire ou non, peut étre variant ou invariant en
fonction du temps. Un systéme est invariant, ou stationnaire, si et seulement si une
translation temporelle sur I'entrée entraine la méme translation sur la sortie.

Ve&Vrt:s(t—1)=F[e(t—1)] (11.54)
Dans le cas d’'un amplificateur de puissance, la manifestation des non linéarités se

traduit principalement en mode quasi-statique par une compression ou une expansion du
gain en puissance.
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G[dB] - Ps[dBm]

RS0 et Y
. *A-ldB Ps @ -1dB

P

T TN

Fonctionnement Linéaire Fonctionnement Non-linéaire

\

COMPRESSION SATURATION

P.@-1dB P:[dBm]
Figure 11.7 : Puissance de sortie [dBm] et gain [dB] tracés en fonction de la puissance d’entrée [dBm].

11.7.2. Distorsion linéaire.

Un dispositif linéaire dont la bande passante posséde une valeur finie est a l'origine de
distorsions du signal, liées aux variations d’amplitude et de phase en fonction de la
fréquence. Ces distorsions sont appelées distorsions linéaires. Elles sont associées a la
réponse en fréquence complexe du dispositif linéaire.

H(jw) = |Hjw)| x eli*@)] (11.55)

IHGw)] IHGw)T

Systéme Linéaire « G » ﬂ

lol lol

v

Figure 11.8 : Distorsion linéaire causée par un amplificateur de puissance a bande passante limitée.

Dans les systémes actifs d’autres types de distorsions peuvent aussi apparaitre s’ils
comportent des éléments non-linéaires.

11.7.3. Distorsion non-linéaire.

La caractéristique entrée/sortie d’'un amplificateur de puissance présente fréquemment
des distorsions dues aux non-linéarités des composants actifs qui le constituent, notamment
lorsque la puissance d’entrée augmente.

Aux non-linéarités des sources de courant convectives du transistor, viennent s’ajouter
les non-linéarités capacitives des éléments réactifs Cq, Cqs et Cyq affectant ainsi les
performances des transistors a effet de champ.
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La non-linéarité d’un transistor se traduit, directement a son accés drain-source, et par
effet Miller a son acces grille-source, par la génération de fréquence harmonigues dans le
cas d’un signal d’excitation mono-porteuse et de fréquences d’intermodulation dans le cas
d’'un signal d’entrée bi-porteuse ou multi-porteuses.

11.7.3.1. Génération des fréquences harmoniques et d’intermodulation.

Dans la suite de ce paragraphe et pour plus de clarté et de simplicité, 'amplificateur est
considéré comme parfaitement unilatéral et sans effet mémoire. Sa réponse Sy (t) & un
signal d’entrée v(t) en fonction du temps, peut s’écrire sous la forme polynomiale suivante :

Syu(®) = ag + a;v(t) + ayv?(t) + azv3(t) + a,vt(t) + asv®(t) ... (11.56)

Il est alors possible de calculer la sortie Sy, (t) de I'amplificateur lorsqu’un signal v(t) de
type bi-porteuse (correspondant a une modulation d’amplitude double bande latérale a
porteuse supprimée) est envoye a son entrée. Ce signal d’entrée est défini selon I'équation
(1.57) : v(t) est composé de deux signaux a des fréquences différentes f; et f,. Les signaux
ont des amplitudes égales (A;=A,=A) et des phases de référence identiguement nulles.

v(t) = A X cos(w,t) + A X cos(w,t) (11.57)

En remplacant v(t) par sa valeur dans I'équation (l1.56), la réponse non linéaire Sy, (t)
prend la forme d’'une somme de terme en cosinus tel que :

SyL(t) = By + By{cos(w,)t + cos(w)t} + -+
+By{cos(Nw;)t + cos(Nw,)t} + -+
+By micos(nw; +mw;)t + cos(nw,+mw, )t}
(N,m,n) eN

(1.58)

Chaque terme B, correspond a une fréquence harmonique ou d’intermodulation
générée dans le transistor.

By By B, B,
2 9 4 9 3 25 5 1 2 4 1 3 25 5
ap + aA° + Zaz}A a;A + Za3A L asA EazA + 2a,4 Za3A + 1—6a5A
B1,—1 Bz,—1 B3,—2 B1,1 BZ,l
3 25 5 3
a,A? + 3a,A* Za3A3 +§a5A5 gasAs a,A? Za3A3

Les amplitudes de fréquences générées par le transistor aux fréquences harmoniques et
aux fréquences d’intermodulations peuvent étre aisément déterminées. Il est donc alors
possible d’analyser [linfluence des coefficients B,, pour chaque fréquence. Les
composantes aux fréquences fondamentales sont pondérées par le terme linéaire a; et le
terme cubique as, qui, quant a lui, désigne le sens de contribution des non-linéarités. Dans le
cas ou aj est positif, les non-linéarités augmenteront la puissance de sortie a la fréquence
fondamentale. Dans le cas contraire, ou le terme a; est négatif, la puissance de sortie sera
réduite par les non-linéarités.
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La distorsion harmonique d’'un amplificateur correspond a la génération de nouvelles
composantes a des fréquences multiples de la fréquence fondamentale. La fréquence de la
N®™ composante correspond a N-fois la fréquence fondamentale. Ces composantes
harmoniques peuvent perturber le fonctionnement d’'un systéme, et requiérent une attention
particuliere et un traitement soigneux et rigoureux lorsqu’elles occupent la bande spectrale
utile d’'un systéme de réception. C’est le cas par exemple des amplificateurs dont les bandes

passantes sont supérieures ou égale a une octave [I1.7].

Les composantes fréquentielles associées aux produits d’intermodulation et désignées
par les termes B,., Bs.,, Bii et B,;, correspondent a la génération de composantes
fréquentielles autour des fréquences fondamentales et harmoniques. Un produit
d’'intermodulation est décrit par son ordre mathématique. Les raies d’intermodulation
générées autours des fréquences utiles sont beaucoup plus génantes que celles générées
autours des autres fréquences.

Les composantes harmoniques et les fréquences d’intermodulations qui les entourent
peuvent étre atténuées par filtrage si celles-ci se situent en dehors de la bande utile.

Bande utile
Bande de base Fréquences Fréquences
Fondamentales Harmoniques
Composante Ordre 3
DC
o PRt S ettt —.. Ordre 2

—
———

RN [k

bc .fZ-fI 2f2'2f1 E 3f1-2f2 2f1'fz fI fZ ZfZ-fI 3f2-2f1 2f1 -f2+f1 2f2 3f1 2f1+f2 2f2+f1 3f2 2f1‘f'2fz

Ordre 2

i
Ordre3 - -—--——--- T LTt T, L M L, ! P
0 TS

ordre5 — . — . — i

Fréquences
d’intermodulations

Figure 11.9 : Génération des fréquences harmoniques et des fréquences de produits d’intermodulation.

Les termes B,, B,.;, Bs., permettent de connaitre la pente théorique des courbes des
puissances de sorties en fonction des puissances d’entrées associées aux différentes
fréquences. En limitant I'écriture des amplitudes de sorties aux ordres les plus faibles, B;
devient proportionnel a I'amplitude de la composante fondamentale A, B, ; a Az et B3, a As.

Dans une représentation logarithmique des puissances de sorties en fonction des
puissances d’entrées, une augmentation de 1dB de la puissance d’entrée se traduit par une
augmentation de 3dB de la puissance des produits d’intermodulation du troisieme ordre et de
5dB de la puissance des produits d’'intermodulation du cinquieme ordre comme indiqué sur
la figure 11.10.
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' a®
P (f,) [dBm] Fréequence

x  Fondamentale

Fréquence d’intermodulation
d’ordre 3

Fréquence d’intermodulation
d’ordre 5

P [dBm] —»

Figure 11.10 : Puissances de sortie [dBm] a la fréquence fondamentale et aux fréquences
d’intermodulation d’ordre 3 et d’ordre 5 tracées en fonction de la puissance d’entrée [dBm].

11.7.3.2. Effets mémoire non-linéaire.

L’effet mémoire non-linéaire est un effet dispersif complexe qui prend naissance au
niveau des différents éléments réactifs qui constituent 'amplificateur. Il s’ajoute aux non-
linéarités statiques du transistor. La réponse instantanée de I'amplificateur dépend alors de
son état précédent (d/dt ou [ dt). Les réponses des éléments constituant I'amplificateur
dépendent conjointement de leurs états d’excitation instantanés, de leurs états précédents et
des interactions entre les différents éléments. Bien que ces effets soient liés et difficilement
séparables, ils peuvent néanmoins étre classés en deux catégories, selon la constante de
temps qui les régit :

o Les effets mémoire basses fréquences ayant des constantes de temps longues
(correspondant donc a des fréquences basses : mémoire BF),

e Les effets mémoire hautes fréquences avec des constantes de temps courtes
(correspondant donc a des fréquences hautes : mémoire HF).

11.7.3.2.1. Effet mémoire basse fréquence (BF).

Appelés aussi « effets de mémoire non linéaire a long terme », régis par des constantes
de temps longues comparées a la période de la porteuse, ils sont liés aux variations lentes
de I'enveloppe. Les distorsions dues a la mémoire BF se classent principalement en deux
catégories :

a- La mémoire BF propre a la technologie telle que :

e Les effets thermiques liés a la température intrinséque du semi-conducteur en
fonction des variations de la puissance instantanée du signal d’excitation [I1.8],

o Les effets électrothermiques liés aux couplages existant dans le transistor entre
sa thermique et ses caractéristiques électriques,

o Les effets de pieéges imputables aux défauts et imperfections présents dans le
semi-conducteur et a ses différentes interfaces [II.9]. Ces derniers effets sont
significatifs en technologie GaN.
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b- La mémoire BF électrique conditionnée par la conception des circuits de polarisation
et les soins apportés notamment aux réseaux de découplage basse fréquence [I1.10]
comportant des capacités de I'ordre du microfarad et ayant des constantes de temps
de décharge de I'ordre de la milliseconde. Ces effets seront minimisés en présentant
en bande de base une faible impédance constante purement résistive sur une large
bande passante. Les impédances de fermetures des circuits de polarisation sont
alors constantes et n’induisent aucune modulation du point de fonctionnement du
transistor.

Ces effets de mémoire BF impactent les performances globales de I'amplificateur sous
condition d’excitation par des signaux modulés [I.11-11.12].

11.7.3.2.2. Effet mémoire haute fréquence (HF).

Les effets de mémoire haute fréquence HF ou mémoire a court terme, associés a des
constantes de temps courtes de l'ordre de la période de la porteuse, trouvent leurs origines
dans les circuits d’adaptation HF et dans la structure physique du transistor, dont les
constantes de charge et de décharge des capacités de jonctions équivalentes sont courtes.
Les effets mémoire HF sont directement liés aux caractéristiques du signal appliqué. lls
s’averent plus pénalisant dans le cas des amplificateurs trés large bande dans lesquels la
fréquence harmonique 2 d’'une fréquence fondamentale peut correspondre a une fréquence
fondamentale dans la bande utile [Il.13]. Ces effets sont principalement induits par :

e Les interactions entre les composants actifs et les réseaux d’adaptation,

e Les contre-réactions permettant de maintenir un gain constant sur une bande de
fréquence élevée,

e Les interconnections inter-étages.

lls peuvent étre mis en évidence par l'utilisation d’'un signal CW dont 'amplitude et la
fréquence varient.

11.8. Conclusion.

Ce chapitre a permis de donner les principales caractéristiques appliquées au
fonctionnement d’'un transistor en vue de la conception d’'un amplificateur de puissance
optimisé de type Doherty qui constitue l'objectif final de ce travail de thése. Il a aussi
présenté les principaux phénoménes de distorsion apportés par les non linéarités des
transistors a partir desquels les amplificateurs de puissance sont congus. Les principales
définitions, qui seront utilisées par la suite, des performances en puissance et en linéarité
des amplificateurs ont été données pour plusieurs types de signaux d’excitation des
amplificateurs de puissance (CW et signaux modulés).
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Chapitre lll. Principe de fonctionnement des amplificateurs DOHERTY

I11.1. Introduction.

La technique d’amplification Doherty a haut rendement doit son nom a l'ingénieur
William H. Doherty qui I'inventa en 1936 au cours de travaux développés au sein des
laboratoires Bell Telephone Laboratories (appelé Bell Labs) sur les émetteurs radio a trés
forte puissance et utilisés pour la radiodiffusion terrestre et transocéanique et la téléphonie.

Le démonstrateur développé par W. H. Doherty et publié par Bell Telephone
Laboratories [lll.1] permet d’améliorer le rendement électrique des amplificateurs de
puissance excités par des sighaux modulés en amplitude. Ce procédé a été intégré et utilisé
pour la premiére fois dans un émetteur délivrant une puissance de 50kW que la compagnie
Western Electric avait congu pour la station radio WHAS a Louisville, Kentucky. En 1940,
Western Electric procéda a linauguration de la commercialisation des stations radio
intégrant des amplificateurs Doherty a haut rendement. En 1950, plusieurs autres stations
ont été déployées principalement en Europe et au Moyen-Orient [lII.1].

La technique Doherty a été reprise et appliquée pour la premiére fois par F. H. Raab
[111.2] sur des amplificateurs a I'état solide.

A la fin des années 1990, I'adoption de la radiotéléphonie cellulaire numérique a été
'occasion de porter une attention nouvelle aux amplificateurs Doherty pour améliorer les
rendements électriques des stations de base.

Ce chapitre est consacré a la description détaillée du principe fondamental de
fonctionnement d’'un amplificateur Doherty. Un paragraphe est ensuite dédié a la linéarité de
ce type d’amplificateur avant d’aborder les différentes structures courantes ou améliorées qui
ont pu étre publiées. Un dernier paragraphe permet de dresser I'état de l'art de ces
amplificateurs Doherty en se focalisant sur ceux qui ont été développés en bande C.

l11.2. Principe fondamental de fonctionnement d’un amplificateur Doherty.

L’architecture Doherty consiste en une association astucieuse de deux étages
amplificateurs de puissance, en vue d’améliorer le rendement global et de maximiser le
rendement en puissance ajoutée sur une large gamme de niveaux de puissance incidente, et
donc, de puissance de sortie [I11.3].

Cette technique repose sur le principe de la modulation active de 'impédance de charge
de I'un des étages constituant 'amplificateur, par 'autre étage.

Le schéma de principe est illustré sur la figure lll.1. Deux étages amplificateurs, montés
en paralléle, sont combinés en sortie a I'aide d’'un circuit passif et, réciproque. L'un des
étages se nomme : I'étage principal (carrier ou main) et 'autre est appelé étage auxiliaire
(peaking).

Considérons d’abord la modulation de la charge de I'étage principal par I'étage
auxiliaire. Le transistor auxiliaire se présente a son accés de sortie sous la forme d'une
source de courant équivalente dont 'amplitude dépend du signal d’entrée. Cette source de
courant de I'étage auxiliaire fait donc fonction de source de charge active (Load-Pull actif)
vis-a-vis de l'étage principal. Elle module donc l'impédance de charge présentée au
transistor principal en fonction de I'amplitude du signal incident de I'étage auxiliaire.
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Amplificateur
PRINCIPAL (‘MAIN’)

Inverseur d’'impédance
(Zep ©)

AUXILIAIRE (‘PEAKING’)

Entrée RF — Sortie RF
o—{ Amplificateur o

— e

Ligne de transmission
(Z.,=500, 6)

Figure 111.1 : Configuration de principe d'un amplificateur Doherty.

Dans cette architecture, un inverseur d’'impédance, en général réalisé par une ligne
« quart d’'onde », est placé en sortie de I'étage principal et le relie a la charge d'utilisation
externe Ry de I'amplificateur. Cet inverseur d’'impédance, assure le bon sens de variation
d'impédance de charge vue par le transistor principal en fonction du niveau du signal
incident de 'amplificateur.

Il importe de remarquer que les acces de sortie des deux étages, principal et auxiliaire,
étant reliés par un circuit passif et réciproque, il existe réciproquement un effet de modulation
de charge de I'étage auxiliaire par I'étage principal.

Mais la variation de 'impédance de charge vue par chacun des étages en fonction du
niveau d’excitation d’entrée est différente pour deux raisons principales :

e La premiére est due a la dissymétrie volontaire du circuit de couplage des deux
étages ; dans un montage Doherty classique, comme celui indiqué sur la figure IlI.1,
la résistance Ry se trouve placée directement aux bornes de sortie de I'étage
auxiliaire, mais ne charge I'étage principal qu’a travers un inverseur d'impédance.

e La seconde raison fondamentale provient de la différence des amplitudes des
sources équivalentes de courant de sortie des deux étages en fonction du niveau
d’excitation d’entrée de I'amplificateur global : cette amplitude relative est choisie en
ajustant judicieusement la classe de fonctionnement de chacun des étages et leur
niveau relatif d’excitation.

Cette derniére assertion pourrait laisser penser que deux étages identiques reliés en
sortie par un quart d’'onde inverseur d'impédance, mais excités par des signaux d’amplitude
différente pourraient présenter un effet Doherty ; c'est-a-dire un rendement en puissance
ajoutée (PAE) le long d’'un certain OBO, sensiblement constant. C’est effectivement le cas,
et nous en avons fait une simulation de principe avec deux étages amplificateurs GaN
identiques, polarisés, en classe AB.

Revenons maintenant au montage classique d’'un amplificateur Doherty :

Une ligne de transmission est insérée en entrée de 'amplificateur auxiliaire (figure 111.1)
pour compenser en amont le déphasage introduit par l'inverseur d’impédance de sortie et
combiner ainsi les sorties des deux étages en garantissant un bon alignement en phase
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entre les deux voies. Cet alignement permet d’assurer une recombinaison optimale des deux
signaux amplifiés dans la charge d’utilisation de la structure.

L’amplificateur principal est classiquement polarisé en classe AB/B. Sa linéarité a faible
niveau d’excitation reste bonne. Quant a I'amplificateur auxiliaire, il est polarisé en classe C
et ne conduit qu'a partir d’'un certain niveau d’amplitude du signal incident. Chaque voie
amplifie directement le signal modulé. Cependant, les fonctionnements des deux
amplificateurs sont différents. Lorsque I'amplificateur principal s’approche de sa zone de
saturation, I'amplificateur auxiliaire prend le relais pour amplifier les crétes de modulation
qgue ne peut plus prendre en charge I'amplificateur principal.

Le comportement d’'un Amplificateur de Puissance Doherty (APD) peut étre décrit en le
décomposant en trois phases de fonctionnement [l1l.4] qui sont schématisées sur la figure
I11.2. Cette figure illustre le profil du rendement théorique en fonction de la puissance de
sortie.

A
n
«<— 0OBO —
\/ 8
~i'®
ci=
S %
T <
Région Région Doherty/ 3 =
Bas-niveau Région moyen- & £
Q ©
niveau S 5
s o
P S
e ‘&
“Q
(a4
>
PS,OBO PSAT PS

Figure 111.2 : Comportement typique du Rendement global d'un Amplificateur de Puissance Doherty.

A faible niveau d’excitation, I'amplificateur auxiliaire est bloqué. 1l se présente
idéalement a son acceés de sortie comme un circuit ouvert, ou comme une trés forte
résistance. Seul I'amplificateur principal fonctionne, et ce, sur une résistance de charge
optimale pour un fonctionnement a bas niveau. Cette résistance est dimensionnée pour étre
élevée ; avec une telle résistance de charge I'amplificateur principal entrerait dans sa zone
de saturation pour des puissances d’entrée plus faibles que celles correspondant a un
fonctionnement optimisé Psuax par exemple. Ce choix d’impédance élevée garantit une
consommation limitée a bas niveau. Le fonctionnement de I'Amplificateur de Puissance
Doherty (APD) est alors similaire a celui d’'un amplificateur de puissance classique de classe
AB/B dont 'impédance de charge serait optimisée pour un fonctionnement bas niveau.

A partir d’'un certain niveau de puissance d’excitation, I'amplificateur auxiliaire se
déclenche. Le signal d’entrée est alors également amplifié sur cette seconde voie dont le
signal de sortie amplifi¢ vient s’additionner a celui de la voie principale, provoquant
simultanément par linverseur d’impédance une variation (réduction) progressive de
limpédance de charge présentée a I'amplificateur principal, ce qui permet a celui-Ci
d’augmenter sa propre puissance de sortie sans saturer, et de rester dans sa zone de
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fonctionnement a fort rendement. Le déblocage progressif de I'amplificateur auxiliaire est
automatique. Il résulte du choix de son point de polarisation (classe C proche de B,
conventionnelle ou profonde). Le niveau de puissance a partir duquel 'amplificateur
auxiliaire passe de I'état bloqué a I'état de conduction est appelé communément « point de
transition » ou « point de commutation ». Le choix de ce point de transition doit étre fixé en
fonction de la distribution des densités de puissance du signal a transmettre (PDF:
Probability Density Function), de fagon a optimiser le rendement moyen de I'amplificateur
en conditions opérationnelles.

A fort niveau d’excitation, les deux amplificateurs sont saturés et leurs impédances de
charge sont optimales. Les signaux amplifiés des deux voies se recombinent dans la charge
d’utilisation.

[11.2.1. Variations théoriques des impédances de charges.

Dans cette section, un calcul analytique simple est présenté pour expliquer le
fonctionnement d’'un montage Doherty qui repose sur le concept de la modulation active de
la charge a la fréquence fondamentale vue par le transistor principal. A cette fréquence, les
transistors, principal et auxiliaire, sont équivalents a des sources de courant non linéaires.
Tous deux débitent dans la charge d'utilisation externe Ry. La fonction d’inversion
d’'impédance est réalisée simplement par I'utilisation d’'une ligne de transmission de longueur
M4 a la fréquence de travail. La figure IlIl.3 montre le schéma simplifié d’'un amplificateur
Doherty. Les approximations faites ici restent valables pour la compréhension du systeme.

Inverseur

d’impédance YEQ
W o/t
—>—____ <
Z.,\4
IP@ vV, Ry [Va Qé Ia
z, 1> L <g,

Figure 111.3 : Schéma électrique simplifié d'un amplificateur Doherty.

Zp et Z, représentent les impédances vues respectivement par les sources de courants,
de drain Iy et I, (commandées en tension a leurs bornes par Vp et V,) du transistor principal
et du transistor auxiliaire.

Zc représente 'impédance caractéristique de la ligne de transmission « quart-d’'onde »,
inverseur d’impédance.

La matrice ABCD de la ligne « quart d’onde » s’écrit :
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5 (1)
L

Ligne quart d’'onde Distribuée

(j/OZC jgc) <_sz> (I11.2)

La formule qui permet de calculer la résistance de sortie Rs en fonction de I'impédance
caractéristique Z¢ de la ligne « quart-d’'onde » et de la résistance d’entrée R, de la ligne est
la suivante (111.2).

Zc = /R, X R, (I11.2)

D’aprés la matrice chaine d’une ligne de transmission A/4 (équation I11.1) :

. Zc
P

D’aprés la loi des nceuds, il est possible d’écrire :

L =- (IA + g—‘l‘]) (I11.4)

Par ailleurs, I'ensemble du transistor auxiliaire associé a la résistance de charge
d'utilisation Ry peut se mettre sous la forme d’une admittance equivalente Ygo, telle que :

I
YEQ = -

R (111.5)

D’autre part, cette admittance équivalente Ygq, peut se décomposer en une somme :
celle des admittances constituant le quadripdle (source de courant auxiliaire et résistance
d’utilisation) :

Yip = ——+— (111.6)

D’apreés les équations (l11.3) et (111.6), Yeq S’écrit :
o Zp 1

Yeo =Jj5 X — (1m.7)
Vo Zc Ry

Les courants des transistors principal et auxiliaire sont déphasés de 90° (/™) en entrée

aux acces grille, donc :
Ypo = Y, s e, 1 (I11.8)

= < e —— X R— —_— .
EQ ramenee VP ZC RU
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D’aprés I'équation (lll.4), il est possible de tirer la conclusion suivante : a bas niveau
d’excitation, le transistor principal voit I'étage auxiliaire sous la forme d’une admittance Y,,

telle que :
1 I
Yj=——5X— Il

D’aprés les équations (111.4) et (111.5), les impédances Zp et Z, vues respectivement par
chacune des sources de courant des transistors, principal et auxiliaire, peuvent étre
exprimées ainsi :

2 Z¢ Iy
Zp = Z¢. Yramennée = R_ —Zc X I_ (111.20)
U P
1 i
Zy=o=ZcX— (I11.11)
Yy Iy

Le tableau lll.1 récapitule les valeurs des impédances Zr et Z, pour différents niveaux
d’excitation d’entrée :

Tableau I1I.1 : Impédances Z; et Z, vues en fonction du niveau d'excitation d'entrée.

Niveau d’excitation Transistor principal Transistor auxiliaire
Bas niveau g — 7 , 7 o
(I,= 0A) P — 4Pa — RU — 4Pmax A P
Zone Doherty Z2 I Ip
Zp =127 =——-7,—<Z Zy = Zpppa =Zc+
(OA < IA < IA,max) F F.DPA RU ¢ IP * IA
Saturation 7 B
_ _ Zp = Zpsar = R NZc = Zpmin < Zpppa  Za = Zasar = — < Zappa
(IA— IA,max =n IP,max) U n

La figure 1114 illustre les variations théoriques des conductances de charges vues par les
sources de courant de drain des étages principal et auxiliaire a la fréquence fondamentale f,
d’'un amplificateur de puissance Doherty.
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Figure 111.4 : Conductances de charges théoriques vues par les sources de courant de drain des
étages Principal et Auxiliaire a la fréquence fondamentale f, d’'un APD classique.

111.2.2. Evolution des courants et des tensions en fonction du niveau d’excitation.

Avant de s’intéresser a I'analyse de I'évolution des courants et des tensions aux bornes
des sources de courant de drain des transistors principal et auxiliaire, il est opportun de
rappeler quelques limitations physiques conventionnelles d’'un transistor auxquelles un
concepteur est confronté et qu’il doit prendre en compte dans sa conception. La figure 111.5
décrit les allures simplifiées d'une caractéristique statique lgso (Vaso, Vgso) d’un transistor

HEMT.

]
A dsO A
1/Ron
| Vgs 0,max
SATMAX -}
Vds 0,max

Q

=}

g

VdsO,Z _g

(@)

Vdsa, 1 g

o

N
VB ) VgsO s )V P

Veincement VgsO Vi Veso

Figure 111.5 : Caractéristiques I(V) d'un transistor a I'état solide simplifié.
Les paramétres limitatifs primitifs sont :
e Le courant drain de saturation maximum atteignable Isat max,

e La tension drain-source de déchet V¢ (Knee voltage), a laquelle, une attention
particuliere doit étre réservée [l11.5],

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 52

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



o La tension grille-source de coupure Vpncement (Pinch-off voltage) pour laquelle le
courant de polarisation lgsop = 0A,

o Latension grille-source de claguage Vg (Break-down voltage).
Ces parameétres sont, entre autres, pris en compte dans les analyses qui suivent.

La figure 111.6 présente les variations théoriques des cycles de charges aux bornes des
sources de courants du transistor principal et du transistor auxiliaire, associées aux formes
d’'ondes des courants et des tensions mises en jeu dans les trois zones de fonctionnement
Doherty.
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Figure 111.6 : Evolution des cycles de charge aux bornes des sources de courant des transistors
(Principal et Auxiliaire), dans un fonctionnement Doherty conventionnel.
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Le courant impulsionnel iz(t) généré par la source de courant non linéaire du transistor
principal augmente progressivement jusqu’a lpsar (courant de saturation), avec le niveau
d’excitation d’entrée.

Comme la valeur du courant lp, celle de la tension Vp aux bornes de la source de
courant non linéaire du transistor principal augmente progressivement avec le niveau
d’excitation d’entrée, jusqu’a atteindre son maximum pour :

Vomax = Vepc — Vika (1n.12)

Avec .
e Vppe: tension continue de polarisation de drain du transistor principal,

e Vi, la tension de drain-source de déchet correspondant a la valeur d’OBO
maximum désirée.

Pour cette valeur de tension maximale Vpuax, l€ courant I atteint également sa
premiére valeur maximale, Ip, (courbe 1.a). Ce point correspond au maximum de recul en
puissance de sortie (OBOwax) a haut rendement. C’est le point de transition a partir duquel
I'amplificateur auxiliaire entre en jeu : 'angle d’inclinaison de la droite de charge du transistor
principal change alors. Ce changement est di au fait que 'impédance de charge vue par
celui-ci commence a varier par effet de modulation provoqué par le courant 1, généré par le
transistor auxiliaire.

Ipg = a X Ipgar (11.13)

a est le coefficient de proportionnalité correspondant au point de transition.

Au-dela de ce point de transition, le courant |r continue d’augmenter. La tension V, aux
bornes de la source de courant non linéaire du transistor auxiliaire augmente également et
par conséquent, le courant |, délivré par cette source croit aussi. En revanche, la tension Vp
diminue légérement a cause de la tension de coude Vi qui augmente légérement (Vi >
Vi) Il est toutefois possible de considérer que la variation de la valeur maximale Vp yax €st
négligeable. Par conséquent, cette valeur maximale de la tension Vpuax devient
indépendante du niveau d’excitation d’entrée. Ainsi, puisque cette tension est considérée
comme constante, la variation de la puissance de sortie de I'étage principal Psp est
uniquement due a la variation de I'excursion du courant | lorsque I'excitation d’entrée
augmente au-dela du point de transition. Pour améliorer le rendement a bas et a haut niveau
de l'architecture Doherty et définir une enveloppe de PAEwax (zone Doherty), il est
fondamental de maximiser les tensions Vp et V.

Les variations dans la zone Doherty du courant I, et de la tension V4 en fonction du
niveau d’excitation d’entrée, modulent 'impédance de charge vue par la source de courant
du transistor principal.

A la saturation, les courants Ip et I, et la tension V,, atteignent simultanément leurs
maximums (courbe c).

lpsat, lIpor lasat €t Ia. représentent respectivement les composantes a la fréquence
fondamentale obtenues par décomposition en série de Fourrier des signaux temporels lp sat
(®), Ip.o (0, lasat (t) €t 1aa (2).
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Ip = Ip sar (111.14)
Iy = Iy sar (11.15)

Va=Vapc — Vksar (Il.16)

Avec Vapc : tension continue de polarisation de drain du transistor auxiliaire.

La représentation des variations des excursions de tension aux bornes des sources de
courant non linéaires du transistor principal et du transistor auxiliaire ainsi que les variations
des excursions en courants délivrés par celles-ci sont données sur la figure I11.7.

(a): Variations des courants |1, [ et [1, | (b): Variations des tensions [V, [ et [V, [
IVolp I sar
o] A A% o €t lasar >IIDI
Vg MAX VA,MAX l le V
> PMAX.
ZP VIN / ............ i. | VK,u'VK,SAT |
lpsar ’ 7 v
P ouZpar AMAX
Ia,sar / / Zp s
Ipq K
Zpmax o
ouZ i
L Ps,q Ps,sar f s
[ ————> >
Py Pssar  Ps Zp viax §A,SAT Z
ouz,, PMIN
OU Zp oy

Figure 111.7 : Evolutions des courants Ip et 15 (& gauche) et des tensions Vi et V4 (@ droite) en fonction
de la puissance de sortie.

Notons que I'on peut choisir des tensions continues de polarisation de drain différentes
pour les deux transistors (principal et auxiliaire) :

Vapc = B X Vppc (1.17)
D'ou:

Vamax = Vapc — Visar = B X Vppc — Vi sar (111.18)

A la fréquence fondamentale, les puissances de sortie des étages (principal et
auxiliaire), au maximum de recul en puissance de sortie (OBOyax) €t a saturation, s’écrivent :

1
Pspa=5% (Ve =Via) X Ipa (111.19)
1
PS,P,SAT == E X (VP,DC - VK,SAT) X IP,SAT (|”20)
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1
Ps g sar = 5 X (VA,DC - VK,SAT) X g sar (1.21)

A back-off maximum, I'étage auxiliaire se présente pour I'étage principal, comme une
impédance de valeur trés élevée placée en paralléle sur I'impédance d’utilisation. A partir de
I'équation (I11.2), 'impédance optimale est calculée par :

2 2
Z¢ Z¢

= X1Ip, (111.22)

R =R = —=—
Ua OPT
ZP,a VP,a

A saturation, et d’aprés I'’équation (I1l.3), 'impédance caractéristique de la ligne A4
(inverseur d'impédance) peut étre calculée par :

%
Z, =254 (111.23)
Ip sar
D’apreés les équations (111.22) et (111.23), il en résulte que :
a X Vi sur
Ry, = =— .24
v = Rorr = 57 (I1.24)
Par ailleurs, et d’aprés le schéma de la figure I11.3 :
Vasar (B X Vppc — Vi,sar)
Ry,sar = Ropr = : = ’ ’ (111.25)
v:sar ’r Ipsar + g sar Ipsar + o sar
En se référant aux équations (I11.24) et (111.25), I'égalité suivante est obtenue :
(B X Vppc — Vk,sar) __¢ X Vi sar (111.26)
Ipsar + lasar Vposo X Ipsar '
1 (Vepc = Vka)Veoc — Vi sar
(VP,DC - VK,SAT)

Pour une tension continue de polarisation identique (8 = 1) des deux amplificateurs
(principal et auxiliaire) :

I = ( - 1) X1 11.28

A,SAT axy P,SAT ( )
VP SAT VP DC — VK SAT

Avec = =( ' ' )< 1 (111.29)
VP,OBO (VP,DC - VK,a)
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[11.2.3. Point de transition théorique optimum.

Le point de transition correspond a la configuration de l'architecture Doherty dans
laquelle le transistor auxiliaire commence a conduire et le transistor principal commence a
voir sa charge varier, en fonction de I'excitation d’entrée. Le choix de la valeur de cette
variable (&) détermine le niveau du rendement en puissance ajoutée au maximum de recul
en puissance de sortie. Pour un fonctionnement optimal, I'amplificateur auxiliaire se
déclenche lorsque le courant I délivré par la source de courant du transistor principal atteint
son maximum. Dans cette configuration de courant I maximal, le transistor principal est
chargé sur son acces drain par Zp, Le point de transition dépend principalement des
parameétres suivants :

e Le point de polarisation de la grille de I'amplificateur auxiliaire (Vgsapc/Veincement) €t
le ratio des densités des puissances d’entrées des deux voies d’amplification
(Pep[w/mm]/Pg alw/mm]) d’'une part.

¢ Du ratio des surfaces des transistors principal et auxiliaire d’autre part.

Dans la suite, la surface du transistor auxiliaire est supposée égale a n fois la surface du
transistor principal, telle que :

Développement total de grille du transistor auxiliaire

= 11.30
Développement total de grille du transistor principal ( )

Le rapport du courant du transistor auxiliaire sur le courant du transistor principal, a la
saturation, est noté ¢ tel que :

I
§ =234 (I11.31.a)
IP,SAT

Or le courant délivré a la fréquence fondamentale par un transistor polarisé en classe C,
est inférieur a celui délivré par un transistor polarisé dans une des autres classes
sinusoidales (A, AB et B) [lll.3]. Par conséquent, le rapport précédent est inférieur a 1.

5§< 1 (I1.31.b)

Le courant du transistor auxiliaire est donc relié au courant du transistor principal par la
relation suivante :

IA,SAT =nX 6 X IP,SAT (”|32)

D’aprés les équations (111.28) et (111.32), pour un rapport des tensions Vgsapc/Veincement
suffisamment élevé (supérieur a 1) et un rapport des densités de puissance

(Pep[w/mm]/Pe s[lw/mm]) égal & 1, la valeur optimale de « s’écrit :
1
Foptimal = S T ) x y

(111.33)
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Il faut garder a l'esprit que la définition d’'un optimum est strictement lié aux finalités
particulieres pour lesquelles il est calculé. L'optimum de fonctionnement peut étre différent
suivant le cas de figure considéré.

[11.2.4. Plage de recul en puissance de sortie « OBO ».

Le recul en puissance de sortie (OBO) est défini comme étant le rapport entre la
puissance de sortie a saturation de I'amplificateur global et la puissance de sortie de
'amplificateur juste aprés le déclenchement de I'étage auxiliaire. La largeur de la plage
d’OBO dépend de deux paramétres :

o Premiérement, la largeur de la plage de variation d'impédance de charge vue par le
transistor principal. Celle-ci est définie a partir du ratio des surfaces des transistors
principal et auxiliaire.

¢ Deuxiemement, le point de transition.

Ps psar + Ps asar

OBO = (11.34)
PS,P,a
D’aprés les équations (111.19-21) et (111.33), 'OBO s’écrit :
1 1 %
0BO == x <y + (— - 1) X A'”) (111.35)
a ay Vra

Si la tension continue de polarisation est identique (Vapc = Vepc) pour les deux
transistors (principal et auxiliaire), il en résulte que Va sat=Vp.sat=Vp,, alors:

1
0BO = — (111.36)
En Décibels :
1
OBO[dB] = 10 x logy, (;>
D’ou :
OBO[dB] = 20 X log1o((1 +n x 8) X y)
0BO[dB] = (20 x log1o(1 +n x 8)) + (20 X log1,(1)) (111.37)

Il devient évident qu’au premier ordre, la plage maximum de recul en puissance de sortie
d’une structure Doherty donnée, est liée :

e Au rapport des surfaces des transistors (auxiliaire et principal),
e Aux amplitudes des courants de saturation délivrés par ceux-ci,

e Au rapport des tensions Vp a fort back-off Vp ogo €t & saturation Vp sat qui eux-mémes
dépendent des valeurs des tensions de coude Vi 4 et Vi sar-
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La relation (111.37) met en évidence les impacts sur le niveau du back-off théoriquement
atteignable :

o De la variation de la tension de déchet d’une part.

e Du courant maximum de I'étage auxiliaire (classe C) vis-a-vis du courant maximum
de I'étage principal (classe AB/B) d’autre part.

Ainsi, pour deux transistors (principal et auxiliaire) de méme taille, le recul en puissance
de sortie calculé théoriquement est inférieur a 6dB.

111.2.5. Impédance caractéristique de la ligne quart d’onde Doherty et résistance
d’utilisation optimales.

Dans un fonctionnement optimal, a fort niveau d’excitation d’entrée, les deux étages
(principal et auxiliaire) fournissent leurs puissances maximales a la charge d'utilisation
externe Ry. Pour parvenir a ce fonctionnement, les impédances de charge des deux sources
de courant des transistors (principal et auxiliaire) doivent étre optimales.

D’aprés les équations des impédances de charge optimales données dans le tableau
(I11.1), a saturation (fort niveau d’excitation), I'impédance de charge optimale du transistor
principal, notée Ropr, Vaut :

ZZ
ZP :_C_nXZC :ROPT (|”38)
Ry

L’impédance de charge du transistor auxiliaire correspondante vaut alors :

Zc R
7, ==L ="91 (111.39)
n n

D’aprés les équations (111.38) et (l11.39), il est alors possible de déduire les deux
variables Zc et Ry :

ZC = ROPT (“|40)
ROPT

R = .41

" 14n ( )

I11.2.6. Influence des classes de fonctionnement et des points de polarisation de
chaque étage (principal et auxiliaire).

La conception d’'un amplificateur est toujours le résultat d'un compromis établi de fagon
a satisfaire un cahier des charges précis, respectant des objectifs et des critéres requis.

Dans le cas d’'une architecture Doherty, pour les faibles amplitudes du signal d’entrée,
seul I'amplificateur principal fonctionne. Par conséquent, le gain petit signal de 'amplificateur
global est égal au gain petit signal de 'amplificateur principal auquel est retranchée la valeur
du couplage du coupleur d’entrée. Pour que I'amplificateur global présente un gain petit
signal suffisant, 'amplificateur principal ne peut pas étre polarisé en classe B ou en classe C.

D’autre part, la linéarité de I'amplificateur Doherty global a bas niveau d’excitation
dépend uniquement de celle de 'amplificateur principal.
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Il en résulte que I'obtention d’'un niveau de linéarité acceptable et d’un niveau de gain en
puissance correct nécessite que I'amplificateur principal soit polarisé en classe AB profonde
proche de B.

Quant a 'amplificateur auxiliaire, il doit étre bloqué a bas niveau d’excitation et, donc
polarisé en classe C.

La plage de variation de I'impédance vue par I'amplificateur principal est régie par le
point de transition «. Celui-ci dépend intégralement de « la profondeur » de polarisation de
grille du transistor auxiliaire et du rapport des puissances d’excitation des amplificateurs,
principal et auxiliaire.

A fort niveau d’excitation, les deux amplificateurs fonctionnent conjointement. Les
performances de I'amplificateur global sont étroitement liées aux performances de chacun
d’eux.

Le diagramme de la figure 111.8 récapitule, de maniere synthétique, certaines conditions
a prendre en compte pour chacun des étages de I'architecture Doherty afin de définir leurs
points de polarisation, et obtenir ainsi un bon compromis rendement/ linéarité / gain :

h Autour du point OBOyax —i«

Transistor Principal passant Transistor auxiliaire bloqué
Classe A, ABou B Classe C

v

Rendement élevé a OBO pax
Et niveau du Gpggi756naL @CCEPTable

Y
Classe AB ou B

Y A4
Linéarité acceptable dans la région d’'OBO

/ /

Transistor Principal fonctionne en Transistor Auxiliaire fonctionne en
Classe AB proche de B Classe C proche de B

! |

Points de polarisations optimisés plus finement pour une bonne linéarité

Figure 111.8 : Synthése des classes de fonctionnements et des points de polarisation des grilles des
transistors, principal et auxiliaire.
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111.2.7. Puissances d’excitation des amplificateurs, principal et auxiliaire.

Dans le cas d’'un amplificateur Doherty classique, avec deux transistors de méme taille,
l'utilisation d’'un diviseur inégal de puissance d’entrée, fournissant plus de puissance a
I'amplificateur auxiliaire, s’avére nécessaire [l11.4]. Ainsi, I'amplificateur auxiliaire peut délivrer
son courant maximum, et assurer une modulation d'impédance optimale de I'amplificateur
principal.

Toutefois, le choix du rapport des puissances d’entrées dépend de la profondeur du
point de polarisation de I'amplificateur auxiliaire fonctionnant en classe C et du point de
transition a. Les courants délivrés par les sources de courant, des transistors (principal et
auxiliaire) peuvent étre régis, au premier ordre, par :

e Les tensions de polarisations grille-source : Vs pc,
e Les tensions d’excitation RF,
e Latransconductance G,, de chaque transistor.

Les figures 111.9 et .10 schématisent les variations temporelles des tensions
d’excitation aux bornes des accés grille-source des deux amplificateurs (principal et
auxiliaire) a OBOyax €t a Psat ainsi que les cycles de charges correspondants.

(1): Principal
A A

| Pa (t) h
Veincement Ve poso
V, PDC
Vi,poc Vepsar G5 Vs
A
— !

Temps

Figure 111.9 : Variations théoriques de la tension d’excitation du transistor principal.
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(2): Auxiliaire

A A
Ips
Linsar(t) [
- o—0 o—> >
V, V,
Vs,a,0c Veincement Veasar 65 Va,nc bs
‘ N
V.

= <

A\ 4

Temps

Figure 111.10 : Variations théoriques de la tension d'excitation du transistor auxiliaire.

Les cycles de charges intrinseques optimaux théoriques dans la zone a effet Doherty
suivent les parcours indiqués sur la figure 111.11 :
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(1) Fonctionnementdu transistor Principal en classe AB/B

ldsO 0

Zonede fonctionnement Doherty
Cycles:de A’OA a B'OB

\, ’ ’
~\~-_____‘O A,B Vd;o
I
(2) Fonctionnementdu transistor Auxiliaire en classe C
IdsO 0
B
Zonede
fonctionnement
Doherty
Cycles:de A’OA a
B'OB
A o A B’ Vieo
- >
> vds(t)

Figure 111.11 : Cycles intrinséques optimaux (principal et auxiliaire) dans la zone a effet Doherty.

[11.3. La linéarité d’un amplificateur Doherty.

Comme il a déja été évoqué, I'antagonisme linéarité/rendement reste le principal défi
d’'un concepteur d’amplificateurs de puissance. L’amélioration et I'optimisation d’'un de ces
deux paramétres ne doit pas se faire au détriment de l'autre. A cet égard, I'objectif de la
conception d’'un amplificateur Doherty est aussi d’obtenir une réponse correcte (par rapport
au cahier des charges) en termes de linéarité méme si son objectif fondamental consiste a
améliorer le rendement sur une large plage de recul en puissance de sortie.

A bas niveau d’excitation et jusqu’au point de transition, 'amplificateur auxiliaire est
coupé et la tension aux bornes de la charge d'utilisation Ry ne dépend que des variations du
courant délivré par 'amplificateur principal. Ceci entraine que la linéarité d’'un amplificateur
Doherty conventionnel, a bas niveau d’excitation, ne dépend que de la linéarité de son
amplificateur principal [IIl.3]. Si ce dernier est considéré comme hautement linéaire, il peut
étre envisagé que la réponse de I'amplificateur global soit linéaire dans cette plage de
puissance de sortie. Lors de la mise en conduction de I'amplificateur auxiliaire, les
distorsions qu’il engendre s’ajoutent a celles de I'amplificateur principal. Il en résulte des
compensations en amplitude et en phase qui peuvent étre constructives ou bien
destructives, suivant :
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e Les points de polarisation des deux amplificateurs,
e Les phases de leurs signaux de sortie,

e Les variations technologiques.

111.3.1. Réponse en termes de conversion Amplitude-Amplitude (AM/AM).

Le profil de la conversion d’amplitude (AM/AM) [111.6-111.7] est le résultat de I'association
des puissances des deux étages amplificateurs de I'architecture Doherty.

A bas niveau d’excitation d’entrée, le gain de I'amplificateur global est égal a celui de
'amplificateur principal. Au point de transition I'amplificateur principal atteint un niveau de
compression donné par rapport au niveau du gain petit signal. La mise en ceuvre de
'amplificateur auxiliaire permet de compenser la compression du gain en puissance de
I'amplificateur principal de deux manieres :

¢ Premiérement, la variation d'impédance assurée par I'amplificateur auxiliaire vue par
I'amplificateur principal permet a ce dernier de rester a un niveau de compression
constant. Ce phénoméne est appelé par la suite : «effet de limitation de la
compression AM/AM ».

e Deuxiemement, lors de son déclenchement, I'amplificateur auxiliaire commence a
fournir du gain qui s’ajoute au gain de l'amplificateur principal. C’est l'effet de
compensation d AM/AM.

Une analyse approfondie du principe de fonctionnement de I'amplificateur Doherty et
des compensations réalisées par les amplificateurs (principal et auxiliaire), l'un vis-a-vis
l'autre, peut permettre de maintenir un profii de conversion d’AM/AM proche du
fonctionnement d’'un amplificateur équivalent qui fonctionnerait en classe AB. L’objectif est
d’obtenir une réponse acceptable en linéarité qui pourra éventuellement étre améliorée par
une technique d’auto-linéarisation [111.8].

[11.3.2. Réponse en termes de produit d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) [I11.13].

La linéarité de l'amplificateur Doherty en termes d’'IMD3 [lll.9] est principalement
dépendante des variations des transconductances d’ordre 3 (G,3) des deux transistors
(principal et auxiliaire). Le profil de G.3, est directement lié au point de polarisation du
transistor et donc a sa classe de fonctionnement. Il change de signe (de positif a négatif) au
point de pincement (Vpincement) cOmme illustré sur la figure 111.12 [111.10-111.11].

o3 Veincement (Classe B)
Classe C i Classes AB, A
A :
Ves,oc > Veincement
Ves,oc < Veincement Vgs,Dc
-A

Figure 111.12 : Variation de Gy3 en fonction de la tension de polarisation de grille Vg pc.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 65

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



L’étage auxiliaire, polarisé en classe C, pourrait atténuer (voire annuler) les produits
d’'intermodulation d'IMD3 générés par I'étage principal polarisé en classe AB/B. Cette
approche est similaire a la technique de superposition des dérivées de transconductances
[111.12]. Le choix précis des points de polarisation des amplificateurs (principal et auxiliaire)
s’avere donc déterminant pour la compensation des non-linéarités d’ordre 3.

Il est important de noter que la méthode des compensations des dérivées est
extrémement sensible aux variations technologiques et environnementales de 'amplificateur.

Les principaux produits d’intermodulation IMD3 des courants de drain des deux étages
(principal et auxiliaire) peuvent s’écrire selon les équations suivantes [IIl.13]. Dans ces
écritures et par souci de simplification des formules analytiques, seules les distorsions
engendrées par les non-linéarités des courants de drain des transistors sont prises en
compte.

3 .

Las,p G (2wr-wy) = e Gma,p X Vis,p X €197 (111.42)
3 3 jda

las,a_Gmzwi-wy) = 7% Gmz,a X Vgsa X e (111.43)

Oou:
o Gusp et Gz sont les transconductances d’ordre 3 des deux transistors (principal et
auxiliaire).

o Vgspet Vg a sont les amplitudes respectives des signaux d’excitation des deux étages
(principal et auxiliaire).

En appliguant le principe de superposition, I'lMD3 de I'Amplificateur de Puissance
Doherty (APD) peut étre décrit comme suit :

3 . 3 ,
las,aPD G (2wy-wz) = e Gmap X Vgsp X €/PP + e G, X Vs X /P4 (111.44)

Le passage en IP; permet d’écrire [l11.14] :

s X Vgsp X ejqbp) (111.45)

- .
Gmz,a X Vs 4 X €14

Algs app Gp20,-w,) = 20 X l0gro <

Il est clair, d’aprés I'équation (I11.45) que les distorsions dues aux transconductances G
des deux étages (principal et auxiliaire) dépendent de trois parametres, a savoir :

e Le point de polarisation de chaque amplificateur (principal et auxiliaire) qui régit la
valeur de la transconductance d’ordre 3, G;3,

o Le rapport des puissances d’entrées des deux amplificateurs (principal et auxiliaire),

e Les phases des signaux de sortie des deux amplificateurs qui dépendent
partiellement du point de polarisation de chaque amplificateur.

Qualitativement, le principe de superposition permet de réduire le terme
d’intermodulation IMD3 en choisissant des points de polarisations adéquats. Comme le
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montre la figure I11.12 [111.10], les transconductances des deux étages (principal et auxiliaire)
sont de signe opposé. Il en résulte des termes d'IMD3 de signes opposés, qui tendent a
s’annuler mutuellement.

Cette technique d’amélioration de la linéarité est particulierement délicate et loin de
satisfaire les exigences actuelles de linéarité. Néanmoins, elle permet d’apporter une
amélioration significative de ce critere en utilisant les comportements intrinséques des
transistors et sans ajout de circuits particuliers.

l1l.4. Etat de I’'art des amplificateurs Doherty.

I11.4.1. Historique et innovations.

Le premier prototype Doherty a I'état solide utilisant des transistors pHEMTs a été publié
par R. J. McMorrow et al. [Ill.15] de la société Raytheon en 1994. C’est, a notre sens, cet
article qui constitue I'article pionnier du développement passé et actuel des architectures
Doherty fonctionnant aux hyperfréquences. Dans cette publication, le rendement en
puissance ajoutée est maintenu a sa valeur maximale de 61% sur une plage de recul en
puissance de sortie de I'ordre de 5.50dB a la fréquence de 1.37GHz. Une amélioration de la
PAE de l'ordre de 27%, a 5.50dB de back-off par rapport a la PAE d’'un amplificateur de
classe B a été démontrée. La linéarité n’est pas évoquée.

Le premier démonstrateur Doherty entierement intégré en technologie MMIC a été
publié par C.F. Campbell [lll.16] en 1999. L'amplificateur utilise des transistors pHEMTS, et
fonctionne en bande Ku (aux alentours de 17.5GHz). Cette publication a surtout mis I'accent
sur I'influence du point de polarisation de grille de 'amplificateur auxiliaire. Il a été montré
que plus 'amplificateur auxiliaire est pincé, plus le rendement est élevé et plus le rapport C/l3
est bas. Les résultats présentés sont issus des mesures deux tons, et ne sont pas comparés
a ceux d’'un amplificateur classique.

La premiére réalisation d’'un amplificateur en technologie MMIC utilisant des transistors
DHBTs en InP a été publiée par K.W. Kobayashi [I11.17] en 2000. Ce prototype fonctionne
dans la bande de fréquence (18-21) GHz. Sa spécificité est I'amélioration de la linéarité
lorsque le courant collecteur est faible. Cependant, I'effet Doherty n’est pas visible. Le
rendement est seulement amélioré de 2 a 3 points comparé a celui d’'un amplificateur
classigue de classe A.

M. lwamoto [l11.18] a démontré, en 2001, l'influence du rapport des tailles des transistors
(auxiliaire et principal) sur le niveau du rendement atteint sur de trés larges plages de recul
en puissance de sortie. Le prototype fabriqué a cet effet utilise des transistors en technologie
HBTSs et fonctionne & la fréquence de 950MHz. La taille du transistor auxiliaire (3360pm?) est
le quadruple de la taille du transistor principal (840um?). Les résultats des caractérisations
semblent concluants. A 10dB de back-off le rendement de I'amplificateur Doherty est de 43%
alors que le rendement d’'un amplificateur classique en classe B n’est que de 15%. Dans la
zone de fonctionnement Doherty, la diminution de PAE en forme de cuvette est clairement
montrée.

La technique Doherty multi-étages a été introduite par N. Srirattana [I11.19] en 2002.
Trois démonstrateurs ont été congus et testés :

e Un amplificateur conventionnel & un seul transistor polarisé en classe AB.

e Un amplificateur Doherty 3 étages a transistors de tailles identiques.
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¢ Un amplificateur Doherty 3 étages mais la taille du transistor de la voie N étant le
double de la taille du transistor de la voie N-1.

Les amplificateurs utilisent des transistors FETs AsGa a la fréquence de 1.95GHz. Une
amélioration du rendement de 30 points, a 10dB de back-off, est apportée par I'amplificateur
Doherty 3 étages a transistors auxiliaires doubles par rapport au résultat obtenu avec un
amplificateur classique. Une amélioration de 13 points de rendement par rapport au Doherty
3 étages a transistors de méme taille est aussi présentée.

Le controle des polarisations grille des deux transistors, principal et auxiliaire, en
fonction de la puissance d’entrée a été proposé par J. Cha [Il.20] en 2003. Les deux
polarisations de grille évoluent inversement. Lorsque le niveau d’excitation d’entrée
augmente, la tension de polarisation de grille de 'amplificateur principal diminue alors que
celle de I'amplificateur auxiliaire augmente. Cette publication a montré une amélioration
significative du rendement (10 points) par rapport a un amplificateur Doherty classique.

Y. Suzuki [Ill.21] a proposé en 2003 une nouvelle configuration de type « Feedforward »
fondée sur l'utilisation d’'un amplificateur Doherty avec linsertion d’'un filtre a la fréquence
harmonique 3 dans le circuit d’adaptation de I'amplificateur principal, qui fonctionne en
classe F. Ce fonctionnement permet d’améliorer le rendement a fort back-off par rapport a un
amplificateur fonctionnant en classe AB ou en classe B. Ce prototype « Feedforward Doherty
classe F » fonctionne a la fréquence de 2.14GHz et délivre une puissance de sortie
maximale de 1W. Expérimentalement, une amélioration du rendement a 3dB de back-off a
été constatée par rapport a une architecture « Feedforward » classique. Le rendement de
'amplificateur principal a été amélioré de 33% a 52% et il est associé a un C/l; de l'ordre de -
50dB.

Le contréle des impédances de charge aux fréquences harmoniques peut
éventuellement améliorer le rendement. Néanmoins, il est extrémement difficile de
synthétiser un circuit d’adaptation ramenant, a la fois, des impédances optimales a la
fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques. L'utilisation de la classe a haut
rendement (par contréle de charges aux fréquences harmoniques 2 et 3) en architecture
Doherty n’est valable, aujourd’hui, que pour des applications a bande étroite. Elle ne peut
donc pas satisfaire les contraintes de la large bande passante.

En 2004, S. Goto [lll.22] a réalisé 2 amplificateurs Doherty hybrides composés de
transistors en technologie AsGa HFET et fonctionnant en bande S. Le premier
démonstrateur utilise deux amplificateurs (principal et auxiliaire) fonctionnant en classe F
tandis que dans le second, I'amplificateur principal est en classe F et 'amplificateur auxiliaire
est en classe F'. Goto a montré que la deuxiéme configuration permet d’améliorer le
rendement de drain (n) a fort back-off ainsi que la puissance de sortie maximale de
'amplificateur Doherty. A 8dB de back-off le rendement de drain de 'amplificateur Doherty
de classe F/F* est de l'ordre de 58% alors que celui de I'amplificateur Doherty de classe F
est de l'ordre de 45%. A puissance de sortie maximale, la tendance est plutét inversée, le
rendement de drain de I'amplificateur Doherty classe F est de 62% et celui de 'amplificateur
Doherty de classe F/F* est égal & 50%.

L’approche d’amplificateur Doherty classe F/F' est intéressante en termes de
rendement de drain a fort back-off. Néanmoins, la linéarité est trés dégradée notamment
dans la zone Doherty. Ceci est d0 & une mauvaise recombinaison des courants et tensions
aux fréquences harmoniques.
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En 2005, J. Lees [lll.23] a réalisé un amplificateur Doherty classique introduisant
I'utilisation des transistors de technologie GaN avec une longueur de grille de 0.8um. Ce
prototype a démontré de bonnes performances a la fréquence de 1.8GHz, avec une
puissance de sortie maximale de 'ordre de 32.5dBm associée a rendement de drain égal a
55%. A 6dB de back-off le rendement drain est de l'ordre de 48%. |l n’a cependant pas
comparé expérimentalement les résultats de ce prototype avec ceux obtenus en utilisant des
transistors de technologie AsGa.

En 2007, H. Sano [lll.24] a concu un amplificateur de puissance de type Doherty
classigue en technologie hybride basé sur des transistors HEMT de technologie GaN. Ce
prototype délivre en régime impulsionnel (avec un rapport cycligue de 10%) une puissance
de sortie maximale de I'ordre de 250W associée a un rendement de drain de I'ordre de 60%
a la fréquence de travail de 2.50GHz. La linéarité de ce prototype, en terme d’ACLR, a été
testée et analysée en appliquant un signal d’excitation modulé (64QAM avec un PAPR égal
a 7.4dB) avec et sans boucle de prédistorsion digitale (module commercial « PMC-Sierra
PALADIN-15 chipsets »).

A 8dB de recul en puissance de sortie (Pyoy =40W), 'application de la DPD (Digital Pre-
Distortion) a nettement amélioré la linéarité de ce prototype, le niveau d’ACLR obtenu (dans
une bande de 9MHz a 10MHz de la porteuse) est de I'ordre de -53dBc (au lieu de -26dBc
sans DPD) associé a un rendement de drain de 'ordre de 48% et un gain en puissance de
13.4dB.

Les résultats obtenus semblent intéressants, notamment en termes de puissance de
sortie et de linéarité avec application de la DPD. Néanmoins, la bande passante
probablement limitée de ce prototype n’a pas été évoquée. Les tests ont été effectués a la
fréquence porteuse de 2.57GHz précise.

Dans la méme optique que S. Goto et Y. Suzuki, J. Kim [lll.25] a congu en 2008, un
prototype Doherty hybride de classe F*. Cet amplificateur est fondé sur l'utilisation des
transistors de technologie GaN HEMTs et fonctionne a la fréquence de 2.14GHz. Les
impédances de charges optimales aux fréquences harmoniques 2 et 3 vues par les
transistors (principal et auxiliaire) ont été optimisées a la saturation afin de pouvoir préserver
un niveau de linéarité acceptable.

Excité par un signal CW, ce prototype délivre une puissance de sortie maximale de
l'ordre de 43.5dBm associée a un rendement de drain de 70%. A 6dB de back-off, le
rendement de drain est de l'ordre de 53%. Les résultats obtenus en appliquant un signal
WCDMA semblent étre intéressants. Par ailleurs, un rendement de drain de 52% et une
linéarité acceptable de I'ordre de -28.3dBc en termes d’ACLR ont été obtenus a 36dBm de
puissance moyenne de sortie. Cependant, une comparaison avec un prototype Doherty
conventionnel n’a pas été réalisée et n'a pas permis de relever l'intérét de ce concept. Par
ailleurs, la bande passante n’a pas été évoquée.

En 2009, J. Moon [l11.26] a proposé une approche permettant d’améliorer le niveau du
rendement dégradé par l'effet de la tension de déchet. Il a réalisé deux démonstrateurs
Doherty en technologie hybride fondés sur I'utilisation de transistors HEMT GaN et
fonctionnant a 2.655GHz. Le premier a été optimisé pour que I'amplificateur principal voit, a
son acces drain, a 6dB de back-off, une impédance Ropr égale au double de la résistance
d’utilisation (cas classique) alors que le second a été optimisé pour voir a son acces drain et
a 6 dB de back-off une impédance de valeur supérieure a Ropr. Cette configuration permet
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d’améliorer le niveau du rendement a fort back-off au détriment du rendement a Psar, car
l'impédance vue a la saturation n’est plus optimale.

Les résultats de test avec un signal CW montrent que le prototype Doherty proposé a
apporté une amélioration de 3 points de rendement de drain & 6 dB de back-off par rapport
au prototype Doherty conventionnel. Néanmoins, la linéarité est dégradée.

Dans le méme volet, L. Piazzon [ll.27] a montré que la variation de la tension de déchet
n’a aucun impact sur les performances d’'un amplificateur Doherty fondé sur l'utilisation des
transistors en technologie AsGa pour lesquels la valeur de résistance Roy, comparée a
l'impédance de charge optimale, est trés faible.

En 2010, K. Bathich [l11.28] a réalisé le premier amplificateur Doherty hybride large
bande avec 35% de bande passante autour de la fréquence centrale de 1.82GHz. Ce
démonstrateur est fondé sur l'utilisation de transistors HEMT GaN. Il fournit, avec un signal
CW, une puissance de sortie a 1dB de compression de 'ordre de 43.8dBm associée a une
PAE de l'ordre de 69% a la fréquence de 1.90GHz. La PAE mesurée a 6 dB de recul en
puissance de sortie est supérieure a 31% dans toute la bande de fonctionnement (1.5 -
2.14GHz). L'étude est focalisée sur les investigations de la largeur de bande passante
admissible de la ligne M4 qui sert d’inverseur d'impédance. Sur les tracés de mesure de la
PAE en fonction de la puissance de sortie, la région de fonctionnement Doherty n’est pas
lisible. Une comparaison avec une architecture d’amplificateur conventionnel de classe AB
aurait permis de relever I'intérét de cette architecture Doherty large bande.

L'université de Roma Tor Vergata a Rome en ltalie, a publié en 2010, les résultats de
comparaison des performances, en CW a 2.14GHz, de trois démonstrateurs Doherty
hybrides, utilisant des transistors de technologie HEMT GaN [l11.29]. Ces prototypes ont été
optimisés en se fondant sur des approches de conception différentes dans la perspective
d’améliorer leurs performances et en particulier le rendement jusqu’a 6dB de back-off. Le
premier démonstrateur s’appuie sur une approche classique de conception dans laquelle les
charges vues par les transistors (principal et auxiliaire) aux fréquences harmoniques ont été
optimisées. Il délivre une puissance de sortie maximale de I'ordre de 34.8dBm associée a un
rendement de drain de I'ordre de 46%. A 6dB de back-off le rendement de drain est de 36%.
Le gain bas niveau de ce démonstrateur est trés faible, de I'ordre de 5dB.

Le deuxieme démonstrateur est fondé sur I'implémentation d’'un amplificateur principal
fonctionnant en classe F (F-APD). Ce prototype délivre une puissance de sortie maximale de
lordre de 35.2dBm associée a un rendement de drain de 56%. A 6dB de back-off, le
rendement de drain est égal a 46%, soit 10 points d’amélioration par rapport au
démonstrateur conventionnel. Le gain petit signal est de I'ordre de 6dB, il est donc meilleur
gue le gain du premier démonstrateur mais reste encore faible.

Les auteurs s’appuient sur la technique de variation des points de polarisation des
étages principal et auxiliaire afin d’optimiser la consommation globale et d’améliorer
également le gain du démonstrateur. lls obtiennent une puissance de sortie maximale de
'ordre de 43dBm associée a un rendement de drain de I'ordre de 52%. A 6dB de back-off le
rendement de drain est égal a 42%. Des comparaisons sont faites avec le méme APD mais
avec des points de polarisation fixe. On constate que la variation des points de polarisation
des étages, principal et auxiliaire permet d’améliorer d’'une part le rendement de drain dans
la zone Doherty (amélioration I1égére de l'ordre 2 a 3 points). D’autre part, elle permet de
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gagner 2dB de gain sur toute la dynamique de la puissance de sortie. Le gain bas niveau de
cet amplificateur Doherty a polarisation de drain variable est de I'ordre de 13dB.

Cette étude est particulierement intéressante pour toute sa partie théorique. Néanmoins,
elle n’évoque nulle part les problématiques liées a la linéarité et a la bande passante.

En 2010, P. Colantonio [l11.30] a publié la premiére réalisation d’'un amplificateur Doherty
hybride multi-bandes, multi-modes utilisant des transistors HEMT GaN et fonctionnant
simultanément a 2.14GHz et a 3.5GHz avec 6dB de back-off. Avec un signal CW, ce
démonstrateur délivre une puissance de sortie maximale a 2.14 GHz de l'ordre de 39dBm
associée a un rendement de drain de 51%. A 6dB de back —off, le rendement de drain est de
'ordre de 39%. Les résultats de mesure de paramétres-[S] montrent que ce démonstrateur
est adapté aussi bien en bande basse qu’en bande haute. Toutefois, celui-ci n’a pas de gain
a 3.5GHz. L’auteur indique que cela est dii a la mauvaise prise en compte de la capacité Cps
du transistor auxiliaire en bande haute.

En 2012, TriQuint Semiconductor [ll.31] a réalisé et caractérisé un amplificateur Doherty
MMIC a 2 étages, utilisant des transistors HEMT GaN sur SiC de longueur de grille de
0.15um et fonctionnant en bande K [22-24GHZz]. Le premier étage permet d’améliorer le gain
global alors que le deuxiéme étage a pour objectif de fournir une puissance de sortie élevée.
Avec un signal CW, ce démonstrateur délivre a la fréquence centrale de 23GHz une
puissance de sortie maximale de I'ordre de 5W associée a une PAE de 48% et un gain bas
niveau de l'ordre de 16.8dB. A 8dB de back-off, la PAE a 23GHz est proche de 24%. Ces
résultats constituent I'état de I'art mondial actuel en bande K.

La méme année, J. M. Rubio s’est intéressé a la largeur de bande d’amplificateurs
Doherty en proposant I'utilisation des circuits compensateurs de réactance en sortie de
chaque voie (principale et auxiliaire). Il a publié la réalisation d’'un prototype Doherty hybride
conventionnel [lll.32] fondé sur [utilisation de transistors de technologie HEMT GaN
fonctionnant avec une bande passante de 18% autour de la fréquence centrale de 3.3GHz.
Ce démonstrateur ne constitue pas I'amplificateur Doherty possédant la plus large bande
publiée. Cependant, les performances obtenues dans la bande en question sont intéressants
avec une puissance de sortie de I'ordre de 43.5dBm, associée a un rendement de drain
compris entre 55% et 66%. A 6dB de back-off, le rendement de drain est aux alentours de
40%.

R. Darraji [I11.33] a réalisé en 2013, un amplificateur Doherty hybride avec deux entrées
RF indépendantes (étage principal et étage auxiliaire). Ce démonstrateur est fondé sur
l'utilisation de transistors HEMT GaN et fonctionne a 2.14GHz. L’adaptation numérique des
densités de puissance d’excitation des deux amplificateurs et de I'alignement de phase entre
les deux voies a permis d’améliorer le niveau de la PAE sur toute la dynamique de 'OBO.
Ce prototype délivre une puissance de sortie maximale de I'ordre de 44dBm associée a une
PAE de 64%. A 6dB de back-off, la PAE est de I'ordre de 53%.

[11.4.2. Synthése de I'état de I'art des amplificateurs fonctionnant en bande C.

Le tableau Ill.2 présente une synthése de I'état de I'art mondial des réalisations
d’amplificateurs Doherty fonctionnant en bande C autour de la fréquence de 7GHz. Les
résultats présentés sont issus des caractérisations en mode CW.

La plupart de ces publications ont été réalisées par des universités italiennes, suédoises
et allemandes.
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Tableau 111.2 : Synthése de I'état de des amplificateurs Doherty fonctionnant en bande C

Rendement @

Rendement @

; ; . fo Bande Psat OoBO
Réf. | Architecture |INtégration| Technologie Psar [%] OBO [%] Remarques
[GHz] | passante | [dBm] [dB]
PAE n PAE n
[34] ol AsGa P-HEMT
2010 Cong’eztg’””e Hybride | Transcominc., |5505| 1.8% 34 43 50 | 6 25 30
A P
Taiwan
[35] ) _ Optimisation des charges vues
Conventionnel| Hybride GaI\CI:rI:EMT 5.8 0% 415 50 63 6 42 49 i _
2011 aux fréquences harmoniques
[36] | Asymétrique :
2012 h=25 MMIC GaN HEMT 7 5% 37 NC 47 7 NC 35 Doherty-Lite [14]
[37] Atri GaN HEMT réamplificateur inséré sur la voie
201 As{}”lei”g“e MMIC 0.25pm 7 10% 37 NC | 47 | 7 NC a0 [PEAMP -
[38] _ GaN HEMT Structure reconfigurable (points
Conventionnel| MMIC 0.25um 7.3 41% 35-36 30-43 NC 9 31 NC o
2014 TriQuint 3MI de polarisation)
[39] ) iGe-Bi Décalage en fréquence entre la
Conventionnel| Intégré | SICEBICMOS | g 0% 22 25 NC | 6 20 NC A
2014 IHP 250nm simulation et la mesure
[40] _ GaN HEMT
2015 Conventionnel| MMIC 0.25um 7 0% 40 NC 48 6 NC 43 Circuit d’entrée reconfigurable
UMS
[41] _ QP'MN:]!C GaN HEMT 2 étages, PA encapsulé dans un
Conventionnel| Fassis 0.25um 6.50 0% 42 32 NC 9 21 NC »
2016 AsGa umMs boitier QFN 9x9
[42] ) GaN HEMT 4
Conventionnel|  pmiIC 7 8.5% 38 55 NC 6 41 NC 2 etag?s o
2017 0.25um Bonne linéarité
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I11.5. Conclusion.

L’aspect théorique fondamental de 'architecture d’amplificateur de puissance Doherty a
I'état solide a été détaillé.

Cette solution d’amplification semble trés intéressante et prometteuse pour
I'amplification des sighaux a enveloppe variable et a PAPR non nul.

Il importe de noter que la prise en compte de quelques effets limitatifs des transistors
HEMTSs tel que la tension de coude réduit les performances en puissance et en rendement
de cette structure a haut rendement.

La linéarité de ce type d’amplificateur a été abordée, la technique de superposition des
dérivées d’'ordre 3 de la transconductance (Gn3) des transistors principaux et auxiliaire
permet d’améliorer au premier ordre la linéarité globale de 'APD. Néanmoins, 'amélioration
de la linéarité apportée par cette technique reste limitée et ne répond qu’une partie aux
exigences et aux besoins actuels des équipementiers télécoms en termes de linéarités.

Une étude bibliographique étendue a été présentées de maniére succincte et
chronologique. Celle-ci a permis de dégager un état de I'art des amplificateurs de puissance
Doherty fonctionnant en bande C et comparables a ceux réalisés lors de ce travail de thése.
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Chapitre IV. Caractérisation des transistors unitaires GH25 et méthode
d’évaluation en vue d’applications en amplification DOHERTY.

IV.1. Introduction.

Comme nous avons pu le constater au chapitre |, 'avénement des nouveaux transistors
a grand gap, offrant de forts potentiels en densité de puissance, a créé un saut
technologique important dans le cadre de la génération de forte puissance microonde et a
haute intégration.

La nouvelle approche Quasi-MMIC, initiée par UMS il y a quelques années, associée a
la technique d’encapsulation en boitier plastique, est une avancée tres prometteuse pour les
nouvelles générations des amplificateurs de trés fortes puissances offrant des performances
et une intégration proche de celle de la technologie MMIC avec des colts et des cycles de
fabrication beaucoup plus attractifs.

Le chapitre Il nous a permis de faire un tour d’horizon des principales grandeurs
caractéristigues des amplificateurs de puissance a enveloppe variable qui constitue
aujourd’hui un péle d’intérét pour les industriels des équipements télécoms. Cet intérét a
ouvert la voie a plusieurs sujets de recherche et d’investigation dont celui qui constitue le
cceur de cette thése : la technique d’ampilification Doherty a haut rendement. Cette technique
est particulierement bien adaptée lorsqu’elle est appliquée a des signaux ayant un PAPR
non nul et une distribution statistique d’enveloppe centrée en-deca de la valeur créte
d’enveloppe. Cette technique qui se distingue par sa simplicité, sa robustesse et son
efficacité est exposée dans le chapitre précédent.

Ce quatriéme chapitre est dédié aux caractérisations des transistors HEMT AlGaN/GaN
de 0.25um de longueur de grille, avec la mise en évidence des effets pieges, puis la
validation du modele électrique. Ces caractérisations ont été effectuées a l'aide des
différents moyens de mesure du laboratoire XLIM. Une méthode de caractérisation des
transistors en vue des applications Doherty a été initiée lors de nos premiéres investigations.
La validation et I'exploration de cette nouvelle technique a conduit a la mise en place d’'un
systéme de mesures temporelles sous pointe élaboré par le laboratoire XLIM. Ce banc
temporel et son utilisation dans le cadre de la recherche des formes des tensions et courants
optimaux aux bornes de transistors constituants les deux étages amplificateurs d’'un APD
sont présentés.

IV.2. Caractérisations expérimentales du composant actif GH25.

Toute étape d’étude théorique et de conception requiert l'utilisation d’'un modéle
électrigue de transistor. Dans ce travail doctoral, le transistor qui constitue la brique de base
des études et des conceptions est un transistor GH25 provenant de la fonderie UMS. Une
compagne de caractérisation des transistors GH25 ayant un développement total de grille de
1mm a été réalisée dans le cadre de la validation des performances électriques fournies par
le modele électrique, principalement en régime de forte puissance RF, pour des
fonctionnements en classe AB, AB/B et C.

IV.2.1. Mise en évidence les phénoménes de piégeage.

Deux méthodes classiques d’analyse des phénomeénes de piéges ont été utilisées. La
premiere repose sur les tracés des caractéristiques 1(V) en régime impulsionnel. La seconde
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s’appuie sur des caractérisations basses fréquences de I'admittance de sortie du transistor
extraite des mesures de parametres-[S] basses fréquences.

Ces derniéres mesures ont été réalisées au sein du laboratoire XLIM.

IV.2.1.1. Caractérisations I(V) impulsionnelles.

La mesure I(V) impulsionnelle permet d’observer des transitoires qui ne sont pas visibles
en régime DC [IV.1-1V.2]. L’application d'impulsions de tension de durée suffisamment courte
permet d’obtenir d’une part des informations essentielles sur la nature des états électriques
des piéges qui n’atteignent pas, dans ce cas de figure, leurs régimes permanents. D’autre
part, cette technique de mesure permet de s’affranchir en grande partie des problemes
thermiques induits par effet d’auto-échauffement du composant. Ce type de caractérisation
impulsionnelle constitue un bon moyen d’investigation des effets parasites dus aux pieéges en

comparant les caractéristiques I(V) résultantes obtenues a partir de différents points de
polarisation DC.

Deux principales variantes de la mesure des variations du courant de drain peuvent étre
distinguées : la mesure des piéges de grille (Gate-Lag) et la mesure des pieges de drain
(Drain-Lag).

IV.2.1.1.1. Banc de mesure I(V) en régime impulsionnel.

Le synoptique du banc de mesure I(V) impulsionnel développé au laboratoire XLIM
[IV.3] est donné sur la figure IV.1.

Trigger S

. Plansde
: calibration :
‘_:'?‘j T —
AT E‘ I:l_
AT
. nl T .
Grille D.S.T. Drain

A

A\ 4

= EE E=E
[ EEEEeE
mcc:u:u:ul:l
DE o = ===

Générateur de tension DC
AMCAD Bilt

Figure 1V.1 : Synoptique du banc de mesure I(V) impulsionnelle d'XLIM (source: thése : Agostino
Benvegnu — 2016- Université de Limoges).
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Le principe de la mesure I(V) en impulsion consiste a décrire 'ensemble du réseau (V)
par des mesures gquasi-isothermes en appliquant, de maniére synchrone et avec une
récurrence définie, de bréves impulsions des tensions grille-source (Vgsi, lgsi) €t drain-source
(Vasi, lasi), autour d’'un point de polarisation DC choisi Mg (V4s0, Vaso) associé a un courant de
repos lgso.

Les durées et la récurrence des impulsions doivent répondre aux spécifications
suivantes :

e La durée de l'impulsion doit étre choisie minutieusement pour assurer une précision
élevée des niveaux des courants et tension prélevés tout en gardant une température
constante du composant sous test durant tout le cycle de la mesure. Les durées
d’'impulsions doivent étre suffisamment longues pour permettre d’atteindre I'état établi
tout en étant suffisamment bréves pour que les effets d’auto-échauffement
n’interviennent pas.

e Le temps entre deux impulsions successives indiquant la récurrence doit étre trés
grand, comparé a la durée de l'impulsion. Ceci se traduit communément par un
rapport cyclique (rapport en pourcentage entre la durée d’impulsion et la récurrence)
inférieure a 10%.

IV.2.1.1.2. Description temporelle des impulsions DC appliquées.

La figure 1V.2 représente les chronogrammes des impulsions des tensions vg(t) et vgs(t)
appliquées sur des cellules de test issues d’'une plague nommée : ASAP (année 2014) et
comportant des transistors unitaires GH25 (HEMT AlGaN/GaN sur substrat SiC, longueur de
grille 0.25um) ayant 8 doigts de grille de 125um de large chacun (Imm de développement
total de grille).
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Figure 1V.2 : Chronogrammes des impulsions Vg et Vg appliquées.

Le courant de repos (ou courant « quiescent») lgso est fixé par les tensions de
polarisation DC de repos Vg et Vgso. La durée de I'impulsion de la tension de grille Vg
geénérée est de I'ordre de 1ps. L'impulsion de la tension de drain, Vg, qui est comprise dans
limpulsion de grille, posséde une durée de 0.8us. Le rapport cyclique est de I'ordre de 1%.
La fenétre de mesure correspond aux instants auxquels les valeurs des tensions et des
courants sont prélevées. Elle est située vers la fin des impulsions pour s’assurer que celles-
ci sont en régime établi. La caractéristique 1(V) représente les valeurs des tensions et des
courants prélevés et intégrés sur la durée de la fenétre de mesure.

IV.2.1.1.3. Effet « Gate-Lag ».

Le phénomene de « Gate-Lag » est lié a l'influence de la commande de grille sur I'état
des piéges dans le composant. |l se traduit par 'apparition de transitoires lents du courant de
drain lors du passage abrupt du transistor d’'un état de pincement (état OFF : Vg5 < Vpincement)
a un état de conduction du canal (état ON : Vg > Vpincement) OU inversement. Le passage
brusque d’'un état a I'autre induit un temps de transition pendant lequel le courant de drain
retrouve progressivement son état établi.

Pour mettre en évidence l'altération des performances des transistors GH25 due aux
effets de « Gate-Lag », des mesures lgs(Vgs) impulsionnelles ont été réalisées pour deux
points de polarisation de repos distincts. Ces mesures sont dites « a froid » (Vgso = 0V) car
elles impliquent une annulation des effets thermiques. Le premier point de polarisation M.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 81

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



(Vgso = OV, Vgs0 = OV) est appelé point de polarisation de repos de référence. Le deuxieme
point de polarisation de repos Mgat.Lag (Vgso = -5V < VpincemenT, Vaso = 0V) est obtenu lorsque le
transistor est maintenu pincé avec une tension nulle appliquée sur le drain. Le transistor est
ensuite soumis a partir de ces deux points de repos aux polarisations instantanées imposées
par les impulsions.

Les résultats obtenus sont tracés sur la figure 1V.3. La chute de I'amplitude du
courant de drain lgs entre les mesures au point de repos M (Vgso = OV, Vgso = OV) et les
mesures au point de repos Mgat.Lag (Vgso = -5V, Vaso = OV) est flagrante. En revanche la tension
de coude n’est quasiment pas affectée. Le phénoméne de « Gate-Lag » peut impacter
fortement la puissance de sortie du transistor essentiellement pour des fonctionnements aux
alentours de la tension de pincement.

1,3
1,2 Vi = [2::0.5::-5]V

—a— MGate-Lag(ngO ='5V: vdsO =0V)
11 1 ¢ _ .- == M5 (Vg =0V, V0 =0V)

1 .
0,9 -
= 0,8 -
<
I—.-IO’7 -
(2]
—0,6
0,5 1 /
0r4 N / '4"“'
0,3 1 F s oaonia.aoa.s
0,2 1 J
0,1 1 g
0

A AR~~~

Figure 1V.3 : Mise en évidence du phénoméne de « Gate-Lag » sur un transistor GH25 (HEMT
AlGaN/GaN sur SiC Ly = 0.25pm) 8x125um avec une puissance dissipée nulle et une température de
Chuck de 25°C. Vg varie de 2V a -5V par pas de 0.5V.

IV.2.1.1.4. Effet « Drain-Lag ».

Le phénoméne de « Drain-Lag » est lié a l'influence de la commande de drain sur I'état
des piéges du composant. Il se manifeste par une diminution considérable du courant de
drain lors de lapplication d’une impulsion V4 positive de durée plus longue que les
constantes de temps de capture mais également d’émission des piéges. L’augmentation de
la tension Vg ionise une grande quantité de pieges de niveaux d’énergie profonds localisés
dans le buffer et/ou dans le substrat. Les électrons sont donc capturés et ne peuvent plus
participer au courant dans le canal [IV.3].

La mise en évidence du phénoméne de « Drain-Lag » peut s’effectuer de la méme
maniere que celle du phénoméne de « Gate-Lag » en pingant le transistor (Vgso < Veincement)
afin de maintenir un état thermique mais en une tension de repos de drain élevée. Les jeux
de mesures sont donc appliqués pour ces trois points de polarisation de repos : Mget. (Vgso =
OV1 VdsO = OV), MGate-Lag (Vgso = '5Va VdsO = OV) et MDrain—Lag (VgsO = _5V! VdsO = 30\/)

Tous les tests ont été réalisés sous pointes sur le méme composant. La réitération de
ces mesures sur plusieurs motifs de test a confirmé la reproductibilité des résultats obtenus.
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Figure 1V.4 : Mise en évidence du phénomene de « Drain-Lag » sur un transistor GH25 (HEMT
AlGaN/GaN sur SiC Ly = 0.25pm) 8x125um avec une puissance dissipée nulle et une température de
Chuck de 25°C. Vg varie de 2V a -5V par pas de 0.5V.

La figure 1V.4 montre clairement I'impact de I'effet de « Drain-Lag » sur la caractéristique
lss(Vas). La chute du courant pour les fortes valeurs de Vg est significative. Par ailleurs, la
tension de coude a augmenté. La dégradation du courant de drain et 'augmentation de la
tension de coude se répercutent directement sur les performances en puissance du
transistor entrainant une diminution de I'excursion du cycle de charge et donc une baisse de
la puissance de sortie.

La réduction du courant peut étre assimilée a l'apparition d’'une électrode de grille
parasite (« Back-Gate ») qui engendre une zone de charge despace a linterface
substrat/canal et qui pince le canal. Ce phénoméne est connu sous I'appellation « Self-
Backgating ». Une explication détaillée de ce phénoméne est donnée dans la thése de Z.
Quarch [IV.4].

Pour s’assurer de leur reproductibilité, plusieurs mesures successives des
caractéristiques I(V) ont été effectuées sur un méme composant (transistor GH25 :
8x125um) a une méme polarisation de repos a froid (Vgso = OV, Vgso = OV). Les réseaux (V)
obtenus sont montrés sur la figure 1V.5.
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Figure IV.5 : Mise en évidence de la reproductibilité des réseaux I(V) d’'un transistor GH25 (HEMT
AlGaN/GaN sur SiC Lq = 0.25um) 8x125um avec une puissance dissipée nulle et une température de
Chuck de 25°C. Vg varie de 2V a -5V par pas de 0.5V.

Nous remarquons que la caractéristique 1(V) du transistor GH25 reste constante. Elle est
reproductible indépendamment de lintensité du stress DC appliqué (nombre de mesures
successives).

IV.2.1.2. Caractérisation paramétres-[S] basses fréquences.

De nombreux travaux ont montré la dépendance de I'admittance de sortie du transistor
Y2, (f) des transistors HEMT GaN, et plus particulierement de sa susceptance, aux effets de
pieges [IV.5-1V.8]. Il est avéré que les pieges ont des constantes de temps d’émission
relativement lentes, comprises entre la « microseconde » et la « seconde », et méme au-
dela. Ces temps d’émission correspondent alors a des basses fréquences : de I'ordre de du
Hertz au Mégahertz. Or, ces constantes de temps peuvent également avoir des
conséquences néfastes sur le signal en bande de base.

IV.2.1.2.1. Banc de mesure parameétres-[S] basses fréquences.
Ces caractérisations ont également été réalisées au sein du laboratoire XLIM.

La mesure de dispersion fréquentielle de I'admittance de sortie Y,, (f) s’appuie sur
l'utilisation d’un Analyseur de Réseau Vectoriel (ARV) [IV.9] opérant de 5Hz jusqu’a 3GHz.
Cet analyseur de réseau integre un té de polarisation supportant un courant maximum de
I'ordre de 100mA et une tension maximale de 40V. Ce té de polarisation sert a alimenter le
drain du transistor, un second té de polarisation externe basse fréquence est utilisé pour le
contrble de la tension de grille. Celui-ci sera fermé sur une charge purement résistive (50Q)
sur son entrée RF pour réaliser des mesures 1 port.

Le synoptique du banc de mesure sous pointes de parameétres-[S] basses fréquences
est donné sur la figure VI.6.
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ARV
Agilent E5061B 5Hz — 3GHz
Générateur de tension
Agilent E3641A

Té de polarisation INTERNE

basses fréquences
VDS + RF

Té de polarisation

EXTERNE basses
fréquence
Vs + RF Enceinte a Air sec Imax = 100mA RF:
Vinax =40V F= 10Hz ~1MHz

‘\H P=-15dBm

= DST
RF sous pointes
.
 —

Chuck Thermique
-65°C< T< 200°C

Figure IV.6 : Synoptique du banc de mesure de paramétres-[S] basses fréquences en configuration 1
port d'XLIM.

L’enceinte de mesure sous pointes est équipée d’'une station (« Chuck ») thermique et
d'une alimentation d’air sec ventilé permettant de controler la température ambiante de
'environnement de mesure. La calibration de 'ARV est assurée par une méthode SOLT
classique (« Short, Open, Load, Thru ») utilisant des standards « on-wafer ».

IV.2.1.2.2. Résultats de mesures.

Les mesures de parametres-[S] basses fréquences sous pointes ont été effectuées sur
les mémes transistors que ceux caractérisés précédemment, sur une plage de fréquence
allant de 10Hz a 1MHz par pas de 1Hz. Ces mesures ont été réalisées avec et sans
exposition des transistors a la lumiéere fluorescente blanche et pour différentes valeurs de
tension de drain (Vg50=10V/20V/30V) correspondant successivement aux courants de drain
de 65mA, 80mA et 90mA. Ces polarisations permettent de conserver une puissance dissipée
constante.

Les figures IV.7 et IV.8 illustrent respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de
I'admittance de sortie Y, (f) pour les différentes tensions de drain appliquées.

Les lobes apparus sur les courbes de susceptance de sortie (Y, (f)) témoignent
qualitativement de la présence d’'un effet de capture et d’émission d’électrons imputable a un
type de pieéges ayant une constante de temps t lente (de I'ordre de la milliseconde) associée
a la fréquence des maximas des courbes. Cet effet, peut étre représenté par un circuit RC
équivalent série, monté en paralléle sur la conductance G4 du transistor. Celui-ci se charge
et se décharge avec une constante de temps t égale au produit RC du circuit équivalent.

D’aprés ces mémes courbes force est de constater que la tension de polarisation a une
influence conséquente sur le comportement des pieéges détectés. L'amplitude des lobes et la
constante de temps associée diminuent lorsque la tension de polarisation de drain
augmente.
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Figure IV.7 : Mesures de la partie imaginaire du paramétre Y, (f) en basses fréquences pour

différentes tensions de polarisation de drain appliquées, sur un transistor GH25 de développement
8x125um issu de la plague ASAP a T,= 25°C et a puissance dissipée constante.

Une inflexion des courbes des parties réelles en alignement avec les pics des lobes
constatés précédemment est également clairement observée.

1E-2
9E-3 - V4s0=10V

8E-3 ~

Avec lumiere

7E-3 = Sans lumieére
Vys0=20V

6E-3 -
5E-3
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3E-3
2E-3 '
163 45
OE+0 . : . | |
1E+1 1E+2 1E+3 1E+4 1E+5 1E+6 1E+7
Fréquence [Hz]

Réel (Y,) [Q]

Figure 1V.8 : Mesures de la partie réelle du parameétre Y, (f) en basses fréquences pour différentes
tensions de polarisation de drain appliquées, sur un transistor GH25 de développement 8x125um issu
de la plaque ASAP a Ta= 25°C et a puissance dissipée constante.

D’apres les résultats de mesures indiqués sur la figure IV.7 et IV.8, la lumiére n'a
quasiment aucune influence ni sur la position ni sur l'intensité des lobes.

Seules ces observations sur les piéges contenus dans les transistors GH25 sont
concernées par ce travail de thése. La these de C. Potier fondée sur davantage
d’investigations et d’analyses [IV.8] apporte un éclairage plus complet sur ces phénomeénes.

IV.2.2. Validation du modéle électrique du transistor GH25 a fort régime RF.

BN

Le but d'une caractérisation fonctionnelle a variation de charge dite caractérisation
« Load-Pull » [IV.10] est de déterminer les immittances de source et de charge optimales a
présenter a un dispositif sous test (transistor ou amplificateur de puissance), suivant un ou

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 86

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



des objectifs d’optimisation donnés a 'avance. Cette caractérisation permet, par exemple de
tirer le meilleur compromis entre les performances en puissance et en PAE selon les
conditions de fonctionnement (fréquence, points de polarisation, puissance d’entrée,
impédances de source et de charge).

Différentes caractérisations « Load-Pull » [IV10-1V.11] mono-porteuse, sous pointes, en
régime CW impulsionnel et en régime CW multifréquences en bande C et en bande X ont
été réalisées dans I'optique de valider le modéle électrique du transistor GH25 fourni par la
fonderie d’'UMS pour des fonctionnements propres a des applications en amplification
Doherty.

IV.2.2.1. Mesures « Load-Pull » en régime CW impulsionnel a la fréquence
fondamentale de 10GHz.

Ces caractérisations ont été réalisées au sein de la société AMCAD © Engineering (Ester
Limoges Technopble) sur les transistors GH25 issus de la plaqgue ASAP et caractérisés
précédemment en DC et en parametres-[S] basses fréquences.

IV.2.2.1.1. Banc de mesure « Load-Pull » et « Source-Pull » impulsionnelle d’AMCAD ©
Engineering.

Le synoptigue du banc de mesure « Load-Pull » mono-porteuse impulsionnel, sous
pointes, est donné sur la figure IV.9.
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Figure 1V.9 : Synoptique du banc de mesure « Load-Pull » impulsionnelle, sous pointes, mono-
porteuse de la société AMCAD © Engineering (Ester Limoges Technopdle).

Ce banc de mesure est composé de 3 parties distinctes :
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e La polarisation du composant sous test et la mesure DC assurées par un générateur

de tension DC impulsionnel AMCAD © appelé Bilt [IV.13],

e La génération du signal mono-porteuse RF impulsionnel et la mesure RF qui sont

réalisées par l'instrument PNA-X & 4 voies RF de Keysight °[IV.14],

¢ Les impédances variables de source et de charge réalisées par deux tuners passifs a
commande automatique placés en entrée et en sortie du composant sous test.

Les transistors GH25 de 8x125um de développement ont été mesurés aux fréquences
fondamentales de 10GHz et 18GHz en fort signal mono-porteuse, en régime impulsionnel,
au point de repos (Vgso = 30V, lgso = 100mA) correspondant a un fonctionnement en classe

AB.

IV.2.2.1.2. Description temporelle des impulsions DC et RF appliguées.

Les chronogrammes des impulsions des tensions DC et du signal RF appliquées sur les
cellules de test comportant des transistors unitaires GH25 sont donnés sur la figure 1V.10.

Vyolt) 4 T = 100ps
\'
£, |52 iy >
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Vds(t) A
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t VdsO ) ) _
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v (t) A
RE ) Ter=2Hs Tpe=10ps
t, /) ,
[ temps
Fenétre d’intégration — Tension v (t)
du signal RF .
u signal R — Tension v (t)
Iv(t)] 4 _ TRFmesure = OHS
R : — Signal RF
‘TR_RFm(—_’sure= 3 LlS N g
Période = 100us
/VWWW\WWM/ Période RF = 10KHz
t / >
’ T 9 [ / " temps
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« >

Fenétre de mesure DC

Figure 1V.10 : Chronogrammes des impulsions DC et RF appliquées.
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Les descriptions des impulsions DC et RF générées sont illustrées sur la figure ci-
dessus. Le point de polarisation de repos est a Vg5o=0V, lgs0=0V. V=30V, lgs=100mA.

IV.2.2.1.3. Validation « Load-Pull » sur un transistor.

La premiere étape consiste a rechercher des zones d’'impédances de charge et de
source a la fréquence fondamentale conduisant a I'obtention du meilleur compromis entre la
puissance de sortie et la PAE. Ces zones d’'impédance sont balayées sur 'abaque de Smith
alors que l'impédance de source du transistor est fixée. Une fois I'impédance de charge
optimale sélectionnée, I'impédance de source est optimisée dans le but d’améliorer les
performances en puissance citées précédemment. Aux fréquences harmoniques les
impédances de charge sont fixées a 50Q en entrée et en sortie du transistor.

Les mesures impulsionnelles ont été réalisées a la frequence fondamentale de 10GHz
sur plusieurs cellules de test de transistor unitaire GH25 (8x125um) polarisé en classe AB
(Vdsi=30V, |dsi:100mA).

La vérification du modéle peut alors étre obtenue par comparaison avec les résultats de
simulation. La figure V.11 montre un exemple de comparatif des performances en puissance
obtenues en mesures et en simulation.

40 60
55 4
35 A —&—Mesure: Ps[dBm] vs. Pe[dBm] 50 4 —=—Mesure: PAE[dBm] vs. Pe[dBm]
30 —=—Simulation: Ps[dBm] vs. Pe[dBm] 45 ——Simulation: PAE[dBm] vs. Pe[dBm]
—_ 40 +
c% 25 A 5‘35 b
2, w 30 7
& 20 1 L o5
15 | 20 1
15 A
10 4 10 1
5 1 e
5 . . . . ; i 0 S . . .
-10 5 0 5 10 15 20 25 10 5 0 5 10 15 20 25
Pe [dBm] Pe TARmM1
0,25 20
19 —&—Mesure: Gp[dBm] vs. Pe[dBm]
—=—Mesure: Ids[dBm] vs. Pe[dBm] — . .
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Figure 1V.11 : Mesures (rouge) et simulation du modéle électriqgue non-linéaire (bleu). Comparaison
des performances en puissance sur le compromis PAE/Ps a la fréquence fondamentale de 10GHz
pour un transistor 8x125um GH25 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC).

La bonne concordance entre les résultats de mesure et ceux de simulation en termes de
performances en puissance permet de s’assurer de la validité du modéle électrique non
linéaire du transistor GH25, dans la zone (classe AB) utilisée.
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IV.2.2.2. Mesures « Load-Pull » temporelles en régime CW aux fréquences
fondamentales de 4GHz et de 7GHz.

Des mesures « Load-Pull » temporelles complémentaires ont également été réalisées
en régime CW sur les mémes transistors que précédemment, en bande C, aux fréquences
fondamentales 4GHz et 7GHz. Le but était de vérifier la cohérence entre les performances
en puissances mesurées et celles simulées en utilisant le méme modéle électrique non-
linéaire du transistor GH25 et en activant le circuit de la thermique.

IV.2.2.2.1. Banc de mesures « Load-Pull » temporelles d’XLIM.

Ces caractérisations ont été effectuées sur le banc de mesure « Load-Pull » temporel,
sous pointes, développé en interne au laboratoire XLIM. Le synoptique du banc de mesure

est donné sur la figure IV.12.
m Traitement
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mesure | | | | | |
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Générateur de tension DC Ampéremtre
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Figure 1V.12 : Synoptique du banc de mesure « Load-Pull » passif temporel, sous pointes, développé
au laboratoire XLIM.

Le banc de mesure et la méthode de calibration sont détaillés dans la thése de L. Ayari
[IV.11].

Des transistors GH25 de 8x125um de développement, ont été mesurés aux fréquences
fondamentales f, = 4GHz et f, = 7GHz. Les zones de charges les plus favorables aux
fréquences harmoniques deux et trois ont été évaluées. Les points de polarisation appliqués,
correspondant aux fonctionnements associés a I'architecture Doherty congue dans ce travail
de thése, sont reportés sur le tableau IV.1 :
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Tableau IV.1 : Conditions de polarisation des transistors GH25 (8x125um) issu de la plague ASAP
lors des mesures « Load-Pull » temporelles, en régime CW, sous pointes, a la fréquence f, = 4GHz.

Viso [V] laso [MA] Vgso [V]
Classe AB/B 30 12 -3.67
Classe C nominale 30 0.8 -5V
Classe C profonde 30 0 A

IV.2.2.2.2. Résultats des caractérisations temporelles fort signal réalisées a f, = 4GHz.
Les impédances de source et de charge ont été sélectionnées de la maniére suivante :

e Les impédances de source a la fréquence fondamentale ainsi qu’aux fréquences
harmoniques ont été fixées aux alentours de 500,

by

e Les impédances de charge présentées a la fréquence fondamentale ont été
synthétisées pour offrir le meilleur compromis entre la PAE et la puissance de sortie,

e Les impédances de charge a la fréquence harmonique deux, ont été placées dans
des zones favorables sur 'Abaque de Smith qui n'impactent pas les performances
en puissance,

e Les impédances de charge a la fréquence harmonique trois n’influencent quasiment
pas les performances en puissance.

Les valeurs des impédances de source et de charge présentées sont récapitulées dans
le tableau IV.2 :

Tableau IV.2 : Impédances de charges optimales mesurées sur des transistors GH25 (8x125um) issu
de la plague ASAP, a f, = 4GHz, et aux fréquences harmoniques 2 et 3, offrant le meilleur compromis
PAE/P; pour des fonctionnements en classe AB/B, en classe C nominale et en classe C profonde.

Zsource @ (1,2,3)fo [Q] Zcuaree @ fo [Q] Zcharee @ 2o [Q] Zcharee @ 3o [Q]

Classe AB/B 36 +j79 37 +j77 50

: 50 . .
Classe C nominale 20 +j25 21 +j26 50
Classe C profonde 11 +j09 11 +j09 50

Le tableau V.3 récapitule les résultats de mesure des principales performances en
puissance (puissance de sortie P, rendement en puissance ajoutée PAE, gain en puissance
G, et courant de sortie moyen lgs) comparés aux résultats des simulations effectuées. Les
mesures et les simulations ont été réalisées dans les configurations citées précédemment.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 91

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|




Tableau IV.3 : Mesures CW, sous pointes (rouge), et simulation (bleu) a partir du modele électrique
non-linéaire incluant un modele de pieges Gate-Lag et un sous circuit de thermique. Comparaison des
performances en puissance a la fréquence fondamentale f, = 4GHz pour un transistor 8x125um GH25

(HEMT AlGaN/GaN sur SiC) polarisé en classe AB/B, classe C nominale et classe C profonde.

Mesures réalisées au sein du laboratoire XLIM.

Fonctionnement

Principales performances en puissance a f, = 4GHz:
Mesures CW (rouge)/ simulations (bleu)
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Les résultats de comparaison mesure/simulation récapitulés dans le tableau précédent
montrent une bonne concordance des performances obtenues. Néanmoins, on constate un
léger écart entre les niveaux maximums de PAE mesurés et simulés pour des
fonctionnements en classe C (nominale et profonde). Les résultats obtenus a partir du
modele électrique semblent étre plus pessimistes que la réalité. Par ailleurs, il est important
de noter que le niveau d’isolation mesuré des transistors polarisés en classe C (ou niveau de
coupure mesuré lorsque ceux-ci sont bloqués a bas niveau d’excitation) reste modéré quelle
gue soit la profondeur du point de polarisation appliqué.

IV.2.2.2.3. Résultats des caractérisations temporelle fort signal réalisées a fo=7GHz.

Par souci de synthese, cette partie présente les principales performances en puissance
mesurées comparées a celles simulées, uniguement pour deux fonctionnements distincts :

e Un fonctionnement en classe AB/B (V4so =30V, lgso =12mMA),
¢ Un fonctionnement en classe C profonde (Vgso =30V, Vgso=-7V, lgso = 0A).

Les impédances de charge optimales offrant le meilleur compromis PAE/Ps,
synthétisées lors des mesures « Load-Pull » temporelles (régime CW) a la fréquence
fondamentale f, = 7GHz sont récapitulées sur le tableau IV.4 :

Tableau IV.4 : Impédances de charges optimales mesurées a f, = 7GHz, offrant le meilleur compromis
PAE/Ps, sur des transistors GH25 (8x125um) issus de la plague ASAP pour des fonctionnements en
classe AB/B et en classe C profonde.

Zsource @ (1,2,3)fo [Q] Zcuaree @ fo [Q] Zcharee @ 20 [Q] Zcharee @ 3fo [Q]

Classe AB/B 50 7+j31 10 +j7 50

Classe C profonde 5+j30 13 +j8 50

Les résultats de comparaison entre la mesure et la simulation a la fréquence de travail f,
=7GHz sont résumés sur le tableau IV.5 :
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Tableau IV.5 : Mesures CW sous pointes (rouge) et simulations (bleu) a partir du modéle électrique
non-linéaire incluant un modéle de pieges « Gate-Lag » et un sous circuit de thermique. Comparaison
des performances en puissance a la fréquence fondamentale f, = 7GHz pour un transistor 8x125um
GH25 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC) polarisé en classe AB/B, classe C nominale et classe C profonde.
Mesures réalisées au sein du laboratoire XLIM.

Fonctionnement Principales performances en puissance a f, = 7GHz:
Mesures CW (rouge)/ simulations (bleu)
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L’observation des résultats de comparaison mesure/simulation illustrés sur le tableau
VI.5 a la fréquence fondamentale f,=7GHz permettent de constater une bonne
correspondance entre les performances mesurées et celles simulées. La méme remarque
que précédemment peut étre énoncée en ce qui concerne I'écart entre le niveau de PAE
mesuré et celui simulé.
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IV.2.3. Conclusion partielle.
Les résultats des caractérisations cités dans les paragraphes précédents ont permis :

e D’une part de mettre en évidence les effets indésirables dus aux piéges contenus
dans les transistors GH25 par les mesures de réseaux I(V) et les mesures de
parameétres-[S] en basses fréquences.

e D’autre part, de valider le modele électrique non-linéaire du transistor GH25, a l'aide
des mesures « Load-Pull » impulsionnelle et CW. Ce modeéle inclut un sous-circuit
représentant succinctement les effets de piéges (Gate-Lag) et un autre sous-circuit
traduisant les effets thermiques. Ce modéle électrique développé par UMS est fourni
par leur service fonderie.

IV.3. Caractérisation des transistors GH25 en vue d’applications Doherty.

L’utilisation des transistors HEMT GaN permet aujourd’hui la réalisation d’amplificateurs
Doherty a trés haut rendement sur de larges plages de recul en puissance de sortie (OBO).
Ces applications nécessitent une caractérisation particuliére des transistors utilisés afin de
connaitre en amont leurs potentialités en termes de PAE et de puissance de sortie maximale
par exemple. Ces performances sont associées aux impédances de charge optimales a
présenter en fonction de 'OBO. Cette connaissance permet un rapide dimensionnement
optimal de 'amplificateur.

Avant d’entreprendre une quelconque conception de circuit, il importe donc de
caractériser les transistors unitaires utilisés, avec une orientation spécifiquement dirigée vers
'amplificateur Doherty. Ce type de caractérisation a été appelé au cours de ce travail de
thése : « Caractérisation préalable des transistors radiofréquences et microondes en vue
d’application Doherty ».

La caractérisation réalisée ci-aprés permet de plus de comparer différentes technologies
en vue de futures applications Doherty.

IV.3.1. Extraction du modéle électrique simplifié non linéaire du transistor GH25 a son
acces drain.

Les caractérisations « Load-Pull » temporelles réalisées précédemment ont montrées
gue toutes les impédances de charge optimales maximisant le transfert de puissance
possédent une partie imaginaire positive, c'est-a-dire, une réactance inductive.

- Remarque préliminaire :

A l'accés drain d’'un HEMT, il est souvent préférable de parler d’admittance plutét que
d'impédance. En effet, physiquement, a faible signal comme a fort signal, la capacité de
sortie a I'accés de drain d'un HEMT se retrouve toujours en paralléle sur la source de
courant équivalente de celui-ci.

Compte tenu de ce résultat sur les charges optimales, il est possible d’appréhender le
fonctionnement du transistor de la maniére suivante: tout se passe comme si, et cette
expression n’est pas innocente, le transistor HEMT AIGaN/GaN GH25 présentait, a son
acces drain, en fonctionnement grand signal, une admittance interne capacitive.

Afin d’extraire 'admittance équivalente, présentée par le transistor GH25 a son acces
drain, en grand signal, des simulations mono-porteuses ont été réalisées a I'aide du logiciel
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de C.A.O. ADS de Keysight © (Advanced Design System) [IV.15]. Ces simulations permettent
d’accéder a la valeur de la capacité de sortie du transistor, a son accés drain, en fonction de
la fréequence, et de la puissance.

La démarche suivie est la suivante :

e A trois fréquences fondamentales de travail distinctes, recherche de I'admittance
équivalente de charge optimale offrant un meilleur compromis PAE/Pg et constituée
par un circuit localisé : (R//L) paralléle,

e Aux fréquences harmoniques, le transistor est chargé par le méme circuit que celui ;
présenté a la fréquence fondamentale,

e Calcul, aux trois fréquences de travail, de la valeur de la capacité nommée Coyr
présentée par le transistor & partir de la valeur de la self inductance de charge du
circuit équivalent paralléle synthétisé précédemment.

Il est a noter qu’a chaque fréquence de travail, le transistor est adapté a son entrée a la
fréquence fondamentale par une impédance de source présentant une valeur proche de la
valeur conjuguée de l'impédance d’entrée petit signal du transistor. Cette impédance est
notée Zsource = (Ze, petit signal)*- AuX fréquences harmoniques, le transistor voit a son entrée la
méme impédance de source que celle présentée a la fréquence fondamentale.

La figure V.13 reporte les courbes de PAE optimales obtenues en fonction de la
puissance de sortie d’'un transistor GH25 ayant un développement de grille total de 1Tmm
(8x125um) fonctionnant en classe AB/B (Vgso = 30V, lgso = 12mA), aux fréquences
fondamentales de travail fo; = 4GHz, fy, = 7GHz et fo3=10GHz.

70

60 - = Fréquence = 4GHz
= Fréquence = 7GHz

50 - = Fréquence = 10GHz

10 15 20 25 30 35 40
Ps [dBm]

Figure 1V.13 : PAE simulée en fonction de la puissance de sortie d’un transistor GH25 (8x125um)
polarisé en classe AB/B (Vys0=30V, lgsp0=12mA) chargé sur un circuit RL paralléle présentant une
impédance de charge optimale Zg, o Offrant un meilleur compromis PAE/Ps aux fréquences
fondamentales fy;=4GHz, f;,=7GHz et f;3=10GHz.

Le tableau V.6 liste les valeurs optimales des self-inductances équivalentes, (paralléles)
de charge, synthétisées aux différentes fréquences de travail et les valeurs des capacités
équivalentes de sortie du transistor déduites de ces simulations.
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Tableau V.6 : Valeurs optimales des éléments constituant le circuit de charge offrant un meilleur
compromis PAE/Ps, et la valeur de la capacité Coyr du transistor GH25 (8x125um) déduite.

for =4GHz foo=7GHz foa=10GHz
L charge Paraligle optimale [NH] 3.70 1.25 0.6
R charge paraliele optimate [€] 100 100 100
Cour [pF] 0.44 0.41 0.42

D’aprés ces résultats de simulation, force est de constater que la capacité de sortie du
transistor Coyt peut étre considérée comme quasi-constante quelle que soit la fréquence de
travail. Les variations de cette capacité (ACour = Cout (fon) - Cout (fom)) €n fonction de la
fréquence sont tres faibles par rapport a sa valeur moyenne en fonction de la fréquence
(Cour, Moy = Cout (fon)/2 + Cour (fom)/2). Lors de la conception des circuits d’adaptation de
sortie, ces légéres variations pourront étre négligées (ACout/Cout, moy ~ 0).

Le schéma électrigue équivalent simplifié du transistor GH25 vue a son accés drain, est
représenté sur la figure 1V.14. Ce modéle a pu également étre développé sur d’autres filieres
HEMT GaN de la méme fonderie (cas du HEMT GH50 : thése de C. Berrached [IV.12)).

I‘CHARGE

Ld §

< 1

S
Renarae %

D

N
S
i

-1 COUT Lenarce

]

Figure V.14 : Modéle électrique simplifié du circuit de sortie, sur l'accés drain, du transistor GH25.

IV.3.2. Méthode d’évaluation des transistors HEMT GaN pour
d’amplificateurs Doherty microondes.

la conception

Cette méthode a été développée au cours de ces travaux de thése et validée
expérimentalement sur le banc de mesures temporelles, sous pointes, mis en ceuvre en
interne au laboratoire d’XLIM durant les travaux de thése de L. Ayari [IV.11]. Cette technique
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permet d’évaluer, avant toute phase de conception de circuit, les potentialités d’'un transistor
de technologie HEMT GaN pour une application d’amplification en structure Doherty aux
fréquences microondes. Les performances en puissance telles que la largeur de la plage de
recul en puissance de sortie, le niveau de PAE maximum dans la région Doherty et la bande
passante associée peuvent étre rapidement déterminées a partir de ces mesures.

La méthode développée permet d’extraire au niveau du transistor le gabarit des
optimums qu’une technologie peut atteindre en amplification Doherty dans une bande de
fréquence donnée. Ainsi il est possible d’estimer, avant tout travail de conception, le niveau
optimal de performances en puissance qui peut étre atteint pour une technologie donnée.

Cette technique de caractérisation constitue un des piliers pour I'étude de faisabilité
d’amplificateurs Doherty aux radiofréquences et en microondes.
IV.3.2.1. Application sur des transistors GH25.

Les courbes des PAE maximales peuvent étre tracées en fonction de la puissance de
sortie, paramétrées par la résistance de charge (Rcuarce) comme indiqué sur la figure 1V.15.

Note : dans le cadre de ce travail de thése, le circuit de sortie du drain du transistor est
associé a une admittance constituée par un circuit (R//L) paralléle.

——Rcharge min [Q]

| nereree2iol Enveloppe de PAEmax
Rcharge 3 [] s
{ —Rcharged[a] =002 ccomem== TSRS
——Rcharge max [q]
1 --- PAEmax[%]

PAE [%]

OBO[dB] = Ps max -Ps@OBOmax

A
\

Ps @ OBO max Ps max
Puissance de sortie [dBm]
Rcharge min[Q] < Rcharge 2[Q] < Rcharge3[Q] < Rcharge 4 [Q] < Rcharge max[Q]

Figure 1V.15 : Courbes de PAE en fonction de Ps, paramétrées par Rcyarce-

A partir des simulations précédentes, les courbes de PAEyax €n fonction de la puissance
de sortie paramétrées par la résistance (paralléle) de charge, aux fréquences fondamentales
4GHz, 7GHz et 10GHz, sont présentées dans le tableau IV.7.
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Tableau IV.7 : Courbes de PAEwax €n fonction de Ps, paramétrées par Rcuarce €t Formes d’'ondes
temporelles des tensions de sortie du transistor le long de I'enveloppe de ces PAEyax issues des
simulations ADS d’un transistor GH25 (8x125um) aux fréquences f, = 4GHz, 7GHz et 10GHz.

Enveloppe des PAEyax

Vs(t) le long de I’'enveloppe des PAExx

Ps [dBm]

90 80
== Rch=1000hm
80 | Enveloppe des PAEax 70 |  Reh 20000m
70 = Rch=3000hm
60 1 = Rch = 4000hm
1 == Rch = 5000
T <50 1 ‘ i
N X 50 2
I w 20 840 1
g < ——Rch =1000hm 2.
I 30 1 ——Rch =2000hm
© 20 1 =——Rch =3000hm 20 1
10 1 =——Rch =4000hm 10 -
===Rch =5000hm
0 : : : . . : : 0 —_—
2 24 26 28 30 32 3 36 38 0 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2
Ps[dBm] Temps[s]
90 80
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70 - == Rch=3000hm
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N S, 50 - P
I W0 s 40
w
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° 20 1 ——Rch =3000hm 20 1
Y— PR —
10 - Rch =4000hm 10
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22 24 26 28 30 32 3 3 38 0 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2
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90 80
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70 60 Rch=4000h
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0 . . . . . . . 0 . —— . —
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Temps|s]

Le long de I'enveloppe des courbes de PAEyax (tableau V.7, colonne 1), 'amplitude de
la tension de sortie du transistor (tableau 1V.7, colonne 2) est maximale et quasi-constante
tout au long de 'OBO, conformément a la théorie (voir paragraphe 111.2.2.).

A la fréquence fondamentale f, (figure IV.14), dans la région Doherty, le schéma
électrique équivalent simplifié du transistor est modifi€ comme indiqué sur la figure V.16
pour satisfaire et correspondre aux résultats donnés par :

Les tracés de courbes de PAE obtenues pour différentes résistances de charge et
représentées en fonction de la puissance de sortie a la fréquence fondamentale de

fonctionnement,

Les variations temporelles associées de la tension de sortie du transistor le long de

'enveloppe des PAEyax.
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Figure 1V.16 : Modéle électrique simplifié, dans la région Doherty, du circuit de sortie, sur I'accés
drain, du transistor GH25.

Cette méthode d’évaluation permet de relever les potentialités d’un transistor en termes
de PAEyax, d'OBO et de bande passante associée. L’'OBO de I'amplificateur Doherty a
concevoir et la taille du transistor auxiliaire nécessaire peuvent étre alors évalués a partir des

relations suivantes :

R
0BO[dB] = RZ’I*I’V‘ X (Ps gy [dBM] — P [dBm]) (IV.1)

Taille transistor auxiliaire = Taille transistor principal X < Max _ 1) (IV.2)
MIN

Avant toute conception de circuit, il importe donc de pouvoir caractériser les transistors
unitaires utilisés pour différentes valeurs de Rcparce-

Comme montré sur la figure VI.15, il convient de remarquer qu’a trés fort back-off, la
résistance de charge Rcuarce €St de forte valeur (pouvant aller jusqu’a quelques centaines
d’Ohms selon la taille du transistor). Donc, le systéme de caractérisation doit étre capable de
présenter a l'accés drain du transistor un coefficient de réflexion (charce) @ module trés
élevé proche de 1. C’est pourquoi, le banc de mesures fonctionnelles temporelles développé
100
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en interne a XLIM a été associé a une variation de charge active a la fréquence
fondamentale f,.

IV.3.2.2. Caractérisation fonctionnelle temporelle fort signal des transistors GH25
orientée applications Doherty.

Ces mesures permettent d’évaluer les transistors HEMT d’'une technologie donnée, en
vue d’applications Doherty et fournissent au concepteur les informations utiles lui permettant
de définir précisément les circuits d’adaptation nécessaires au fonctionnement de
'amplificateur.

IV.3.2.2.1. Banc de mesures fonctionnelles temporelles orientées applications Doherty.

Le banc de mesures fonctionnelles temporelles de type « Load-Pull » actif (boucle
active), sous pointes, avec ultra haute fréquence d’échantillonnage des formes d’onde de
tensions et de courant calibrées aux accés du composant, est donné sur la figure VI.17.

. ( . 7
m Traitement Boucle active @ f,
B numérique

Générateur T <

d’horloge R&S Plan de
mesure ] i 7 | | ;

| [ | | | v
Systeme de mesure temporel \‘
@ Récepteur fondé sur I'utilisation des THA
CH1 CH2 ‘g J@ CH3 CH4 %

Générateur de
Signaux
Vectoriels R&S
(SMBV/SMB)

|

Coupleur
de sortie

Coupleur
d’entrée

AMPLI
linéaire

'VN .r; " 8 ..-)£
Ge.nerateur c.je Ge.nerateur (:.|e DSO: 1GHz, 8bits
tension DC Agilent tension DC Agilent

Figure IV.17 : Synoptique du banc de mesure fonctionnel temporel « Load-Pull » actif, sous pointes,
orienté pour caractérisation Doherty et développé par L. Ayari et al. au sein du laboratoire XLIM.

La description de ce banc de mesures temporelles, sous pointes, ainsi que la méthode
de calibration sont bien détaillées dans [IV.11]. Néanmoins, il est utile de préciser quelques
informations associées a ce banc :

e L’acquisition des courants DC est réalisée en entrée comme en sortie du transistor
sous test par deux amperemetres de précision. Les tensions d’entrée et de sortie
sont directement mesurées aux bornes des alimentations DC programmables
d’Agilent © [IV.16],

o Le systeme de mesure temporel a été automatisé (procédure d’étalonnage et de
mesure) [IV.17] afin d’extraire rapidement a partir des nombreuses données
temporelles acquises 'ensemble des caractéristiques nécessaires.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 101

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



IV.3.2.2.2. Résultats des mesures ala fréquence 3.90GHz.

Les transistors GH25 caractérisés sont les mémes que précédemment (8x125um, issus
de la plaque ASAP). Pour des raisons matérielles associées a la réalisation de la boucle
active, les mesures sont effectuées a la fréquence fondamentale f, = 3.90GHz ainsi qu’aux
fréquences harmoniques deux (7.80GHz) et trois (11.70GHz). Ces mesures sont réalisées
pour des fonctionnements des transistors en classe AB/B et en classe C. Les points de
polarisations appliqués sont indiqués dans le tableau IV.8 :

Tableau V.8 : Conditions de polarisation appliquées sur des transistors GH25 (8x125um) issus de la
plague ASAP pour les mesures temporelles « Load-Pull » actif, en régime CW, sous pointes,
orientées Doherty, a la fréquence de fonctionnement f, = 3.90GHz.

Vaso [V] laso [MA] Vgso [V]

Classe AB/B 30 12 -3.67

Classe C nominale 30 0.8 -5V

Les impédances de source aussi bien a la fréquence fondamentale qu’aux fréquences
harmoniques 2 et 3 sont fixées a 50Q. Les impédances de charge présentées aux
fréquences harmoniques hors la fréquence fondamentale sont également fixées a 50Q. La
recherche des impédances de charges optimales a la fréquence fondamentale f,=3.90GHz
pour différentes puissances de sortie est réalisée a I'aide d’'une boucle de charge active. La
démarche de recherche d’'impédances de charges optimales en fonction de 'OBO est la
suivante :

(a). Recherche de 'impédance de charge optimale offrant le meilleur compromis PAE/Ps,

(b). Recherche de I'impédance de charge optimale pour PAEyax & une puissance de
sortie égale a la puissance de sortie trouvée dans (a) dont on retranche la valeur de
'OBO désiré,

(c). L'étape (b) est réitérée pour plusieurs puissances de sortie inférieures a la puissance
de sortie maximale et couvrant une large plage d’OBO.

Ci-dessous sont montrées les formes d’ondes temporelles de tensions et des courants
extrinséques relevés le long des courbes de PAEwax aux acces grille et drain des transistors
polarisés en classe AB/B et en classe C. Sur ces courbes (tableau 1V.9), les charges
présentées a la fréquence fondamentale (f, = 3.90GHz) sont optimales et les composantes
harmoniques sont fixées a 50Q.
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Tableau 1V.9 : Formes d’ondes temporelles mesurées des tensions et des courants aux acces grille et
drain du transistor le long de I'enveloppe des PAEyax. Mesures temporelles CW, sous pointe,
orientées Doherty, « Load-Pull » actif, a la fréequence fondamentale f, = 3.90GHz. Transistor 8x125um
GH25 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC) polarisé en classe AB/B et en classe C.

Fonctionnement en Classe AB/B : Vg0 =30V, lgs0=12mMA.
Formes d’onde temporelles mesurées des courants et des tensions d’entrée et de sortie du
transistor (fo = 3.90GHz).
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Fonctionnement en Classe C : Vg0 =30V, Vgso=-5V, lgs0 = 0.8mA.
Formes d’'onde temporelles mesurées des courants et des tensions d’entrée et de sortie du
transistor (fo = 3.90GHz).
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Les résultats expérimentaux obtenus sont en adéquation avec la théorie, en classe AB/B
comme en classe C.

Le long de I'enveloppe des PAEwax, 'excursion de la tension de drain est maximale et
indépendante du niveau d’excitation hormis un léger écart présenté par la tension de sortie a
OBO =0 (d0 a l'effet de la tension de déchet V). Dans la région Doherty, seule 'amplitude
de l'excursion du courant de drain continue a augmenter jusqu’a atteindre sa valeur
maximale a la puissance de sortie maximale. Les amplitudes des excursions des tensions et
des courants d’entrée augmentent avec le niveau de la puissance injectée dans le transistor.

Pour un fonctionnement en classe AB/B, une bonne concordance est constatée entre
les résultats de mesure et ceux de simulation. Ceci confirme d’'une part la validité du modéle
électrique du transistor GH25 et montre, d’autre part, I'intérét d’un tel banc de mesure pour la
conception d’amplificateurs Doherty.

De légers écarts entre la mesure et la simulation apparaissent aux niveaux des
rendements en puissance ajoutée. Ces écarts proviennent du fait que le modeéle électrique
du transistor a été développé et optimisé pour des fonctionnements en classe AB.

Le tableau VI.10 énumeére succinctement les principales performances en puissance
obtenues en présentant quelques comparaisons mesures/simulation.

Tableau V.10 : Principaux critéres de performance en puissance issus des mesures temporelles CW,
sous pointes, orientées Doherty, « Load-Pull » actif a la fréquence fondamentale f, = 3.90GHz (traits
pleins). Comparaison avec les résultats de simulation basés sur le modeéle électrique non-linéaire
incluant un modeéle de piéges Gate-Lag et un sous circuit représentatif de la thermique (traits
pointillés). Transistor 8x125um GH25 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC) polarisé en classe AB/B et en
classe C.

Fonctionnement en Classe AB/B : V450 =30V, lgs0 =12mA.
Comparaison des principales performances en puissance (PAE, Gp, AM/PM) a f, = 3.90GHz.
Mesures temporelles CW (traits pointillés) / simulations (traits pleins).

()
o
)

— OBO = 0dB
70 — OBO =1dB
60 — OBO =2dB
' 50 — OBO = 4dB
W 40 — OBO = 6dB
E 30 r
20 CHARGE
10
0 T T T T T |

10 15 20 25 30 35 40
Puissance de sortie [dBm]

Fonctionnement en Classe C : Vg =30V, Vg =-5V, lgso = 0.8mA.
Comparaison des principales performances en puissance (PAE, Gp, AM/PM) a f, = 3.90GHz. Mesures
temporelles CW (traits pointillés) / simulations (traits pleins).
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Cette caractérisation offre la possibilité d’extraire les caractéristiques clés pour concevoir
un amplificateur Doherty fondé sur l'utilisation des transistors GH25. Le tableau VI.11
récapitule les valeurs :

¢ Des impédances de charge optimales dans la région Doherty,
e Des capacités de sortie de transistor déduites a chaque point d’OBO,

e De la constante de temps associée régissant la largeur de la bande passante
théorique (I'étude de la bande passante théorique est exposée dans le prochain
suivant).

Tableau IV.11 : Extraction de quelques caractéristiques nécessaires a la conception d’un amplificateur
Doherty fondé sur I'utilisation des transistors GH25 (8x125um) pour f, = 3.9GHz.

OBO [dB]
Fonctionnement Paramétre 0 1 2 3 4 6
Ren paratiele [2] 107 144 199 295 501
Cout 1r [PF] 0.39 0.39 0.39 0.42 0.42
Classe AB/B :
Vigeo = 30V 75 [ps] 41.73 56.16 77.61 1239 | 210.42
lgso = 12MA
[Vsmax| [V] 62 64 64 64 64
Vil [V] / 2 2 2 2
Rech paratiete [€2] 99 147 202 289 510
Classe C nominale CoutTr [pF] 0.43 0.42 0.42 0.42 0.42
Viso =30V zs [ps] 4257 | 6174 | 8484 | 121.38 | 214.20
laso = 12MA
Vo =-5V [Vswmaxl| [V] 61 64 64 64 64
Vil [V] / 3 3 3 3
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IV.3.3. Conclusion.

Cette méthode d’évaluation des transistors dédiée a la conception d’amplificateurs
Doherty, est fondée sur les caractérisations suivantes :

e Courbes de l'enveloppe des PAEwax €en fonction de la puissance de sortie
paramétrées par Rcparce,

e Extraction du Rcparce max/Rcrarcemin S€lon la largeur de 'OBO convoité, et déduction
de la taille du transistor auxiliaire,

- Extraction de la constante de temps de sortie au point d’OBO maximum permettant
d’estimer la largeur de la bande passante maximale atteignable par 'amplificateur
Doherty final.

La bonne concordance obtenue entre les résultats de simulations et de mesures
confirme que le niveau de prédiction du modele non-linéaire du transistor GH25 convient
parfaitement pour la conception d’amplificateurs de puissance en classe AB, B ou C, et donc
a une architecture Doherty.

De maniere générale, cette technique de caractérisation permet de définir les
performances maximales finales réalisables pour une technologie donnée.
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Chapitre V. Méthodes de conception d’amplificateurs de puissance 20W a haut
rendement de type Doherty conventionnel a 6GHz en technologie Q-MMIC
encapsulés en bottier plastique QFN.

V.1. Introduction.

Les travaux de cette thése ont pour objectif de montrer la faisabilité d’amplificateurs de
puissance de type Doherty a haut rendement en technologie Quasi-MMIC notée Q-MMIC, en
bande C.

Des barrettes de puissance constituées de transistors en technologie GH25 ont été
réalisées pour ces travaux de thése.

La conception du dispositif a pour objectif de remplir le cahier des charges suivant :

Tableau V.1 : Principales spécifications du cahier des charges.

Paramétre Spécification

Fréquence centrale 6.0 GHz

Largeur de bande passante 213 %

Puissance de sortie maximale = 15W

Gain petit signal =10dB

PAE dans larégion Doherty Maximum réalisable
Transistors utilisés Barrettes GH25 nues
Quadripodle d’adaptation ULRC-20 (passifs AsGa)
Encapsulation Boftier plastique QFN 8x8 mm?

Dans les paragraphes suivants est exposée la méthode de conception mise au point
pour satisfaire les objectifs du cahier des charges.

Deux démonstrateurs ont été réalisés :

Le premier est, appelé « amplificateur Doherty conventionnel & une seule entrée
RF ». Il s’agit d’'un étage amplificateur de puissance Doherty classique avec un seul
accés dentrée du signal RF et un seul acces de sortie du signal RF. Cet
amplificateur a pour but de démontrer la faisabilité de ce type de fonction en utilisant
le concept technologique Q-MMIC en bande C. Cet amplificateur sera appelé dans la
suite de ce manuscrit « APD-SE »,

Le second est, appelé « amplificateur Doherty a deux entrées RF » et sera nommé
dans ce qui suit « APD-DE ». Ce démonstrateur posséde deux entrées RF
distinctes, a travers lesquelles les deux voies d’amplification, principale et auxiliaire,
sont excitées séparément. L’objectif de cette conception est la mise en évidence des
potentialités d’amélioration possibles par préformation individuelle des signaux
d’entrée.
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V.2. Approche et étapes de conception.

La procédure de conception repose sur I'approche systémique [V.1], elle se compose
des étapes décrites en figure V.1.

Dimensionnement des
tailles des transistors —_——

ftude de faisabilité | ' Veille technologigue

| « Etat de Fart mondial »
Analyse DC | ~‘

‘ Analyse paramétres-[5] | | 1 Po h
| ionnemen

i Evaluation destransistors pour I

Rk ooco application Doherty et synthése 1

descharges optimales & H1 1
= |

Determination des zones |
d'impédance H2 d'entrée et de |
cortie favorables et défavorables
£] Test

Constitution de chacun des deux

étages amplificateurs idéaux 11
¥ T 1
‘ Analyse de la stabilité petit signal ‘
£]
Analyse fort signal CW des 2 étages
couplésidéalement en sortie

4 t
L. ‘ Vérification du facteur K ‘ FolwRzbopi s mhiner
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Influence despoints de polarisation  |oiccccvicrccrccccninen
etdu rapport des puissance d'entrée el

sur les performances
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"™ .
. . . ) HE
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¥ 7 i ik
— - HH [EIDO00Do00000 Veérification de la stabilité Grand signal HH
‘ Analyse de |a stabilité petit signal ‘ H H «STAN » 88
‘ Analyse fort signal ‘ ------------ Pi i . :
naly: g i | Wérification des régles du design (DRC) et validation ) :
outd _— B i ]
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5. | Analyse des impédances BF |- -------- ' : :
—— i Design du Layout [Auto-Layout) et
Circuitd’entrée ERS:
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| Analyse de |a stabilité petit signal ‘ | Vérification des régles du design (DRC) et validation ’-
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‘ Analyse fort signal ‘ ............ : ‘ Comparaison, optimisstion { ...... .
I : i :
e~ Ajoutdu circuit de Simulation EM
i découplage BF du board : =
E T Design du Layout [Auto-Layout) -
'-| Analyse des impédances BF | ________ Circuitde sortie : .
1
Analyse de la stabilité Grand signal Layout et simulation EM
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Figure V.1 : Procédure de conception de I'amplificateur Doherty Q-MMIC.
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Tous les résultats de simulation qui vont suivre reposent sur l'utilisation du modéle
électrique du transistor GH25 fourni par la fonderie d’'UMS et validé par différentes
caractérisations présentées dans le chapitre précédent.

Ce modéle électrique inclut un sous-circuit représentatif des effets thermiques ainsi
qu’un sous-circuit émulant les effets de piége. Tout au long de la phase de conception, ces
deux sous-circuits restent activés.

V.3. Dimensionnement des tailles des transistors.

Les objectifs de conception indiqués dans le tableau V.1 nécessitent une étude
approfondie afin de déterminer la taille et le nombre de transistors a utiliser aussi bien pour
I'étage principal que pour I'étage auxiliaire constituant 'amplificateur Doherty.

Notre choix s’est porté dans une premiere approche sur une architecture Doherty
classique, fondée sur l'utilisation de deux étages (principal et auxiliaire) de taille identique.
Par conséquent, comme illustré dans le paragraphe (l11.2.4), 'OBO est de I'ordre de 5.50dB.
Ce choix est parfaitement cohérent avec les objectifs de nos travaux :

e Evaluer pour l'application Doherty a haut rendement, les potentialités de la
technologie GH25 associée a la technologie MMIC AsGa passive (Q-MMIC : ULRC),

e Explorer les potentialités de I'amplificateur de puissance Doherty en interagissant
individuellement sur chaque étage (principal et auxiliaire) afin d’améliorer les
performances globales de 'amplificateur.

Placer un étage préamplificateur en amont de I'amplificateur Doherty aurait pu améliorer
certaines performances comme le gain de I'amplificateur global. Néanmoins, cette solution
aurait réduit les possibilités d’analyse expérimentale individuelle des étages de I'architecture
Doherty.

Pour concevoir I'amplificateur, plusieurs barrettes de puissance GH25 issues de la
plague AMYBAR étaient disponibles. Les différents développements de grille de ces
barrettes sont résumés dans le tableau V.2 :

Tableau V.2 : Tailles des barrettes de Puissance GH25 issues de la plaque AMYBAR.

Nombre Taille Développement Taille de la Puissance
Désignation de transistor total de grille uce [um?] de sortie
transistor | unitaire [um] [mm] P H estimée [W]
8XTZ1S08X275 8 8x275 17.6 900 x 4270 | 52.8-61.6
8XTZ1S10X275 8 10x275 22 900 x 4270 66-77
8XTZ1S10X300 8 10x300 24 900 x4 270 72-84
2XTZ1S08X275 2 8x275 4.4 900 x 1510 13.2-15.4
2XTZ1S10X250 2 10x250 5 900 x 1510 15-17.5
2XTZ1S10X275 2 10x275 5.50 900 x 1510 | 16.50-19.25
2XTZ1S10X300 2 10x300 6 900 x 1510 18-21
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Le nombre de transistors a placer en paralléle pour I'étage de sortie détermine la
puissance totale de 'amplificateur. Pour atteindre les objectifs fixés et obtenir une puissance
de sortie maximale de l'ordre de 15W, chaque étage doit fournir au minimum 7.5W dans le
cas d’'un transfert d’énergie idéal, sans pertes.

L’étage auxiliaire étant polarisé en classe C, sa puissance de sortie maximale est par
conséquent réduite par rapport a I'étage principal polarisé en classe AB proche de B. En
estimant a 1.2dB (au pire cas) les pertes dues aux quadripdles d’adaptation d’entrée et de
sortie. Chaque étage donc barrette de puissance doit fournir 41dBm, soit 12.6W. Ainsi :

Ps max estimee = 41dBm + 3dB (2étages) — 1.2dB (Pertes des passif's)
= 42.8dBm = 19W

(V.1)

D’aprés le tableau V.2 I'utilisation de la barrette « 2XTZ1S08X275 » avec 2 transistors (8
doigts de grille de 275um de développement chacun) s’avére judicieuse pour atteindre ce
niveau de puissance.

Le dessin de cette barrette de puissance utilisée pour chaque étage (principal et
auxiliaire), constituant 'amplificateur Doherty, est visible sur la figure V.2.

L 900 pm )

|
|
|
|

Acces 4 Acces

Grillel Drainl
R y— £
GRILLE L y/¢ » {f‘i(/RDRAIN g'
o —

Accés | Accés

Grille2 Drain2

Y.

Figure V.2 : « Layout » de la barrette de puissance GH25 sélectionnée avec 2 transistors (8x275um).

Des reésistances de stabilisation (ou d’équilibrage) ont été introduites entre les acces
drain (Rprain = 2.5Q) et grille (ReriLLe = 25Q2) des transistors. Ces résistances ont pour objectif
d’amortir les courants circulant entre les drains et entre les grilles des deux transistors. Elles
permettent donc d’éviter la création des boucles de courant pouvant induire des oscillations.
Les valeurs des résistances de stabilisation ont été sélectionnées afin de pouvoir atténuer
d’éventuelles oscillations sans affecter les performances de puissance et de rendement.
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V.4. Analyses DC d’une barrette de puissance GH25 AlGaN/GaN 4.4mm.

Les caracteéristiques lgso/Vaso €t laso/Vgso €Xtrinseques statiques simulées au niveau du
plan de l'accés drain d’'une barrette de puissance GH25-10 de 2x8x275um sont données
respectivement sur les figures V.3 et V.4.

> Vcoube ——VGS0=-5.0V
40 r Ipso,max ——VGS0=-4.5V
35 | ——VGS0=-4.0V
——VGS0=-3.5V
—_ 30 r [ ——VGS0=-3.0V
-‘-""-c 25 [ ——VGS0=-2.5V
R 20 | ——VGS0=-2.0V
’ r =—\/GS0=-1.5V
15 ;\ VGS0=-1.0V
K T ——V/GS0=-0.5V
10 // ——VGS0=0.0V
o5 [ __—— VGS0=0.5V
0,0 — e S VGS0=1.0v

0 10 20 30 40 50 60 70 80

Vdso [V]

Figure V.3 : Caractéristiques statiques simulées lyso/Vyso d'une barrette de puissance GH25-10 de
2x8x275um, paramétrée par Vyso.

Le tracé du réseau lgso/Vaso parametré par Vg montre quelques caractéristiques DC
déterminantes :

¢ L’intensité maximale atteignable du courant de drain (l3somax) qui est égale a 3.85A,
e Lavaleur de la tension de coude Vcoupe €St égale a 5V.

De ces valeurs est déduite la valeur de la résistance Roy de la barrette de puissance
suivant la formule :

— AVdso — VCOUDE —
N Alyso ~ Ipsomax 385

= 1.30 (V.2)

D’aprés les courbes du réseau lgso/Vaso parameétré par Vg, le courant lgs Chute
fortement a partir de V450 = 8V.
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Figure V.4 : Caractéristiques statiques simulées lgso/Vgso d'une barrette de puissance GH25-10 de
2x8x275um, paramétrée par Vyso.

Le tracé de la caractéristique lgso/Vgso permet de relever la valeur de la tension de
pincement de la barrette de puissance GH25-10 pour différentes valeurs de tension Vgso
appliquées. Pour la tension Vg4 nominale égale a 30V, la tension Vg de pincement,
Veincement €St de 'ordre de -3.6V.

A partir de ces caractérisations, le choix des points de polarisations des barrettes de
puissance des deux étages (principal et auxiliaire) commence a se dessiner. Pour ce qui
concerne I'étage principal que I'on souhaite faire fonctionner en classe AB proche de B, le
point de polarisation peut étre rapidement défini :

o Vyo= VdSO,NOMINAL = 30V avec 0 < lgso0 < 50mA/mm.

Ce choix implique une tension de polarisation grille-source Vg5 comprise entre -3.6V et -
2.6V.

L’étage auxiliaire, doit étre bloqué a bas niveau d’excitation donc son point de
polarisation est le suivant :

®  Vuso=VasonominaL = 30V, lgso=0A, Vgs0<-3.6V.

V.5. Analyses de la stabilité en régime petit signal d’un étage d’amplification RF.

Comme tout systéme physique présentant un gain, un étage d’amplification peut étre a
l'origine d’'une instabilité.

La stabilité d’un étage d’amplification est un critére primordial et incontournable. Il doit
étre pris en compte durant les différentes phases de conception. Un circuit instable est un
circuit inutilisable. Les analyses de stabilité linéaire et non-linéaire permettent de prévoir les
risques d’instabilité du circuit et de pouvoir employer les mesures nécessaires pour les
corriger avant la phase de fabrication.

Un circuit linéaire est dit stable si sa réponse libre, temporelle, & une source quelconque
d’excitation, est transitoire. Cette réponse doit donc tendre vers zéro lorsque I'excitation est
coupée et le temps t tend vers linfini. Un circuit est dit stable si sa sortie reste finie pour
toute excitation finie appliquée a son entrée.
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Pour illustrer les conséquences dans le domaine fréquentiel de ces définitions, un circuit
est défini selon I'équation suivante (équation V.3) dans le domaine cissoidal (jo) :

Y(jw) x V(jw) = I,(jw) (V.3)

Aprés coupure des générateurs externes d’excitation, E(jw) = 0, I'équation précédente
devient :

Y(jw) x V(jw) =0 (V.4)

Le passage du domaine cissoidal au régime isomorphe entraine le remplacement de
(jo) par (p = atjw). On obtient alors :

Y(p) xV(p) =0 (V.5)

D’aprés I'équation (V.5), dans le cas ou il subsiste des tensions non nulles aux nceuds, il
faut nécessairement que :

Det[Y(p)] = A(p) = 0 (V.6)

Les n « frégquences propres du circuit » pour lesquelles A(p) est nul sont donc données
par les racines du déterminant A(p) de la matrice Y(jw) s’écrivent :

P1 = Q1 T jw, P2 =z £ jwy, ., Pp = @y L jwy (V.7)

Pour ces fréquences, les tensions du circuit s’écrivent sous la forme suivante :

v(t) = Ve tcos(wit + @)
(V.8)
Avec : k € N*

Le comportement du circuit est alors entierement décrit selon les valeurs de px.
Trois cas de figure se distinguent :
e Si ax > 0: latension est exponentielle croissante et le circuit est instable.
- Si ax > 0 : l'instabilité est de type « oscillatoire ».
- Si ax = 0: l'instabilité est de type « relaxation ».
e Sia =0 latension est sinusoidale et le circuit est en limite de stabilité.
e Sia <0: latension est exponentielle décroissante et le circuit est stable.

Le calcul des pulsations (p1, p2, --., Pn) pour lesquelles A(p) est nul constitue le moyen le
plus rigoureux de I'analyse compléte de la stabilité (linéaire et non linéaire) d’un dispositif
microonde. Ce calcul reste relativement lourd et compliqué. Il a toutefois fait I'objet d’un
transfert technologique vers la société AMCAD © qui le commercialise au sein du logiciel
STAN ™ [V.2].
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La stabilité linéaire d’'un dispositif microonde doit étre analysée dés les premiéres
phases de conception par la détermination des conditions de stabilité.

Le principal critére de stabilité linéaire d’un circuit est le facteur de Rollett (facteur k)
[V.3] associé au déterminant A de I'une des matrices descriptives du circuit en question
(matrice des paramétres : S, Y...), dans le domaine cissoidal.

Les cercles de stabilité peuvent aussi étre tracés. lls permettent de distinguer les zones
des impédances a partie réelle positive ou nulle (respectivement de source et de charge)
pour lesquelles le transistor présente a son autre acces (respectivement de drain et de
source) une impédance a partie réelle positive ou nulle.

V.5.1. Application ala barrette de puissance GH25 (2x8x275um).

V.5.1.1. Facteur de stabilité linéaire de Rollett (facteur k).

Le facteur k, et le module du déterminant As de la matrice des paramétres-[S] de la
barrette de puissance 2x8x275um polarisée en classe AB proche de B (avec Vyso = 30V, lgso
=25mA/mm), sont simulés dans la bande de fréguence [0.10-20]GHz et illustrés sur la figure
V.5.

1E+1 ——
- Facteur k

1E+0

1E-1

Facteurk, | Aq|

1E_2 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8§ 10 12 14 16 18 20

Fréquence [GHz]

Figure V.5 : Facteur k et déterminant As de la barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en
classe AB proche de B (Vgso = 30V, lgso = 25mA/mm).

Puisque la valeur de k est inférieure a 1 pour les fréquences allant de 0.10GHz jusqu’a
environ 6GHz, la barrette de puissance simulée présente des risques d’instabilité linéaire.
D’autre part, le module du déterminant As étant inférieur a l'unité, la barrette de puissance
est conditionnellement stable de 0.10GHz jusqu’a environ 6GHz. Au-dela de la fréquence
6GHz et jusqu’a 20GHz, le facteur k est supérieur a 1 et |As| est inférieur a 1. La barrette de
puissance est donc inconditionnellement stable dans cette gamme de fréquences
supérieures a 6.00GHz.

Une barrette de puissance polarisée en classe C ne fournissant pas de gain, elle est
théoriquement stable en régime d’excitation « faible signal ». Le facteur k et le module du
déterminant de la matrice de parametres-[S] de la barrette de puissance GH25 (2x8x275um),
polarisée en classe C, sont tracés sur la figure V.6.
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Figure V.6 : Facteur k et déterminant As de la barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en
classe C (Vgso = 30V, Vggo = -7V).

Le facteur k étant supérieur a 1 et |Ag| étant inférieur a 1 dans toute la bande de
fréquence [0.50-20] GHz, cette barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en
classe C est inconditionnellement stable (en régime faible signal).

a- Cercles de stabilité conditionnelle :

Les cercles de stabilité d’entrée et de sortie de la barrette de puissance GH25
(2x8x275um), polarisée en classe AB proche de B (Vgso =30V, lgso = 25mA/mm) sont reportés

sur la figure V.7.

Cercles de stabilité conditionnelle Cercles de stabilité conditionnelle
de Charge de Source

Figure V.7 : Cercles de stabilité de Source et de Charge dans la bande de fréquence [0.10-6.50]GHz
de la barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en classe AB proche de B (Vy50=30V,
lgso=25MA/mm).

Si les impédances de source et de charge situées a l'intérieur des cercles de stabilité
conditionnelle (entre 0.10 et 6.50GHz) sont présentées a la barrette de puissance GH25
(2x8x275um) alors elles peuvent conduire a un risque d’instabilité de cette barrette.
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b- Gain maximal :

Le gain maximum disponible, simulé, pour la barrette de puissance GH25 (2x8x275um)
est représenté sur la figure V.8.

40
35
30
25
20
15
10

5

Giingair Maximum disponible [dB]

O Il L L Il Il Il L L L J

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Fréquence [GHz]

Figure V.8 : Gain maximum de la barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en classe AB
proche de B (Vg0 = 30V, lgso = 25mA/mm).

Autour de 6.50GHz le gain linéaire maximal disponible est de l'ordre de 17dB. Par
conséquent, dans un amplificateur Doherty classique, avec deux voies (principale et
auxiliaire) excitées par un coupleur d’entrée symétrique, le gain faible (ou petit) signal
maximum disponible (étage auxiliaire polarisé en classe C, non passant a bas niveau) est de
I'ordre de 17dB — 3dB = 14dB a 6.50GHz.

V.6. Variation des impédances de charge et de source simulées de la barrette de
puissance GH25 AlGaN/GaN 4.4mm.

La premiére étape de conception d’'une architecture d’amplificateur de puissance
Doherty (APD) s’appuie sur une caractérisation ou une simulation préalable spécifique des
transistors. L’étude se décline en deux parties. La premiére, consiste a déterminer a la
fréquence fondamentale f, et pour chaque barrette de puissance GH25 (principale et
auxiliaire) les impédances optimales de source, notées Zs, et les admittances optimales de
charge, notées Yy qui permettent d’obtenir le maximum de rendement en puissance ajoutée
(PAE) le long d’'une certaine plage de recul en puissance (OBO). Ces impédances et
admittances optimales sont déterminées dans une bande de fréquence elle-méme limitée

par les constantes de temps du circuit d’entrée et de sortie des barrettes de transistors
calculées a OBOyax.

Dans un premier temps, lors de cette caractérisation/simulation spécifique, la charge
présentée a la barrette de puissance a ses acces grille et drain aux fréquences harmoniques
2 et 3 est choisie purement résistive et égale a 50Q.

L’ensemble de ces caractérisations/simulations est réalisé pour plusieurs points de
polarisation :

e Depuis la classe AB proche de A a la classe AB proche de B pour la barrette de
puissance de I'étage principal,

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 118

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



e Depuis la classe C proche de B a la classe C profonde pour la barrette de
puissance de I'étage auxiliaire.

Les résultats de cette caractérisation/simulation spécifique permettent de choisir le
meilleur compromis entre le gain et la linéarité.

Le diagramme donné sur la figure V.9 schématise la procédure de recherche des
immittances de source et de charge offrant le meilleur compromis pour I'ensemble des

performances.

ZoetYoy <

[ g |
[ lgspie1 = lasoiF D gsso ] [ Vespis1 = Veso,itAVeso ]

Meilleur compromis: 1 Meilleur compromis:
Zs opr €t Yoy gpr Z5 opr €t Yoy opr

! !

Principal Auxiliaire
lasn i Constantes Performances Ve, i Constantes Performances
laent Rew mintrmascer Caury PAEpy, Gpy, AMPMG, .. Ve, R minermaxer Coure PAE,;, Gy AMPM,; ...
lasoz Ren minzemaer Caurz PAEp;, Gpy AMPMG; ... Vesni Ren,minzemaxer Courz PAE.;, Gaz AMPM 3 ...
IdsOn R:HJMINnrMA)(nr I:::ZIUTn P‘e‘EPnl' G P AMPMPn e Vgs.o,n RCH,MINnI'MAXnI' C:JUTn P‘e‘EAnI' GAnlI AMPMAH b
ADP

Combinaison Performances

(1) PAE[), Gy AMPMy ...

(2) PAE;), Gz AMPM ..

(n) PAE(y), G AMPM g .

Figure V.9 : Diagramme de recherche a une fréquence f,, des impédances de source et des
admittances de charge des barrettes de puissance 4.4mm (principal et auxiliaire).

Pour les barrettes de puissance GH25 (principale et auxiliaire) de 4.4mm de
développement de grille, les valeurs des admittances de charge et des impédances de
source optimales obtenues pour un maximum de PAE en fonction de la fréquence et pour
différentes valeurs d’OBO sont représentées sur la figure V.10.
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Figure V.10 : Simulation de variation de I'admittance de charge et de 'impédance de source
présentées aux acces drain et source de la barrette de puissance GH25 de 4.4mm de développement
de I'étage Principal (classe AB/B : V450 = 30V, lgso = 25mA/mm) et & I'acces drain de I'étage Auxiliaire
(Classe C profonde : Vgso = 30V, Vge0 = -7V), aux fréquences fondamentales f, = 5.50GHz, 6.00GHz et
6.50GHz.

Dans un schéma d’admittance de charge de type paralléle, les valeurs des self-
inductances optimales le long de I'enveloppe des PAEyax ainsi que la valeur de la capacité
équivalente de sortie des deux barrettes de puissance GH25 sont données ci-apres :

Tableau V.3 : Valeurs des self-inductances paralléles optimales de charge et valeurs des capacités de
sorties équivalentes des barrettes de puissance GH25 principale et auxiliaire de 4.4mm de
développement (fréquences de travail f, =5.50GHz, 6.00GHz et 6.50GHz).

Principal Auxiliaire
(VdSO = 3OV, IdSO = 25mA/mm) (VdSO = 30V, VgsO = '7V)
fo [GHZ] Lenp [NH] Cour [PF] Lena [NH] Cour [PF]

5.50 0.49 1.71 0.48 1.74

6.00 0.40 1.75 0.40 1.75

6.50 0.34 1.76 0.34 1.76
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Le tableau V.4 montre les tracés de rendement de drain (7), de rendement en puissance
ajoutée (PAE) et de gain en puissance (Gp) résultant des simulations de variation
d’admittance de charge et d'impédance de source vues a la fréquence fondamentale par les
barrettes de puissance GH25 des étages amplificateurs (principal et auxiliaire) aux trois
fréquences de travail.

Tableau V.4 : PAE (traits pointillés), # (traits pleins) et Gp optimaux issus des simulations de variation
de charge et de source de la barrette de puissance GH25 de 4.4mm de développement total
fonctionnant en classe AB/B (colonne gauche) avec Vy5=30V et lyso = 25mA/mm et en classe C
(colonne droite) avec Vg50=30V et Vg = -7V, aux fréquences fondamentales 5.50GHz, 6.00GHz et

6.50GHz.
Classe AB/B (Vgso = 30V, lgso = 25mA/mm). Classe C profonde (Vgso = 30V, Vggo = -7V).
_80 r _80
N X
£70 + X\ £70
£ 60 / £ 60
L w -
L 50 L 50 \
‘f,g 40 ‘%40 7, 7
z 30 ——Rehp=300hm Z30 /,, s - ——Rehp=300hm
£ = Rch,p=600hm £ 70, L = Rch,p=600hm
90 —— Rch,p=900hm Sog b 277 ——Rch,p=900hm
g Rch,p = 1200hm g 277 Rch,p = 1200hm
N o 10 1 1 1 1 1 1 ) o 10 P 1 1 1 1 1 1 J
T 30 32 34 36 38 40 42 44 30 32 34 36 38 40 42 44
8 Ps [dBm] Ps [dBm]
Lo
o 20 12 ¢
I 10 +
@ 18 ¢ 8
6 L
4 -
m 2
S 0t
S 2t
4
-6
-10
8 1 1 1 1 1 1 1 1 _12 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 J
10 14 18 22 26 30 34 38 42 0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44
Ps [dBm] P [dBm]
—80 r _.80
N N
=70 + £70
2 ; - \ z
N % 60 =7 ﬁ 60
L L
LID W 50 4 50
S %3 40 %3 40
0 » rd
o = 30 ——Rch,p=300hm = 30 # ——Rch,p=300hm
0 £ ——Rch,p=600hm £ - ——Rch,p=600hm
° 90 ——Rch,p=900hm €y [ +7 - ——Rch,p=900hm
= w Rch,p = 1200hm w L7 - Rch,p = 1200hm
< < -
n_ 10 1 1 1 1 1 1 J n_ 10 1 1 1 1 1 1 J
30 32 34 36 38 40 42 44 30 32 34 36 38 40 42 44
P [dBm] Ps [dBm]
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Toujours dans un schéma d’admittance de charge de type paralléle, et afin d’obtenir un
maximum de puissance en sortie de I'étage principal, une plage de variation de la résistance
de charge a été fixée volontairement entre 60Q a fort OBO et 30Q a Ps vax-

La résistance de charge optimale & Psyax de la barrette de puissance GH25 auxiliaire
est de l'ordre de 30Q. A fort recul en puissance de sortie, cet étage présente une résistance
équivalente de tres forte valeur a son acces drain.

V.7. Etude de sensibilité de la PAE de la barrette de puissance aux immittances de
charge et de source présentées aux fréquences harmonique 2 et 3.

Cette caractérisation reprend la méthode proposée par l'université de Chalmers [V.4].

Elle consiste a réaliser une simulation de variation de charge vue par la barrette de
puissance GH25 a ses acces grille et drain aux fréquences harmoniques 2 et 3 en imposant
les immittances optimales pour PAEyax & la fréquence fondamentale (Zs opt(fo) €t Ycn,.ore(fo))
synthétisées précédemment. Cette simulation est effectuée en deux temps :
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e Tout d’abord, la valeur de 'impédance de fermeture a la fréquence harmonique 3 est
fixée a 50Q et seule la phase du coefficient de réflexion présentée a la fréquence
harmonique 2 varie de zéro a 2r. Cette variation « toutes phases » est réalisée pour
tous les points de la plage de recul en puissance de sortie (OBO) désirée, en gardant
le module de ce coefficient de réflexion égal a 0.95.

e Une fois étudié le coefficient de réflexion a la fréquence harmonique 2, le méme
processus est employé pour I'étude du coefficient de réflexion présenté a la
fréquence harmonique 3.

e Les résultats de ces simulations permettent d’obtenir une représentation des
performances en termes de PAE pour différentes puissances de sortie (le long de
'OBO) en fonction de la phase du coefficient de réflexion présenté aux fréquences
harmoniques 2 et 3 sur les barrettes de puissance GH25 :

o Principale polarisée en classe AB/B (Vgso =30V, lgso=25mA/mm).

o Auxiliaire polarisé en classe C (Vgso =30V, Vgso=-7V).

V.7.1. Influence des impédances de source et de charge a la fréquence harmonique 2.

Les graphiques du tableau V.5 montrent I'évolution de la PAE le long de I'enveloppe des
PAEyax de la barrette de puissance principale et au maximum de puissance de sortie de la
barrette de puissance auxiliaire pour un coefficient de réflexion de source et de charge a la
fréquence harmonique 2 en gardant un module constant (|7s(2fo)| = | 7cr(2fo)| = 0.95), et
pour une fréquence d’excitation allant de 5.50 a 6.50GHz. Cette représentation permet de
mettre en évidence rapidement les phases pour lesquelles les performances sont
dégradées. Elle conduit ainsi a connaitre rapidement les zones d’impédances de charge a
éviter aux fréquences harmoniques 2 et 3.

Tableau V.5 : Simulation de I'évolution de la PAE d’une barrette de puissance GH25 (2x8x275um)
pour un coefficient de réflexion en charge a la fréquence harmonique 2 variant en périphérie de
I'abaque de Smith (|7cu(2fo)|= 0.95) dans la bande de fréquence fondamentale f,=5.50-6.50GHz.

Classe AB/B (Vgs0=30V, lgs0=25mA/mm) : Rcyp = 60 Q.

70 r
68 65
66 F 60
—64 F — T
Ser | 2,50 ¢
e | A,
Q58 | —Fréquence=5.5GHz g ‘3‘2
56 | =—Fréquence=6.0GHz 20 |
54 | =—Fréquence=6.5GHz 25 |
52 1 1 1 1 1 1 1 1 20 1 1 1 1 1 1 1 1 J
0 40 80 120 160 200 240 280 320 360 0 40 80 120 160 200 240 280 320 360
Arg (I's (2fo)) [°] Arg (Fcy (2f0) [°]
Classe AB/B (Vg450=30V, lgso=25mA/mm) : Rcyp= 30 Q.
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Classe C (Vdso=30V, VgsO='7V) . RCH’p =30 Q.
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a- Influence de la phase du coefficient de réflexion présenté par la source a la
fréquence harmonique 2 :

Indépendamment de la classe de fonctionnement et du point de polarisation de la
barrette, une dégradation de la PAE est constatée pour une phase de la charge
extrinseque de source a la fréquence harmonique 2 comprise entre 150° et 190° pour
une fréequence fondamentale comprise dans la bande [5.50-6.50] GHz.

b- Influence de la phase du coefficient de réflexion présenté par la charge a la
fréquence harmonique 2 :

L’impédance de charge a la fréquence harmonique 2 a plus d’influence sur la
PAE que celle de source et notamment a fort OBO (Pcyp = 60Q). Une forte
dégradation apparait pour une phase de la charge a la fréquence harmonique 2

comprise entre :
o 150° et 210° pour une polarisation en classe AB/B.
o 150° et 190° pour une polarisation en classe C.

Des simulations complémentaires ont été réalisées pour des valeurs de modules de
coefficients de réflexion de source et de charge de 0.35, 0.65 et 0.95 a la fréquence
harmonique 2 de la fréquence fondamentale f, = 6.00GHz. Ces simulations révélent que la
phase correspondant a la dégradation des performances est la méme quel que soit le
module de 'impédance de source a la fréquence harmonique 2 et quel que soit le module de
'admittance de charge a la fréquence harmonique 2.
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Tableau V.6 : Simulation de I'évolution de la PAE d’'une barrette de puissance GH25 (2x8x275um) a la
fréquence fondamentale f, = 6.0GHz, pour différents modules des coefficients de réflexion en charge
a la fréequence harmonique 2 (|7 n(2f0)|=0.35, 0.65 et 0.95).

Classe AB/B (Vgs0=30V, lgo0=25mA/mm) : Rcpp= 60 Q

a- 58 — (k) =095 ~ B-40 F — [Ten (26)] = 0.95
56 — |5 (2f,)| = 0.65 35 | — Ten (2fo)] = 0.65
54 — [Is(2fo)] = 0.35 30 b — [Fen(2f)| =035
52 1 1 1 1 1 1 1 1 J 25 1 1 1 1 1 1 1 1 J

0 40 80 120 160 200 240 280 320 360 0 40 80 120 160 200 240 280 320 360
Arg (T's (2fy)) [°] Arg (I'ey (2f0)) [
Classe AB/B (Vgs0=30V, lgo0=25mA/mm) : Rcpp=30Q
70 ¢
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66 I

—64 &

(=]

62 | <7

I&':J 60

Q s — |T's (2fy)| = 0.95 a 40 — |Fon (2f0) = 0.95
56 — |['s (2fp)| = 0.65 35 — [Cen (2fo)] = 0.65

— [Is(2fp)] = 0.35 — |Ten (2f)] = 0.35
54 30
52 1 1 1 1 1 1 1 1 J 25 1 1 1 1 1 1 1 1 J
0 40 80 120 160 200 240 280 320 360 0 40 80 120 160 200 240 280 320 360
Arg (s (2fo)) [°] Arg (Fcy (2f0)) [°]
Classe C (VdSQ=30V, V950=-7V) . RCH,PZ 300
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—64

(=}

.62

W 60

g g
58 — s (2fy)] = 0.95 40 — [T (2f)| =0.95
56 — [T (2f,)| = 0.65 35 — [Fcn (2f)| = 0.65
54 — |Ts(2f,)| = 0.35 30 — [Feu(2f) =035
52 1 1 1 1 1 1 1 1 J 25 1 1 1 1 1 1 1 1 J

0 40 80 120 160 200 240 280 320 360 0 40 80 120 160 200 240 280 320 360

Arg (I's (2fo)) [°]

Arg (Ien (2f0)) [°]

Sur les figures tracées dans les tableaux V.5 et V.6, les simulations de variation
d’'impédance de source et de charge a la fréquence harmonique 2 montrent qu’il existe des
zones défavorables en termes de PAE le long de 'OBO. Ces résultats offrent un degré de
liberté plus important lors de l'optimisation des impédances de source et de charge a la
fréquence harmonique 2.
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En effet, lors de l'optimisation des circuits d’adaptation d’entrée et de sortie, il a été
attentivement vérifié que les impédances de source et de charge a la fréquence harmonique
2 n’étaient pas situées dans la zone défavorable dégradant le niveau de PAE.

V.7.2. Influence des impédances de source et de charge ala fréquence harmonique 3.

Les simulations de variation d'impédance de source et de charge a la fréquence
harmonique 3 ont prouvé que celles-ci n’influencent quasiment pas les performances en
puissance de la barrette de puissance GH25. Cette propriété est valable indépendamment
du point de polarisation et de la valeur de la résistance de charge, comme le montrent les
figures V.11 (classe AB/B) et V.12 (classe C).
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68 | 68
66 F = | 66
o4 | - ! 64

PAE [%]
83

PAE [%]
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5 Renp = 300 Reyp= 60Q 5
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50 . . . . . . . . 50
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Arg(I's (3f)) []

e — —
| Renp=30Q Reup= 60Q
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Figure V.11 : Simulation de I'évolution de la PAE d’'une barrette de puissance GH25 (2x8x275um)
polarisée en classe AB/B (Vgs0=30V, lgso0=25mA/mm) a la fréquence fondamentale f, = 6.00GHz, pour
différents modules des coefficients de réflexion en source a la fréquence harmonique 3 (| 73(3fo)|=0.35,
0.65 et 0.95) pour différentes valeurs des résistances de charge (Rcy=30Q et 60Q).
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Figure V.12 : Simulation de I'évolution de la PAE d’'une barrette de puissance GH25 (2x8x275um)
polarisée en classe C profonde (Vy50=30V, Vgs0=-7V) & la fréquence fondamentale f, = 6.00GHz, pour
différents modules des coefficients de réflexion en source a la fréquence harmonique 3 (| 73(3fo)|=0.35,

0.65 et 0.95) pour la résistance de charge (Rcy=30Q2).
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V.8. Etude des limitations de largeur de bande des transistors de puissance a haut
rendement.

V.8.1. Applications des relations de Bode et Fano au modéle du transistor GH25.

Lors de la conception de I'amplificateur, il convient d’évaluer les limites de bande
passante utile qu’il est possible d’atteindre aprés avoir choisi la tolérance (minimum) de
rendement en puissance ajoutée acceptable, dans la zone d’OBO.

A cet effet, I'application aux deux étages (principal et auxiliaire) de la théorie développée
par Bode et Fano concernant les limitations de bande passante d’adaptation des dipéles
passifs possédant une partie réactive s’avere nécessaire.

Il convient au préalable d’extraire, en fonction de la fréquence, I'immittance équivalente
présentées aux acces (grille et drain) du transistor (ou de la barrette de puissance) utilisé au
point de fonctionnement optimal chaoisi.

Les expressions développées par Bode et Fano permettent de calculer la limitation de la
bande passante d’adaptation (Aw = 2mAf) en fonction du produit RC du dipble analysé, qu’il
soit de type série ou paralléle. Ces expressions traduisent la dégradation du transfert de
puissance provenant du générateur et délivré a la charge de fermeture.

Il est donc nécessaire de définir les coefficients de réflexion admissibles pour lesquels le
rendement en puissance ajoutée dans la région Doherty est réduit & un certain pourcentage
de PAEwax, Mais reste acceptable.

Il convient de noter que les limitations de bande passante données ci-dessous
concernent la valeur maximale de bande passante atteignable si I'adaptation est réalisée :

e Avec un coefficient de réflexion de module constant dans la bande passante,
e Avec un coefficient de réflexion de module égal a 1 hors bande,

e Avec un nombre infini d’éléments réactifs sans pertes.

V.8.1.1. Limitation de Bode et Fano pour un circuit ReCp paralléle.

La limitation de bande passante, concernant un dipdle constitué d’une résistance en
paralléle avec une capacité, relie le coefficient de réflexion de charge 7cx(w) et la constante
de temps de sortie T, = RpCp du circuit. Pour un circuit RC paralléle, cette limitation est
définie par la relation suivante :

T
IT | min = e A@RPCP
Dou:

) (V.9)

Af =

2X Rp X Cp XIn

]
Fmin(w)

V.8.2. Limitation de Bode et Fano appliquée a un circuit RsCs série.

La limitation de I'adaptation pour un dipdle constitué d’une résistance en série avec une
capacité, relie le coefficient de réflexion de charge /cy(w) et la constante de temps 75 = RgCs
Cette limitation pour un circuit RC série est définie par la relation suivante :
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_T[(U%Rsc_g
IT|min = € Aw

Dou:
(V.10)
2 X2 X Rg X Cg X f¢
Af = 1
py——
Fmin(w)
Avec :
Wo = / WpmaxDmIN
Et: (V.11)

Aw = Wyax — Omin

V.8.3. Application a la largeur de bande passante de la barrette de puissance GH25
principale de 2x8x275um de développement de grille.

Afin d'utiliser les expressions précédentes il faut déterminer le point le plus contraignant
le long de 'OBO. Il est donc nécessaire de déterminer le schéma équivalent présenté par le
transistor aussi bien a son accés grille qu’a son accés drain le long de 'OBO.

Les simulations/caractérisations des transistors effectuées précédemment permettent
d’établir que le point le plus contraignant est le point & OBO maximum. Toujours grace aux
caractérisations/simulations précédentes, on peut de conclure que la limitation de la bande
passante provient principalement du circuit (Routp//Courp) paralléle représentatif du
comportement de la barrette de puissance GH25 principale a son accés drain, a OBOyax
lorsque Roytp €st maximale.

Afin de calculer la bande passante maximale atteignable, il reste alors a définir la
diminution acceptable a imposer sur la PAE. Le lieu limite du coefficient de réflexion de la
charge associée se déduit alors aisément.

En s’appuyant sur les travaux réalisés par M. Berrached [V.5] concernant la limitation de
la bande passante d’adaptation, et a partir des simulations de variation de charge
présentées précédemment, les contours limites d'impédance de charge permettant d’obtenir

90% de PAEyax pour une puissance de sortie fixe a OBOyax Ont été tracés.

Les résultats obtenus pour les fréquences de 5.50GHz, 6.00GHz et 6.50GHz sont tracés
sur la figure V.13.
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Figure V.13 : Contours limites d'impédance de charge permettant d’obtenir 90% de PAEyax pour une
puissance de sortie fixe a OBOyax d’une barrette de puissance GH25 (2x8x275um) polarisée en
classe AB/B (V4s0=30V, lgs50=25mA/mm) aux fréquences fondamentales f, de 5.50 GHz, 6.00GHz et
6.50GHz.

Ces résultats permettent de définir la valeur maximale du coefficient de réflexion utilisé
en sortie pour respecter le critéere limite des 90% de 'optimum de PAE.

- Remarque :

Le coefficient de réflexion présenté par une admittance de charge quelconque peut
s’exprimer en prenant comme impédance de référence l'admittance optimale
permettant d’obtenir la PAE maximum, & puissance de sortie constante.

Ainsi, la valeur maximale du coefficient de réflexion admissible (|7pch (@)|oos) &
présenter a I'accés drain de la barrette de puissance GH25 principale a OBOyax, pour
une PAE réduite a 90% de PAEyax ; |rp,CH (a))lMAx, s’écrit :

Yp c,0pt,080(@)" — Yp cr000,080 (@) Yp cwoptopo(@)”

Ip cn(w) =
e |9°% Yo c,0pt,080 (@) + Yo ch00%,080(@) Yo cwopt,opo (@)

Avec :
: . (V.12)
Yp c.0pt.o80 (@) - Admittances de charge a (OBOwax, PAEwax) de la

barrette de puissance principale.

Yp cr.00%,080 (w) : Admittances de charge limite admissible.

Afin d’obtenir un rendement en puissance ajoutée de l'ordre de 90% de la PAEyax le
réseau d’adaptation en sortie de la barrette de puissance de I'étage principal doit présenter,
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vis-a-vis de I'impédance optimale, un module de coefficient de réflexion maximum |/pch
(@)|max = 0.2.

V.8.4. Détermination de la limitation de bande passante de la barrette de puissance
principale.

A partir des éléments fournis précédemment, il devient possible de déterminer la bande
passante maximale d’adaptation théorique, définie par I'équation V.9, associée au circuit RC
paralléle de sortie équivalent constitué d’'une résistance Royrp €gale a 60Q et d’une capacité
de 1.75pF. La valeur de la bande passante maximale d’adaptation théorique est alors égale
a:

1
Af = = 2.95GHz
2X Rp X Cp X ln| |
P P len( )

(V.13)

La bande passante est calculée pour un module du coefficient de réflexion constant
égale a 0.2 correspondant a un rendement supérieur ou égal a 90% de la PAEyax. Une
bande passante maximale théorique avec un nombre infini d’éléments d’adaptation en sortie
est alors égale a 2.95GHz.

Dans le cas d’'une technologie MMIC, les développements de Bode et Fano suffisent, au
premier ordre, pour définir la largeur de la bande passante réalisable.
V.8.5. Applications des relations de Wheeler-Lopez pour le calcul de la bande
passante d’adaptation.

Wheeler et Lopez ont transformé les équations de Bode et Fano (équation V.9 et V.10) :

e Pour écrire de fagon similaire les limitations de bande passante d'une part, qu'il
s’agisse d'un circuit RC série ou RC paralléle.

e Pour appliquer les expressions a des circuits RLC série, ou RLC paralléle.

Faisant appel aux transformations de fréquence des circuits passe-bas en passe-bande,
Wheeler fait remarquer qu’en se plagant a la méme fréquence centrale de travail w,, chaque
élément passe-bas devient un circuit résonnant LC suivant la transformation :

Lpasse—pas = LC série en passe bande

(V.14)
Cpasse—Bas = LC parallele en passe bande

Tous les éléments passe-bande sont alors synchrones et résonants a ax.

Ainsi le circuit RC paralléle recentré sur ay devient, par ajout d’une self inductance en
paralléle :
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Avec :

<6 SR 3L Et,

LPCP(U(% = 1

Qp = RpCpwy

Le circuit RC série centré sur ay devient par ajout d’'une self inductance série :

| —nm____ | Avec:
CS LS Lscs(l)(z) =1

Rs § Et,

. Qs

_ 1
a RsCswg

En reportant les expressions de RpCp et RsCs dans les expressions de |/]mwin €t en
écrivant :

Wo

QO = E (V.15)
Les expressions suivantes sont déduites :
_z%
|F|min,Paralléle =e Qr
(V.16)
_z%
Irlmin,Série =e s
Elles peuvent se ramener a une seule expression :
IT|min = 7™
Avec :
UL N 7 (V.17)
Qp Qs

Suivant qu'il s’agisse de travailler avec un circuit paralléle ou un circuit
série.

Cette expression relie donc le coefficient de surtension du circuit RC, recentré a la
fréquence centrale de fonctionnement ay, avec la largeur de bande maximale d’adaptation.
Compte-tenu de leur similitude, les expressions issues des développements de Bode et
Fano appliquées a un circuit RC paralléle, associé a un circuit d’adaptation de type
Tchebycheff & 2, 3, ...n éléments, restent valables pour un circuit série. Donc les abaques
qui en ont été tirées sont applicables a un circuit série.
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C’est ce qu’a montré Lopez [V.6] dans les articles qu'’il a publié sur 'adaptation a large
bande des antennes.

V.8.5.1. Application a un transistor GH25 associé a une technologie MMIC et Quasi-
MMIC.

Les simulations réalisées dans le paragraphe V.5 ont montré que les transistors GH25
utilisés dans un montage Doherty, présentent a leur accés de drain et, sur I'enveloppe des
PAEuax, Une admittance équivalente optimale constituée par un circuit RC parallele. Dans ce
circuit, la valeur de la capacité C est pratiguement indépendante de la puissance de sortie.
Seule varie la valeur de la résistance.

Pour une barrette de puissance GH25 combinant deux transistors de 8x275um de
développement de grille, polarisée en classe AB/B, les valeurs du circuit RC sont donc les
suivantes pour une plage d’OBO de 6dB :

300 < Royrp < 600
COUT,P = 175 pF

Pour le calcul de la largeur de la bande d’adaptation, il faut prendre la valeur la plus
défavorable le long de 'OBO, a savoir celle relative a ’'OBO maximum : Roytp =60Q.

L’expression suivante de la largeur de bande est alors obtenue, a la fréquence centrale
de fonctionnement f, = 6GHz, pour la barrette de puissance principale :

)
|FP|min,Paralléle =e Qp
Avec (v.18)
Wy
Qo=-——"—"—, Qp=RpspCpspwy, Rpsp =060Q, Cpsp =1.75pF
A(‘)Paralléle

Dans le cadre d’'une conception MMIC, ces valeurs permettent de calculer la bande
passante d’adaptation de 'amplificateur Doherty.

V.8.5.2. Abaque de Wheeler-Lopez : application au transistor GH25.

Lopez et Wheeler ont publié un abaque trés intéressant qui vérifie les conclusions
théoriques compliquées de Bode et Fano.

Cet abaque relie :

e Le produit bande passante relative atteignable B et le coefficient de surtension Q du
circuit en question comme définis dans I'équation V.18 et V.19 :
Af

QxB=—x0Q (V.25)
0

e Avec 'amplitude du coefficient de réflexion 7" atteignable pour un nombre n = 1, 2,
... d’éléments d’adaptation « équivalent passe-bas ». |7] est 'amplitude maximale
de I'ondulation pour un circuit passif de type Tchebycheff.
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Le principe de cet abaque est donc le suivant :
1- Extraction d’'un modéle RC ou RLC, série ou paralléle du dipble considéré,
2- Calcul du coefficient de surtension Q correspondant,

3- Si la fréquence de travail est supérieure (pour un circuit RLC série) ou inférieure
(pour un circuit RLC parallele) a la fréquence propre du dipdle, la capacité initiale
du dipble est remplacée par la capacité équivalente nécessaire pour faire
résonner le circuit avec la self inductance initiale au centre de la bande.

Dans ce cas, et il ne peut en étre autrement, le coefficient de surtension Q du circuit
augmente d’autant plus que la capacité initiale est supérieure (pour un circuit RLC série) ou
inférieure (pour un circuit RLC paralléle) a la capacité nécessaire a la résonnance du circuit
a la fréquence de travail, sans ajout de self inductance (ce qui serait encore plus
contraignant pour la bande passante).

L’abaque de Wheeler-Lopez est donné sur la figure V.14.
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TRTI
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0.25 0.5 0.75
I

Figure V.14 : Courbes de largeur de bande atteignables en fonction du coefficient de réflexion
admissible paramétrées par le nombre de circuits d’adaptation [V.6].

Par application de 'abaque de Lopez sur la barrette de puissance GH25 principale et
pour un module de coefficient de réflexion de sortie minimum acceptable égal & 0.2, le
produit QB est de I'ordre de (figure V.15):

e QB = 1.87 pour un nombre infini d’éléments d’adaptation (avec Q=4.61).
e QB =1.23 pour deux éléments d’adaptation (avec Q=4.61).

Il en résulte une bande passante :
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o De l'ordre de 40% autour de la fréquence centrale de travail (2.4GHz de
bande passante autour de la fréquence centrale f, = 6GHz) pour un nombre
infini d’éléments d’adaptation.

o De lordre de 27% autour de la fréquence central pour deux éléments
d’adaptation sans perte (1.62GHz de bande passante autour de la fréquence
centrale f, = 6GHz).
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Figure V.15 : Application de I'abaque de Lopez a la barrette de puissance GH25 (2x8x275um)
principale.

V.9. Influence des pertes du circuit d’adaptation de sortie.

Les pertes d’insertion d’'un quadripdle d’adaptation réel sont dues a la partie résistive
intrinséque des composants le constituant. Elles représentent un facteur prépondérant pour
optimiser les performances de I'amplificateur Doherty en termes de puissance de sortie, de
rendement en puissance ajoutée et aussi en termes de largeur de plage d’OBO dans la
bande passante considérée.

La dégradation de la PAE due aux pertes d’insertion du quadripble de sortie peut étre
guantifiée suivant I'expression suivante :

PAEréelle

——T%"°) % 100 (V.26)
PAEidéale>

PeTteSPAE,QAS[%] = (1
Avec :

o PAEsae : rendement en puissance ajoutée de I'amplificateur utilisant un quadripéle
d’adaptation de sortie idéal (sans perte).
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o PAE.q : rendement en puissance ajoutée de I'amplificateur utilisant un quadripéle
réel d’adaptation introduisant des pertes d’insertion. Si ces pertes sont introduites a
'aide d'un coefficient (a< 1), atténuant le gain et la puissance de sortie, la PAE eie

s’écrit :
1
@~ Gain
PAE ¢ete [%] = PAE;g¢q1e X - 1 (V.27)
1 — G—.
amn
D’ou :
1—a
PerteSpAE,QAs[%] = —1 X 100 (V28)
1 —Gamn

V.10. Les lignes « Off-Set » dans une architecture & modulation de charge.

Le principe d'un fonctionnement optimal d’une architecture Doherty est fondé sur le fait
que I'ensemble constitué de I'étage auxiliaire associé a la résistance de fermeture 50Q2
rameéne a travers la ligne M4 (ligne M4 Doherty qui est un inverseur d’'impédance) une
conductance idéalement pure G¢y aux bornes de la source de courant Iy du transistor. Celle-
ci varie pour I'étage principal entre les valeurs G opr (cOnductance optimale & Psuax) et
Gch.os0 (conductance optimale a OBOyax) comme le montre la figure V.16.

n
n n A
Gen,p P ¢ Gena

0 - - 01l 00— —o0 o— —s - o
A4 Doherty l
I e QAS | QAs c 2n |
DS, P} SRourrrLoure - OUTA: <SRour, DS,A
T Principal Auxiliaire T
0 - - o=y —co0— }—00—1 —o - ©
BP GH25 Principale Bloc de paramétres-[S] "J\\”- Blocde paramétres-[S] BP GH25 Auxiliaire
2x8x275um de latransition dela transition 2x8x275um
‘Schéma équivalent aux ‘Simulation EM 3D’ ‘Simulation EM 3D’ ‘Schéma équivalent aux

bornes de I'accés drain”

bornes de I'accés drain’
Gen

TR

Figure V.16 : Schéma électrique simplifié de I'amplificateur Doherty proposeé.

Dans le cas idéal, lorsque la conductance Gcy varie dans le plan . entre les valeurs
Geh.opt €t Genoso, 'admittance intrinséque Geyp ramenée dans le plan p de la source de
courant commandée en tension de la barrette de puissance principale doit étre elle aussi
réelle (conductance pure). Elle doit aussi varier dans les méme proportions entre Gep p opt €t

C;CH,P,OBO-

Il faut donc assurer tout au long de 'OBO :

N = Gewopr  Genpopr

= (V.29)
GCH,OBO GCH,P,OBO

En d’autres termes et de maniére plus simple, le quadripble équivalent a 'ensemble des
éléments placés entre le plan p et le plan . doit étre équivalent a un transformateur idéal.
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Il est possible de visualiser le probléme posé a I'aide de I'abaque de Smith (figure V.17).
Le trajet que doit parcourir la conductance de charge Gcy (abaque de gauche) est tracé le
long de 'OBO. De méme, I'abaque de droite montre le trajet que doit suivre la conductance
Gchp ramenée aux bornes de la source de courant drain de la barrette principale.

Variation R, avant la Variation R, au niveau de la source
ligne Offset de courant du transistor Principal

| "; : “ R ,“‘

| Ren,oet - ‘, | CH,P,OPT \

{ | | |
= Ren,poBo

Figure V.17 : Intérét des lignes « Off-set ».

Il est clair que le circuit idéal permettant d’obtenir la variation N (équation V.36)
indépendante de la fréguence, est un transformateur idéal de rapport de transformation
indépendant de la fréquence.

Dans ce cas la phase relative entre la tension aux bornes de la conductance de charge
et aux bornes de la source de courant de drain de la barrette de puissance principale est
nulle quelle que soit la fréquence.

Rappelons qu’un quadripble passif réciproque, sans pertes, posseéde un temps de
groupe t, toujours positif (ou nul dans le cas d'un transformateur idéal), tel que :

dd

T, = — V.30

9= 30 (V.30)

Ce temps de groupe augmente avec le nombre d’éléments réactifs qui le composent et

plus précisément avec I'énergie emmagasinée dans le circuit. Il est donc primordial d’utiliser

un minimum d’éléments d’adaptation entre le plan de sortie de drain des barrettes de
puissance et le plan de la résistance de charge variable.

Il est donc, par principe, impossible de trouver un quadripble d’adaptation de sortie d’'un
transistor, sans pertes, de temps de groupe nul sur une bande passante donnée. Il faut donc
rechercher un quadripéle a faible temps de groupe, et étre trés attentif a I'architecture utilisée
pour les circuits d’adaptation.

Il est possible d’obtenir au moins une phase nulle (phase du parametre S,; du
quadripble d’adaptation) au centre de bande. Néanmoins celle-ci varie en fonction de la
fréquence et sa variation est d’autant plus importante que le nombre d’éléments réactifs ou
de lignes participant au circuit d’adaptation est grand. A cet égard, il faut remarquer que les
fils d’'interconnexion entre la barrette de puissance principal et le circuit d’adaptation de sortie
ajoutent une contribution non négligeable au temps de groupe du circuit.
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Dans I'excellent article publié en 2013 [V.7], R. Quaglia et ses confréres de l'université
de Turin, ont montré (figure V.18) que la valeur de FRCH,P,OPT s’écrit selon I'équation V.31

lorsque :

1- Les paramétres-[S] et le coefficient de réflexion ramené dans le plan p (figure V.18)
sont normalisés par rapport & Ry popr,

2- Le coefficient de réflexion de la charge dans le plan 7. (figure V.19) est normalisé par
rapport & Rch opt-

Dans ce cas :

= p2J9s
IﬂRCH,P,OPT =e 2t X FRCH,OPT (V31)

Avec :

ZCH - RCH,OPT et _ ZCH,P - RCH,P,OPT

FRCH,OPT - FRCH,p,OPT = (V.32)

Zcy + Renopr Zcup + Rewpopr

4 S11 S12
SRoure | 512 551 520

s J. QAs
Ips,p SRoute T=Courp L
-|- Principal

P

BP GH25 Principale  Bjoc de parametres-[S] =

2x8x275um dela transition
‘Schéma équivalent aux  ‘Simulation EM 3D’
bornes de I'accés drain’

Figure V.18 : Extraction du quadrip6le de parametres-[S] équivalent au circuit électrique de la sortie
drain de la barrette de puissance GH25 associé a la transition GaN/ULRC et au quadripéle
d’adaptation de sortie.

L’ajout en cascade dans le plan . d’'une ligne de longueur électrique 6 (figure V.19)
d’'impédance caractéristique Rcp opt, revient simplement a changer le plan de référence de la
charge d’'une longueur électrique de méme valeur :

— 52j -0
FRcy,p,opr = 2/ (9521-0) FRCH,OPT (V.33)

T, T

6, Zc=Rey,0pt

Zewp |, [S]{sn 512}

S§21 S22
Rex
Figure V.19 : Insertion de la ligne « Off-set ».
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Si 6 est chaoisi tel que :

Ps21 — 0 =nm (V.34)

Alors :

FRCH,P,OPT = FRCH,OPT (V-35)

Et dans ce cas :

RCH,OPT _ RCH,P,OPT

= V.36
Rcnoso  RenpoBo ( )

Avec l'ajout d’'une ligne offset, le quadripble est transformé au centre de bande en un
transformateur parfait entre résistances (impédances réelles), sans avoir eu a étudier le
quadripble pour d’autres résistances de charges que celle relative a Psopr, C'est-a-dire en
chargeant le quadripble uniguement avec Rcy opr.

Si la méme transformation est réalisée sur I'étage auxiliaire, la linéarité le long de 'OBO
doit s’en trouver améliorée puisqu’il s’agit alors d’une transformation réelle-réelle entre
Rch.opt €t Renoso tout le long de 'OBO. De plus, chaque ligne insérée sur chaque étage, fait
partie d’'un compensateur de réactance et permet délargir la bande passante de
fonctionnement.

V.10.1. Effets des pertes de la ligne offset.

Bien que les lignes « offset » sur les étages principal et auxiliaire permettent de réaliser
des transformations d'impédances réelles-réelles et d’élargir la bande passante, celles-ci
apportent des pertes et réduisent le niveau de rendement en puissance ajoutée ainsi que la
puissance de sortie.

Si on tient compte des pertes aL du troncon de ligne a ajouté, le coefficient de réflexion
en charge s’écrit :

1—‘CHPert'es = FCH X e_zaL (V37)
Et donc :
_ 2j —0-2al
1-‘RCH,P,OPT - FRCH,OPT Xe ]((pSZI @ ) (V38)
Enfin :
R Rey +R X th(e~2(#s21~0-2al)
CHP _ IcH CH,OPT ( ) (V.39)

Renpopr B Renopr + Ry X th(e2(#s21-0-2al))

Non seulement la puissance de sortie Ps, et donc la PAE, sont diminuées, mais le
rapport des résistances ramenées aux bornes de la source de courant de drain est diminué
aussi.
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Le probléeme relatif & la phase du paramétre S,;, que I'on souhaite la plus petite possible
dans un amplificateur Doherty, ne se pose pas dans un amplificateur classique ou I'on
recherche, éventuellement, un temps de groupe constant pour éviter les distorsions linéaires.

Dans un Amplificateur de Puissance Doherty (APD), une phase nulle du parametre S,
du circuit d’adaptation de drain, est nécessaire pour réaliser I'équivalent d’'un transformateur
réel-réel pour toutes les valeurs de la résistance de charge variable le long de 'OBO.

Il conviendra donc d’associer a chaque étage son propre tron¢con de ligne avec sa
propre impédance caractéristique afin de réaliser une transformation réelle-réelle entre le
plan de la résistance variable de charge, et celui de la source de courant de drain de la
barrette de puissance considérée, avec un déphasage nul a la fréquence centrale de travail
et faible dans la bande de fonctionnement.

V.11. Spécifications techniques liées a la conception de I'amplificateur de puissance
Q-MMIC en boitier QFN.

Bien que la technologie Quasi-MMIC réduise les colts et les cycles de fabrication
d’amplificateur de puissance, celle-ci souffre de quelques limitations et le concepteur doit
faire face a quelques contraintes.

V.11.1. Transitions entre puces GaN et puces ULRC.

Les circuits d’adaptation ULRC d’entrée et de sortie sont reliés aux accés grille et drain
des barrettes de puissance GH25 par le biais des fils d’interconnexion appelés « Bondings ».

La transition assurant cette liaison entre puces multi-technologiques dans un
environnement de boitier plastique QFN constitue une des parties les plus délicates a
simuler par le concepteur. La simulation électromagnétique fondée sur la méthode des
moments a 3 dimensions est une des techniques qui peut étre utilisée par le concepteur.
Cette simulation électromagnétique particuliere prend en compte les effets de propagation
du signal selon les trois axes spatiaux (x, y et z). Ainsi elle permet aussi de prendre en
compte :

e Les diverses interactions électrigues et électromagnétiques produites par
'association de ces deux technologies qui se présentent physiquement sous des
formes contrastées,

e Les conditions environnementales d’encapsulation.

Dans le cadre de ce travail, l'outil C.A.O ADS « EMPRO » de Keysight® a été utilisé pour
réaliser des simulations de type 3D FEM [V.8].

Les regles d’assemblage imposent, entre autres, un profil bien déterminé des fils
d’interconnexion ainsi qu’'une distance minimale entre deux puces successives de l'ordre de
250um. Les regles d’assemblages sont recensées sur la figure V.20.
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Figure V.20 : Profil simplifié des fils de « Bondings » et régles de cablage entre puces dans un
environnement QFN.

La figure V.21 représente une vue 3D des deux transitions introduites entre :

e Le quadripble d’adaptation d’entrée et les accés grille d’'une barrette de puissance
GH25 (2x8x275um).

e Les acces drain de cette barrette de puissance et le quadripble d’adaptation de
sortie.

Environnement
QFN

ULRC
Entrée

Figure V.21 : Vue 3D des fils de « Bondings » reliant les entrées et les sorties de la puce GaN aux
puces ULRC AsGa.

V.11.2. Environnement QFN.

Le boitier QFN est refermé sur les circuits assemblés a l'intérieur par une technique de
surmoulage d’une résine sur I'ensemble des circuits. Le dép6t de cette couche de résine
introduit des éléments électriques parasites qui peuvent induire des pertes s’additionnant
aux pertes intrinséques du circuit. La prise en compte de ces €léments parasites ainsi que la
modélisation des trous de via reliant la base inferieure du boitier QFN a la masse constituent
une partie délicate a simuler. Le substrat 3D établi et utilisé lors des simulations est donné
sur la figure V.22. Celui-ci prend en compte l'intégralité de I'environnement QFN.
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Figure V.22 : Définition du substrat 3D.

V.11.3. La technologie ULRC-20.

ULRC est technologie MMIC passive de puissance, elle correspond a une évolution du
procédé passif de la filiere de puissance AsGa UMS PPH25. Elle a été améliorée pour
répondre aux besoins d’adaptation des barrettes de puissance GaN, de par leur fort niveau
de tension de polarisation et du haut niveau de courant et de puissance générés.

Cette technologie se distingue par de nombreux avantages. Elle offre :

e Une forte tenue en puissance (isolation du substrat, tension des capacités MIM,
densité de courant...).

¢ Une grande flexibilité de conception par le libre choix entre éléments passifs localisés
et distribués.

¢ Une forte fiabilité et reproductibilité de fabrication.

De plus, cette solution permet la réalisation des trous (« vias ») a travers le substrat
AsGa, ce que ne permettent pas aujourd’hui les substrats a trés forte permittivité.

Le tableau V.7 résume les principales caractéristiques des éléments passifs proposés
par la technologie ULRC-20.

Tableau V.7 : Principales caractéristiques des éléments passifs ULRC-20 et spécifications

recommandées.
Densité Densité de Densité de Tension
surfacique courant linéique | courant linéique | maximale
q DC [mA/um] | RMS [mA/um] V]
Capacité MIM 175pF/mm? 150
TaN 30Q/o 0.45 1
Résistance
TiWSI 1000Q/o 0.1 0.4
Ligne MET1 11 47
Ligne sur-épaissie 18 65

Les spécifications recensees dans le tableau V.7 sont prises en compte lors des phases
de conception des circuits d’adaptation d'entrée et de sortie afin d’assurer le bon
dimensionnement des différents éléments.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 141

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



V.12. Conception du circuit de sortie.

La premiére étape de la conception concerne celle du circuit de sortie qui constitue la
partie la plus délicate a synthétiser. Pour ce faire, le circuit d’entrée n’a été dans un premier
temps constitué que d’éléments idéaux avec :

e Un diviseur de puissance disposant d’une entrée.
¢ De deux sorties du signal RF a gain et a phase variables.

Des transformateurs d’impédance réelle/réelle ont été insérés sur chaque voie
(principale et auxiliaire) entre la barrette de puissance et le diviseur de puissance d’entrée.
Les circuits de polarisation des grilles sont idéaux et sont constituées de capacités de
découplage et de selfs de choc idéales.

Le quadripdle d’adaptation de sortie doit satisfaire conjointement plusieurs conditions
sur la plus large bande passante possible. Celui-ci doit :

e Présenter les bonnes admittances de charges a la fréquence fondamentale f, aux
accés drain des transistors constituants les barrettes de puissance principale et
auxiliaire. Ceci doit étre réalisé sur toute la dynamique de la puissance d’entrée, tout
en contournant les lieux d’impédances défavorables en PAE a la fréquence
harmoniqgue 2 (charges et lieux dimpédances synthétisés lors des
caractérisations/simulations Load-Pull). Le quadripble est chargé a sa sortie sur une
résistance pure de 50Q.

e |l faut veiller de plus a obtenir un déphasage de 90° entre les tensions aux bornes
des sources de courant de drain des barrettes de puissance (principal et auxiliaire)
sur la plus large bande passante possible.

e Avoir de faibles pertes d’insertions sur toute la dynamique de la puissance d’entrée et
un temps de groupe les plus faibles possibles.

e Assurer une bonne recombinaison des puissances délivrées par des deux barrettes
de puissance dans la charge de fermeture 50Q qui est la résistance d'utilisation.

e Assurer un excellent découplage DC/RF.

S’ajoutent a ces conditions les contraintes liées a 'encombrement et aux couplages
électromagnétiques.

Le quadripble d’adaptation de sortie est de type passe-bande a éléments localisés,
semi-localisés et distribués. Il doit étre compensateur de réactance et transformateur
d’impédance.

Pour aboutir a un circuit optimum d’adaptation de sortie, en technologie MMIC, il faut, en
principe et idéalement, pouvoir placer en sortie du transistor une self-inductance d’accord
paralléle Lcy, suivie d’'un circuit LsCs série tel que I'ensemble se comporte alors comme un
double circuit compensateur de réactance de la capacité Coyr du transistor comme le montre
la figure V.23.
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Impédance de sortie Circuit compensateur de
du transistor réactance

Figure V.23 : Circuit d’adaptation de sortie idéal a éléments localisés d’un transistor GH25.

Cependant, en technologie Quasi-MMIC, comme il est topologiquement impossible de
placer la self-inductance Lcy directement en paralléle a la sortie d’'un transistor, des
transformations de Norton sont employées pour aboutir a un circuit équivalent dans lequel le
drain de la barrette de puissance est raccordé au circuit extérieur par l'intermédiaire d’une
self-inductance série qui précéde d’autres éléments dont la nature et la valeur doivent étre
déterminées. Cette self-inductance représente 'ensemble des fils d’interconnexion reliant les
acces drain de la barrette de puissance GH25 aux accés du circuit d’adaptation ULRC.

V.12.1. Transformation de Norton.

Norton a proposé un ensemble de transformations de circuits qui permettent de
transformer la topologie d’un circuit passif donné en un autre circuit passif équivalent, de
topologie différente et avantageuse pour nous pour la réalisation du circuit dit Quasi-MMIC.
Les caractéristiques électriques aux acces externes du circuit restent invariantes dans la
transformation.

Il est a noter que les transformations de Norton ne modifient pas le temps de groupe du
circuit initial. 1l s’agit de transformations apériodiques qui incluent un transformateur
d’'impédance apériodique.

La transformation de Norton appliquée pour ce travail de conception des circuits
d’adaptation est présentée ci-apreés.

Les étapes suivies lors de I'application de cette transformation sont indiquées dans le
tableau V.8.

Tableau V.8 : Etapes de la transformation de Norton appliquée.

T
Ls Cs
o-io YYW\—o{
Circuit Original Ios 2 Rour =Cour Len Ren
o0
Impédance de sortie de la Circuit compensateur
barrette de puissance deréactance
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T, Tir
Ls G
Définition du plan de Ios Rour =Cour Lew Ren
la transformation '|'
A > o
Impédance de sortie de la
barrette de puissance
T[a
Ls 1:n, Cseq
J_ o o {YVYY © O |
. , Ips R C L Rew,eq
Ajout d’'un °UT'|' o H %Hg
transformateur S oo - o o
AperIOdlque Impédance de sortie de la -
barrette de puissance
CS 2
CS,EQ = n2 Renpo = NiReu
1
Ls2,eq Csea
YYY} ° O i |
o R Ips Rour 2~ Cour Leneq Ren,eq
Circuit final apres T
transformation de . — 10 o J
Norton du precedent Impédance de sortie de la
n, < 1. barrette de puissance
Lsipg = (1—ny)Lcy
— 2
Ls;pg =n1(ny — DLcy + nilcy
Lenwpg = Nilen

Les éléments localisés résultants peuvent étre remplacés par des éléments équivalents
distribués et/ou semi-distribués.
V.12.2. Topologie du quadripéle d’adaptation de sortie.

La topologie du quadripble d’adaptation de sortie choisie est donnée sur la figure V.24.
Le quadripble de sortie comporte :

o Des fils d'interconnexion, d’une part entre puces GaN et puces ULRC et d’autre part
entre les puces ULRC et les acces DC et RF du boitier QFN.

e Des lignes micro-rubans (combineurs) reliant les deux accés drain de chaque barrette
de puissance (principale et auxiliaire).

e Un circuit de polarisation de drain inséré sur chaque voie d’amplification (principale et
auxiliaire).

e Des lignes Offset insérées en cascade sur les deux voies d’amplification.
e Une ligne N4 (inverseur dimpédance) reliant les sorties des deux étages

d’amplification (principal et auxiliaire) entre elles.
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¢ Une ligne M4 de type transformateur d'impédance insérée entre le circuit d’adaptation
global et le plot de sortie. Celle-ci permet de transformer 'impédance d'utilisation de
'amplificateur Doherty en une impédance pure de l'ordre de 50Q (résistance de
fermeture).

Cet ensemble est optimisé dans le but de présenter aux sources de courant de drain de
chaque étage (principal et auxiliaire) les admittances de charge optimales sur la plus large
plage de fréquence possible tout en présentant le minimum de pertes d’insertion possible et
en gardant un déphasage de 90° entre les tensions aux bornes des deux sources de courant
de drain ainsi qu’'une phase de S,; aussi proche que possible de zéro.

Plot QFN DCpricipac Plot QFN DCppicipac
Barrette
Principale | e
DConanprncea o3 cp—
c |
s R H o |1 Hi
DS out uT| x ’
| 2 |
Barrette 5 i; .
GaN Principale o | [ LT
o ° 20 o
' i
los = Royr 7Cour 2 S| T
bs ZRoyr %00t (T ____ V& o | R R
Hi %2‘ H ol I aTS
1 = S N— >
£2 =R
152 — H coa Wl ES
1Ta —_ ! Sl ot ES
153 — H e 1e ‘D s8]
o= i el s
o Hl e lh 5 15733
1S N ' O a2
bs = Rour uT] £ H i e
) Plot QFNRF o | bz Plot QFNRF
————————————————— o | ‘ S
Barrette s | | !
= ;B Sl e Tl
o i = 500 Auxiliaire 3 :: HHL= | 7777777 500
‘& & H Inverseur d’impédance
,,,,,,,,,,,,,,,,, H )
fos = Rour T=Cour Inverseur d’impédance | A
N4 ! Hi
DCoramAuxILIARE | oV DCoramAUXILIARE
Barrette QAS: ULRC QAS: ULRC
Auxiliaire
Plot QFN DCauxLiaire Plot QFN DCauxiuiare

Figure V.24 : Topologie choisie du quadripdle d’adaptation de sortie.

Il convient de remarquer que les accés de polarisation drain des deux étages
d’amplification sont indépendants. Ce choix permettra d’introduire de la flexibilité par le biais
de la commande de polarisation.

Par analogie avec le circuit final apres application de la transformation de Norton, les
éléments du circuit d’adaptation de sortie indiqués sur la figure V.24 peuvent remplacer les
éléments localisés du circuit final indiqué sur le tableau V.8, tel que :

e Self-inductance Ls;eq: représentée par le combineur associé aux fils
d’interconnexion reliant les accés drain des transistors GaN au circuit d’adaptation.

e Self-inductance Ls,gq : représentée par la ligne Offset.

e Self-inductance Lcygq : représentée par la ligne accés a la polarisation du drain.

e Lacapacité Csgq : représentée par la capacité de découplage.

Le dessin (« layout ») finalement obtenu en respectant les contraintes de conception est
présenté en figure V.25.
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Figure V.25 : Circuit de sortie final optimisé.

Les selfs inductances localisées issues de la topologie de la figure V.24 ont été
remplacées par des lignes distribuées sur épaissies par dép6t de deux couches métalliques
permettant de supporter de fortes densités de courants.

Le circuit de polarisation de drain de I'étage principal est constitué d’un stub en forme de
méandre en parallele avec deux capacités de découplage de 'ordre de 6pF et 12.3pF.

Le circuit de polarisation de drain de I'étage auxiliaire est constitué de deux quadripdles
placés en cascade. Le premier est constitué d'un stub en forme de méandre placé en
paralléle avec deux capacités de 3.2pF et 4.2pF. Le deuxieme comporte une self inductance
placée en paralléle avec deux autres capacités de 9pF et del5pF.

Sur ce circuit d’adaptation, sont aussi présentes :
o Des lignes « offset » sur chaque voie d’amplification (principale et auxiliaire),
¢ Une ligne M4 inverseur d'impédance Doherty,
¢ Deux capacités de liaison prises en compte également lors de I'adaptation.

Une étape finale d’optimisation électromagnétique est ensuite réalisée grace au
simulateur électromagnétique 2.5D « Momentum » de Keysight® afin de prendre en compte
les phénoménes de couplage subsistant entre les lignes dans I'environnement QFN.
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La figure V.26 présente les résultats de simulation permettant d’estimer les pertes
d’insertion et les pertes par retour. Les coefficients de réflexion et de transmission ont été
simulés dans la bande de fréquence 1-10GHz. La valeur de S,, reflétant le niveau de
'adaptation de sortie est inférieure a -10dB dans l'intégralité de la bande utile (5.50-
6.50GHz). Les pertes d’insertion dues au circuit de sortie pour différentes puissances
d’entrée sont de I'ordre de 0.6-0.75dB sur la totalité de la bande d’intérét (5.50-6.50GHz).
Ces pertes intrinséques au circuit passif d’adaptation dégradent les performances en
puissance et en rendement de I'APD.

0 1.2—
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-10- 1 |
= 15+ g 08 I
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Figure V.26 : Adaptation de sortie (coté résistance de fermeture 50Q) (& gauche) et pertes d’insertion
du circuit d’adaptation de sortie pour différents niveaux d’excitation RF correspondant a OBO=6dB
(rouge), OBO=3dB (bleu) OBO=0dB (rose).

V.13. Conception des circuits d’entrée.
Le circuit d’adaptation d’entrée est réalisé apres avoir fixé le circuit de sortie.

Lors de la conception, deux circuits d’adaptation d’entrée ont été synthétisés :

a- Le premier, avec un seul accés RF, c'est le circuit d’adaptation de I'amplificateur
Doherty conventionnel. Il comporte :

o Un coupleur de Lange légerement dissymétrique. Il délivre un peu plus de
puissance a I'amplificateur auxiliaire pour que celui-ci délivre a sa sortie, a fort
niveau d’excitation, sa puissance maximale (diviseur de puissance 3dB avec
un déphasage de 90°),

o Des transformateurs d'impédance semi-distribués permettant de présenter les
bonnes impédances de source aux acces grille des transistors,

o Des circuits de polarisation des grilles.

b- Le second circuit d’adaptation d’entrée, posséde deux accés RF séparés. C'est le
circuit d’adaptation de I'amplificateur Doherty a deux entrées RF. Il est composé de
deux sous circuits d’adaptation, un pour chaque voie d’amplification (principale et
auxiliaire). Chaque sous circuit est composé de :

o Transformateurs d’'impédance semi-distribués,
o Un circuit de polarisation.

Les deux circuits d’adaptation d’entrée ont été optimisés pour satisfaire aux exigences
suivantes :
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L

Présenter les bonnes impédances sur les accés grilles des transistors et contourner
les zones d’impédances défavorables en PAE a la fréquence harmonique 2,

Diviser le signal RF d’entrée entre les deux transistors de chaque voie (excitation de
facon identique des deux transistors de chaque barrette de puissance),

Avoir le minimum de pertes d’insertion possible et assurer un gain d’insertion plat
dans la totalité de la bande passante sans pour autant détériorer le rendement en
puissance ajoutée,

Fournir la tension de polarisation de grille & chaque transistor de la barrette.

D’aprés les simulations de variation d’impédances de source multi-harmoniques
réalisées précédemment, il s’est avéré que le transistor GH25 se comporte sur son acceés
grille comme un circuit RiyCy série sur I'intégralité de la bande de fréquence d’intérét (5.50-
6.50GHz) :

L’'entrée de chaque transistor constituant la barrette de puissance principale se
comporte comme une résistance Ryp quasi-constante en fonction de la puissance
d’excitation et de la fréquence de travail. Celle-ci est de I'ordre de 0.8Q, en série avec
une capacité Cyp variable selon la puissance d’excitation (effets des non-linéarités
accentuées par effet Miller) et quasi-invariable en fonction de la fréquence de travail.
La valeur de la capacité C\yp varie de 12pF a faible niveau d’excitation a 20pF a fort
niveau.

Les transistors de la barrette de de puissance auxiliaire se comportent de la méme
maniére que les transistors de la barrette de puissance principale. La résistance Ry
est de I'ordre de 0.8Q. Quant a la capacité Cy a, elle varie entre 4.8pF a faible niveau
d’excitation et 7pF a fort niveau d’excitation.

V.13.1. Topologie du quadripdle d’entrée de I'amplificateur Doherty conventionnel.

La conception du quadripble d’adaptation d'entrée de [I'amplificateur Doherty
conventionnel est fondée sur la topologie donnée sur la figure V.27.
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Figure V.27 : Topologie choisie du quadripdle d’adaptation d’entrée de 'ADP-SE.

Pour ses excellentes caractéristiques intrinseques, telles que la largeur de la bande
passante, la forte isolation entre la voie d’entrée du signal RF et celles de sortie ainsi que le
déphasage de 90° entre les voies de sortie, le coupleur de Lange a été choisi pour réaliser la
distribution des signaux sur les entrées des deux voies d’amplification.

Le coupleur de lange est concu pour des résistances de fermetures de 50Q. Des
transformateurs d’'impédance quasi-distribués en cascade avec des self-inductances
d’accord et les capacités Cy permettent de présenter des charges optimales sur les acces
des grilles des transistors.

Chaque voie d’'amplification contient un circuit de polarisation de grille. Ceux-ci sont
constitués d’une self-inductance de valeur élevée présentant une tres forte impédance aux
fréquences RF.

Le dessin (« layout ») du circuit d’entrée de I'amplificateur Doherty conventionnel retenu
est présenté sur la figure V.28.
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Figure V.28 : « Layout » du quadripble d’adaptation d’entrée de 'APD-SE.

Ce circuit répond aux attentes du cahier des charges et respecte les regles de dessin de
la technologie ULRC.

Des simulations électromagnétiques (2.5D) ont été réalisées pour évaluer I'impact des
couplages existants entre les lignes dans I'environnement QFN sur les performances en
puissance de I'amplificateur.

Comme pour le circuit de sortie, des simulations ont été réalisées afin d’évaluer le
niveau d’adaptation d’entrée ainsi que les pertes globales associées (figure V.29).
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Figure V.29 : Adaptation d’entrée (coté générateur d’excitation RF) (a gauche) et pertes d’insertion du
circuit d’adaptation d’entrée.

La valeur du coefficient de réflexion d’entrée est inférieure a -8dB sur toute la bande
utile [5.50-6.50] GHz. Cette valeur reste correcte. Les pertes d’insertion d’entrée sont de
valeur élevée. Celles-ci comportent les pertes dues a la transition QFN/ULRC d’entrée, les
pertes intrinséques du coupleur de Lange et les pertes des circuits d’adaptation des deux
amplificateurs (principal et auxiliaire). La valeur importante du rapport de transformation
contribue de maniére conséquente a 'augmentation des pertes d’insertion globale du circuit
d’adaptation d’entrée.

V.13.2. Topologie du quadripéle d’entrée de I’amplificateur Doherty a deux entrées.

Le quadripble d’adaptation d’entrée de I'amplificateur Doherty a deux entrées RF est
constitué de deux sous-circuits d’adaptation. Un circuit d’adaptation de I'entrée de I'étage
d’amplification principal et le circuit d’adaptation d’entrée de I'étage d’amplification auxiliaire.

De maniere générale, la procédure de définition de ces quadripbles d’adaptation est trés
proche de celle qui a été utilisée pour 'amplificateur conventionnel.

Le dessin (« layout ») du quadripble d’adaptation de I'amplificateur Doherty a deux
entrées RF distinctes est illustré sur la figure V.30 :
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Figure V.30 : « Layout » du quadripble d’adaptation d’entrée de 'APD-DE.

Il est & noter qu’intrinséquement, les accés RF des deux voies d’amplification (principale
et auxiliaire) sont en phase.

V.14. Assemblage des circuits dans les boitiers plastiques QFN.

Les figures V.31 et V.32 représentent successivement les schémas finaux de 'APD
conventionnel et le TAPD a deux entrées RF assemblés chacun dans un boitier plastique

QFN 8x8mm?.
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Figure V.31 : Circuit global de 'ADP-SE encapsulé dans un boftier plastique QFM 8x8mm>.
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Figure V.32 : Circuit global de TADP-DE encapsulé dans un boitier plastique QFM 8x8mm?.
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V.14.1. Etude de la stabilité de I’APD conventionnel.

Afin de vérifier la stabilité de I'amplificateur de puissance Doherty conventionnel, des
simulations en régime linéaire et non-linéaire ont été réalisées.

V.14.1.1. Stabilité en régime linéaire (Facteur k).

La figure V.33 trace le critére de stabilité linéaire (facteur k) de 'APD classique dans la
bande de fréquence [0.1-20] GHz.
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Figure V.33 : Critére de stabilité linéaire « Facteur k ».

Sur l'intégralité de la bande de fréquence d’étude le facteur k de 'APD conventionnel est
supérieur a 1. Cela signifie que 'APD est inconditionnellement stable au premier ordre en
régime linéaire. Toutefois, une étude de la stabilité en régime non-linéaire reste nécessaire
afin d’identifier d’éventuelles instabilités en régime fort signal.

V.14.1.2. Stabilité en régime non-linéaire.

L’étude de la stabilité non linéaire de 'APD pour un fonctionnement en régime fort signal
a été réalisée a l'aide de l'outil C.A.O. STAN d’AMCAD °©. Cet outil permet d’identifier les
poles et les zéros de la fonction de transfert de I'amplificateur fonctionnant en régime fort
signal.

L’analyse consiste a introduire a différents endroits du circuit, appelés « Nceuds », de
faibles perturbations a des fréquences allant de quelques Hertz (proche du DC) a fo/2 (pour
un nombre infini d’harmoniques), lorsque I'amplificateur est excité en fort signal aux
fréquences fondamentales f, (appelé dans ce cas les fréquences de la pompe). L’analyse de
la stabilité non-linéaire par étude des péles et des zéros est réalisée en deux étapes :

e La premiére consiste a extraire la réponse fréquentielle et 'impédance présentée au
nceud choisi pour des conditions définies de fonctionnement de I'amplificateur : point
de polarisation, puissance de l'excitation de la pompe, fréquence de travail de
'amplificateur (fréquence de la pompe) et plage de fréquence de la perturbation.
Cette analyse est réalisée a l'aide du logiciel ADS °.

e La seconde est réalisée a l'aide de Iutilitaire STAN ©. Elle permet d’extraire la
fonction de transfert de I'amplificateur d’ordre défini par I'utilisateur et d’en identifier
les poles et les zéros. La différence de phase entre la réponse fréquentielle extraite

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 154

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



de la simulation ADS © et la phase de la fonction de transfert synthétisée permet de
valider I'ordre choisi de la fonction de transfert, et donc la constellation de péles et de
Zéros obtenue.

Si aucun podle identifié ne présente de partie réelle positive, le systéme peut étre
considéré comme stable.

e Analyse de la stabilité 'APD conventionnel en régime fort signal :

Plusieurs nceuds ont été déterminés et choisis aux niveaux des accés des grilles des
transistors de la barrette principale ainsi qu’aux niveaux des accés des grilles des transistors
de la barrette auxiliaire pour injecter un signal perturbateur a I'entrée d’un transistor comme
le montre la figure V.34.

Le calcul des péles et des zéros a été effectué sur chaque noceud pour différents niveaux
de puissances disponibles appliqués a I'entrée de I'amplificateur (régime fort signal) et pour
différentes valeurs de fréquences du signal perturbateur comprises entre 0.50 et 7.00GHz
autours de différentes valeurs de fréquences de pompe (f;) comprises dans la bande utile
[5.50 et 6.50] GHz.
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Figure V.34 : Exemple d’analyse de la stabilité non-linéaire a I'aide de STAN.

V.15. Conclusion.

Ce chapitre a été consacré a la description des méthodes de conception d’amplificateurs
de puissance 20W a haut rendement de type Doherty conventionnel a 6GHz en technologie
Q-MMIC encapsulé en boitier QFN.

Ces méthodes doivent respecter plusieurs étapes fondamentales qui permettent
d’optimiser la conception en vue d’obtenir les performances maximales en puissance,
rendement, OBO et gain. Il s’agit d’abord de déterminer les tailles des transistors
nécessaires pour respecter les cahiers des charges. Une des contraintes fortes du cahier
des charges associé a ce travail résidait dans le dimensionnement de I'amplificateur qui
devrait étre contenu dans un boitier plastique QFN de dimensions données. Cette contrainte
a conduit a un choix de taille de transistor identique pour 'amplificateur principal et auxiliaire.

La conception de chaque amplificateur principal et auxiliaire nécessite ensuite des
analyses expérimentales et de simulation DC, des analyses de stabilité petit signal et une
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étude approfondie des impédances de charge et de source a présenter aux fréquences
fondamentales et harmoniques dans un contexte Doherty.

Une étude théorique approfondie des limitations de bandes des transistors de puissance
a haut rendement a partir des relations de Bode et Fano a ensuite été menée pour la
technologie choisie pour ce travail. Il est important de noter que cette étude est applicable a
d’autres conceptions quelle que soit la technologie. Le choix d’'une conception de type
Quasi-MMIC entraine toutefois des contraintes supplémentaires qui nécessitent des études
théoriques complémentaires pour le calcul de la bande passante d’adaptation. Elles sont
fondées sur I'application des relations de Gonzalez et de Wheeler-Lopez.

Enfin, aprés avoir mis l'accent sur la minimisation des pertes des circuits d’adaptation
(principalement celui de sortie) a travers I'utilisation de lignes « offset » nécessaires pour une
architecture a modulation de charge en technologie Q-MMIC en boitier QFN, les topologies
des circuits d’entrée et de sortie des amplificateurs (principal et auxiliaire) ont été présentées
pour plusieurs types d’amplificateurs, tous assemblés dans des boitiers plastiques QFN :

o Un amplificateur Doherty conventionnel,
¢ Un amplificateur Doherty a deux entrées RF.

Ces amplificateurs ont aussi été congus en gardant la possibilité de pouvoir modifier les
valeurs des polarisations des deux amplificateurs de puissance de I'architecture Doherty.
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Chapitre VI. Performances simulées et mesurées des amplificateurs de
puissance 20W a haut rendement de type Doherty conventionnel a 6GHz en
technologie Q-MMIC encapsulé en boitier plastique QFN.

VI.1. Introduction.

Le chapitre précédent a détaillé la méthodologie utilisée pour concevoir de maniére la
plus optimisée possible un amplificateur fondé sur une architecture Doherty.

Ce chapitre est spécialement consacré a la présentation des résultats de mesures
réalisées sur les amplificateurs de puissance de type Doherty. Certains de ces résultats sont
compareés avec ceux issus de la simulation.

Ce chapitre présente tout d’abord les caractérisations de I'amplificateur de puissance
Doherty conventionnel a une seule entrée (APD-SE) : mesures petit signal, mesures fort
signal CW (fréquentielles et temporelles), caractérisation CW 2 tons, caractérisation avec
des signaux modulé de type QAM.

Une des originalités de ce travail réside dans la réalisation d’un amplificateur de
puissance Doherty a deux entrées RF (APD-DE). Cette conception a permis autour de la
mise en ceuvre d’un banc de caractérisation spécifique qui est présenté dans ce chapitre de
recherche de maniere expérimentale les conditions de fonctionnement optimal des deux
amplificateurs de puissance constituant I'architecture Doherty. Cette étude préliminaire ouvre
toutefois la voie a un champ de recherche beaucoup plus large dans lequel la mixité des
circuits électronique (numériques et analogiques) devient prépondérante.

VI1.2. Résultats de simulation et d’expérimentation.

La figure VI.1 présente une photographie des deux amplificateurs, classique (appelé
Amplificateur de Puissance Doherty a une « Seule-Entrée » APD-SE) et a deux voies RF
(appelé Amplificateur Doherty « Double —Entrée » APD-DE), réalisés et assemblés dans des
boitiers plastiques QFN 8x8mm.

l;‘,""’-‘.r'rrr'wrrr‘s.'rv-"'y‘

|5

Figure V1.1 : Photographie de 'APD-SE (a gauche) et de 'APD-DE (a droite) encapsulés en boftier
plastique QFN 8x8mm?.

Afin de pouvoir réaliser des tests électriques en connexion SMA, I'APD-SE et 'APD-DE
ont été brasés sur des Circuits Imprimés (Cl) contenant des étages supplémentaires de
découplage BF comme le montre la figure VI.2.
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Figure V1.2 : Photographie de 'APD-SE (a gauche) et de 'APD-DE (a droite) en boitier QFN et

assemblés sur des Cl SMA.

Les circuits imprimés comportant les APD assemblés en QFN ont été reportés sur des
semelles réalisées en aluminium pour favoriser une bonne évacuation de la chaleur produite
par les amplificateurs.

Les performances linéaires et non linéaires de plusieurs échantillons des deux
amplificateurs (APD-DE et APD-SE) ont été testées au cours de plusieurs campagnes de
caractérisation en mode continu (CW) dans la bande [5.50-6.50]GHz :

Au sein du laboratoire des caractérisations d’UMS en utilisant des bancs de mesures
fondés principalement sur l'utilisation de I'analyseur de réseaux microondes (N5242A
— 10MHz~26.50GHz et N5245A — 10MHz~50GHz) appelés « PNA-X » de Keysight®.

Afin d’évaluer I'impact des connecteurs SMA et des lighes accés RF insérées entre
les ces connecteurs et les acces RF des boitiers QFN, un « kit de calibrage »
spécifiqgue a chaque APD a été fabriqué. La figure VI.3 montre une photographie des
deux « kits de calibrage » réalisés :

Figure V1.3 : Photographie du kit de calibrage de 'APD-SE (en rouge) et celui de 'APD-DE
(en bleu).

La matrice des parametres-[S] de chaque kit de calibrage a été mesurée et les pertes
|S21| de chaque ligne ont été évaluées dans la bande de fonctionnement des deux
APD ([5.50-6.50] GHz). Afin d’obtenir les performances en puissance des deux APD
aux niveaux des acceés du QFN les pertes des lignes d’accés sont alors prises en
compte.
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e Au sein du laboratoire d’XLIM en utilisant un banc spécifiqguement étalonné de
mesures temporelles.

VI.2.1. Caractérisation de ’APD-SE.

Plusieurs types de caractérisations ont été réalisés sur 'APD-SE pour différents
fonctionnements des deux amplificateurs le constituant afin d’extraire les points de
polarisation optimaux selon le compromis convoité. Ainsi, différents jeux de polarisation ont
été appliqués. L’amplificateur principal a été testé pour des fonctionnements allant de la
classe AB (150mA/mm) a la classe AB profonde proche de B (15mA/mm). Quant a
I'amplificateur auxiliaire, celui-ci a été testé pour différents points de polarisation en classe C.
Les différentes caractérisations ont été réalisées sur l'intégralité de la bande passante de
fonctionnement ([5.50-6.50] GHz).

Afin d’évaluer la reproductibilité des résultats de test, plusieurs circuits d’évaluation ont
été mesurés en mode CW. Pour les différents tests réalisés, les circuits d’évaluation des
APD-SE ont été placés sur un module Peltier afin de contréler la température de fond de
boitier des QFN. Celle-ci est régulée a 25°C.

VI.2.1.1. Mesures petit signal.

Des mesures de paramétres-[S] de 'APD-SE ont été réalisées afin de caractériser ses
performances en régime linéaire. La figure VI.4 présente les résultats de simulation
comparés a ceux de mesures dans le plan des SMA pour un fonctionnement de
I'amplificateur principal en classe AB/B (Vgs0=30V, lgso=50mA/mm) et de I'amplificateur
auxiliaire en classe C (Vgs0=30V, Vgso=-7V). Les résultats sont tracés dans la bande de
fréquence [5-7] GHz.

Une bonne concordance est obtenue entre les résultats de mesure et ceux de simulation
avec une légére dispersion relevée au niveau de [l'adaptation d’entrée. Celle-ci est
probablement due a la difficulté de modéliser trés finement I'entrée des transistors GaN.
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Figure V1.4 : Résultats des mesures et des simulations des paramétres Sy;, Sy, et Sy; de 'APD-SE
dans la bande de fréquence 5-7GHz pour un fonctionnement de I'amplificateur Principal en classe
AB/B (Vgs0=30V, lgso=50mA/mm) et de I'amplificateur Auxiliaire en classe C (Vys0=30V, Vyso=-7V).

La mesure du paramétre S,; montre un gain bas niveau minimum de 10dB sur toute la
bande de fréquence utile [5.50-6.50] GHz. Les simulations reproduisent avec précision le
comportement de I'amplificateur confirmant ainsi la précision du modéle non linéaire et des
simulations 3D des transitions et de I'environnement du boitier QFN.

VI.2.1.2. Mesures fort signal CW.

La figure VL.5 représente le synoptique du banc de mesure fort signal en connectorisé
d’UMS fondé sur l'utilisation de I'analyseur de réseau microondes commercial appelé PNA-X
(N5242A -10MHz~26.50GHz) de Keysight °.
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Figure V1.5 : Banc de mesures fort signal CW de puissance d’'UMS.
Ce banc de mesure est constitué principalement de :

o Deux préamplificateurs d’instrumentation fonctionnant dans leurs zones linéaires et
permettant de fournir le niveau de puissance requit au niveau de I'entrée du dispositif
sous test m, 4pp (APD-SE),

e Un coupleur unidirectionnel permettant de prélever les niveaux de l'onde de
puissance incidente dans le plan m, pya-x,

e Un atténuateur placé au niveau de la chaine de sortie. Celui-ci assure la protection
de linstrument PNA-X. L'impédance présentée au dispositif sur son accés RF de
sortie est égale a 50,

e Quatre alimentations DC de Keysight © qui assurent la délivrance des tensions de
polarisation Vgsop, Vasop, Vgsoa €t Vasoa. Les amplitudes délivrées des tensions et des
courants continus sont mesurées directement a la sortie de ces alimentations,

e Le courant total consommé par I'APD-SE est aussi mesuré a l'aide d’une pince
ampeéremétrique (sonde de courant a effet Hall) placée au niveau des acces QFN des
polarisations des drains des deux amplificateurs (principal et auxiliaire). Cette sonde
est connectée a un oscilloscope pour la mesure du courant total.

L’APD-SE a été placé sur un systeme de refroidissement de type « Peltier » afin de
controler la température de fond de boitier QFN. Celle-ci est régulée a 25°C.
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La procédure d’étalonnage du banc repose sur un étalonnage absolu (étalonnage en
puissance). Elle est réalisée en deux étapes pour plusieurs fréquences d’excitation
comprises entre 5.50 et 6.50GHz avec un écart (pas) de 50MHz :

e Etalonnage en puissance a I'entrée de 'APD :

L’étalonnage absolu dans le plan d’entrée de 'APD (m, 4pp) CONsiste a évaluer les
pertes APgene(f) entre les plans my pya-x €t e 4pp d'une part et les pertes AP¢(f) entre
les plans my pya-x €t T pna—x d'autre part a l'aide d'une sonde de puissance de
référence enlié au PNA-X pour la lecture des puissances. La connaissance de
APgene(f) et APc(f) permet de déduire préciséement la puissance disponible P¢(f) a
'entrée de 'APD.

e Etalonnage en puissance a la sortie de 'APD :

Cette procedure consiste a connecter 'acces d’entrée RF (plan . py4-x) @ I'accés de
sortie RF (plan ms pya-x) @ l'aide de la ligne de transmission « Thru » dont la matrice
[Sthu] est connue. L'étalonnage absolu dans le plan de sortie de 'APD (ms4pp)
consiste a évaluer les pertes APg(f) entre les plans mgpp €t mspya—x €N tenant
compte de [Sty] et du fait qu’en connexion directe : Pg(f)= Ps(f). La connaissance de
AP¢(f) permet de calculer la puissance Ps(f) a la sortie de 'APD.

La figure V1.6 présente les résultats de mesure fort signal CW obtenus a la fréquence
fondamentale f,=6.20GHz. Les principales performances en puissance de deux APD-SE
(rendement en puissance ajoutée (PAE), le rendement de drain (n), le gain d’'insertion (G)), la
compression du gain (AAM/AM) et la conversion en phase (AAM/PM)) sont données sur
cette figure (les résultats du circuit d’évaluation 1 tracés en rouge et ceux du circuit
d’évaluation 2 tracés en bleu). Ces résultats obtenus dans les plans du QFN aprés la
correction par |S,ithu| SONt cOmparés a ceux de la simulation (tracés en vert). L’amplificateur
principal est polarisé en classe AB/B (Vgs0=30V, lgso=25mA/mm) et I'amplificateur auxiliaire
est polarisé en classe C (Vgs0=30V, Vgso=-6V).

Une bonne concordance est observée entre les résultats obtenus par simulation et par
la mesure fort signal CW. Les résultats montrent que I'APD-SE délivre une puissance
maximale de l'ordre de 43.7dBm associée a un rendement de drain de 52% et une PAE de
'ordre de 42%. A 6dB d’OBO, le rendement de drain est de 'ordre de 39% et la PAE est de
34%.

Un léger écart est relevé entre le G, mesuré et simulé. Il s’explique par la dispersion
observée au niveau de l'adaptation d’entrée. Le G, est de I'ordre de 10.8dB a bas niveau
d’excitation et de 8dB a la puissance maximale de sortie.
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Figure V1.6 : Principales performances en puissance de I'APD-SE: Mesures (circuit d'évaluation 1 en

rouge et circuit d'évaluation 2 en bleu) et simulation (en vert) : n, PAE, G,, AAM/AM et AAM/PM a la

fréquence fondamentale f,=6.20GHz. L’'amplificateur principal est polarisé en classe AB/B (Vys0=30V,
laso=25mMA/mm) et 'amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C (V450=30V, Vgso=-6V).

Par ailleurs, il convient de souligner la bonne reproductibilité des mesures réalisées sur
les deux circuits d’évaluation.

La compression maximale du gain mesuré (a Ps=43.7dBm) est de I'ordre de 2.5dB. Un
écart conséquent de 8° est relevé entre la conversion de phase mesurée et celle simulée.
Ceci peut étre imputable au modéle électrique du transistor. Cependant, les allures se
ressemblent. Il est aussi a noter que I'amplificateur auxiliaire se déclenche a 36dBm de
puissance de sortie.

La figure V1.7 présente les résultats de mesure de PAE des deux circuits d’évaluation de
'APD-SE comparés aux simulations. Ces résultats sont tracés pour Ps=43.7dBm et a
OB0O=6.50dB dans la bande de fréquence [5.50-6.50]GHz.
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Figure V1.7 : PAE mesurée et simulée dans la bande de fréquence [5.50-6.50]GHz.
La PAE varie entre 37% et 42% a Ps uax et entre 32% et 35% a 6.50dB d’OBO.

La figure VI.8 compare les principales performances en puissance (n, PAE et G)
mesurées de I'APD-SE a celles d’'un amplificateur de classe AB classique (Vgs0=30V,
lss0=120mA/mm) de mémes dimensions et fonctionnant dans la méme bande de fréquence.
L’amplificateur principal est polarisé en classe AB/B (V450=30V, lgs0=50mA) et I'amplificateur
auxiliaire est polarisé en classe C (Vgs0=30V, V40=-7V). Les résultats sont traces a la
fréquence fondamentale f;=6.2GHz.
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Figure V1.8 : Comparaison des principales performances mesurées de 'APD-SE (Principal polarisé en
classe AB/B : V450=30V, lgso0=50mA/mm, Auxiliaire polarisé en classe C : Vy45,=30V, Vy5=-7V) avec
celles d’'un amplificateur classique de classe AB (Vy50=30V, lg50=120mA/mm).

La figure VI.9 met en évidence linfluence du point de polarisation de I'amplificateur
auxiliaire sur les principales performances en puissance (PAE, G, et AAM/PM). Ces mesures
CW ont été réalisées a la fréquence de travail f,=6.20GHz et pour une tension de drain des
deux amplificateurs (principal et auxiliaire) de 30V. L’amplificateur principal est polarisé en
classe AB/B (lgso=25mA/mm).
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Figure V1.9 : Influence du point de polarisation de I'amplificateur Auxiliaire. Mesures CW : f,=6.20GHz,

Amplificateur principal polarisé en classe AB/B (V450=30V, l350=25mA/mm), Amplificateur auxiliaire
polarisé en classe C (Vgs0=30V, Vg50=-6.0/-6.50/-7.0/-7.5V).

Il est clair que l'influence du point de polarisation de I'amplificateur auxiliaire, donc du
point de transition (&) est cruciale pour la linéarité de 'APD-SE. Pour une meilleur linéarité

en termes de compression du gain et d’AM/PM, il est souhaitable que I'amplificateur
auxiliaire soit polarisé en classe C proche de B bien que le niveau de la PAE soit [égerement
dégradé dans la zone Doherty.

VI.2.1.3. Caractérisation CW 2 tons.

La linéarité de 'APD-SE a été évaluée dans un premier temps a l'aide des mesures
d’'intermodulations d’ordre 3. Ces mesures ont été réalisées au sein du laboratoire des
caractérisations d’'UMS. Le synoptique du banc de mesure d’intermodulation est donné sur la
figure VI.10.

Les fréquences fondamentales des deux signaux d’excitation générés indépendamment
au moyen du PNA-X sont espacées de 11MHz autour des fréquences centrales
f.1=5.60GHz, f.,=6.00GHz et f.;=6.40GHz. La combinaison des fréquences fy; et fy, se fait
grace a un combineur 3dB.

Les deux voies d’excitation sont physiquement identiques.

La procédure d’étalonnage en puissance des deux tons est similaire a celle avec un seul
ton. Elle est réalisée en 2 étapes pour plusieurs fréquences d’excitation comprises entre 5.50
et 6.50GHz avec un écart (pas) de 100MHz :

e Etalonnage en puissance a I'entrée de 'APD :

L’etalonnage absolu dans le plan d’entrée de 'APD (m, 4pp) CONsiste, & l'aide de la
sonde de puissance de référence reliée au PNA-X, a évaluer :

o Les pertes APgenea(for) entre les plans my, et m, 4pp (gé€nérateur 1 allumé et
générateur 2 éteint),

o Les pertes APgener(Nfor+mfoy) ({n; m}e{1,2}) entre les plans 7y et m, 4pp
(générateur 1 allumé et générateur 2 éteint),
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o Les pertes APgenex(fo2) entre les plans my, et m, 4pp, (g€nérateur 1 éteint et
générateur 2 allumé),

o Les pertes APg(fo1) entre les plans my, et m.pya—x (gé€nérateur 1 allumé et
générateur 2 éteint),

o Les pertes APe(nfor+tmfy) ({n; m}ell,2}) entre les plans my, et m,4pp
(générateur 1 allumé et générateur 2 éteint),

o Les pertes AP (fo;) entre les plans my, et m,pys—x g€Nerateur 1 éteint et
générateur 2 allumé).

La connaissance de APgenei(for), APgene2(foz), APgenei(Nfortmfoz), APei(nfoi+mfyy),
APg(for) et APey(fo2) permet de déduire précisément les puissances disponibles
Pei1(for), Pex(fo2) €t Per(nfo+mfy,) a I'entrée de 'APD.

e Etalonnage en puissance a la sortie de 'APD :

Cette procédure consiste a connecter l'accés d’entrée RF (plan . py4—x) @ 'accés de
sortie RF (plan ms pya-x) @ l'aide de la ligne de transmission « Thru » dont la matrice
[Sth] est connue. L’étalonnage absolu dans le plan de sortie de 'APD (m, 4pp)
consiste a évaluer les pertes AP(fo1), 4Ps(fo) et APs(nfo;+mfyy), entre les plans g 4pp
et g pya—x €N tenant compte de [Syy] et du fait qu’en connexion directe : P(f)= Ps(f).
La connaissance de AP4(fo1), 4Ps(foz) et APs(nfoi+mfy,) permet de calculer les
puissances Ps(fo1), Ps(foz) et Ps(nfo;+mfyy) a la sortie de 'APD.

Oscilloscope

40dB/25W
DC-18GHz

Ba

4-8GHz 2-8GHz 3.8-8.5GHz __{
Coupleur
Combineur: d’entrée
0.5-18GHz  6-18GHz/

3dB/50W 6dB

Amplificateurs Amplificateurs
d’instrumentation1: d’instrumentation2:
2-6GHz/ 2-6GHz/
10w/20dB 25W/17dB

Générateur de tension DC
Keysight

Figure VI.10 : Synoptique du banc de mesure 2 tons en régime CW d’'UMS fondée sur I'utilisation de
I'analyseur de réseaux microondes PNA-X (Référence : N5245 - 10MHz~50GHz).
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La figure VI.11 illustre les résultats de mesures en termes d’'IMD3 en fonction de la
puissance (somme des puissances de sortie) délivrée par 'APD aux fréquences
fondamentales pour différents fonctionnements de I'amplificateur principal, allant de la classe
AB proche de A a la classe AB proche de B. Les points de polarisation des deux
amplificateurs sont les suivants :
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mA/mm

L'amplificateur auxiliaire polarisé en classe C : V50=30V, Vy50=-6V.

-10

lgso = 15mA/mm
lgso=25mA/mm
lgso = 50mA/mm

lgso = 100mA/mm

Mesures (f.,=5.6GHz) : -55

—— Circuit éval.1
,,,,, Circuit éval.2

-15
-20
-25
-30
-35
-40
-45
-50

IMD3 [dBc]

-60
-65

15 18 21

24

27 30 33 36 39 42
Ps(fo1+f02) [dBmM]

-10
-15
-20
-25
-30
-35
-40
-45
-50
-55
-60
-65
-70

IMD3 [dBc]

lgso = 15mA/mm
lgso = 25mA/mm
lyo = 50mA/mm
lgso = 100mA/mm
lgso = 120mA/mm

Mesures (f.,=6.0GHz):
—— Circuit éval.1
————— Circuit éval.2

-70
45 15

18 21 24 27 30 33 36 39 42 45
Ps(f01+f02) [dBmM]

| lgso = 15mA/mm
lgso = 25mA/mm
lgso = 50mA/mm
I lgso =100mA/mm
lgso = 120mA/mm
Mesures (f,;=6.4GHz):
—— Circuit éval.1
K=" Circuit éval.2
Il Il Il
15 18 21 24 27 30 33 36 39 42 45

Pst01+02) [dBM]

Figure VI.11 : Résultats des mesures 2 tons réalisées autour des fréquences centrales f.;=5.50GHz,
f.o=6.00GHz et f.3=6.50GHz de deux circuits d’évaluation APD-SE avec un Af=11MHz — IMD3 en
fonction de la puissance de la somme des puissances délivrées aux fréquences fondamentales et

paramétrées par lygsg de 'amplificateur principal.

Les résultats de mesures d'IMD3 paramétrés en fonction du point de polarisation de
'amplificateur auxiliaire sont donnés sur la figure VI1.12.

Les points de polarisation des deux amplificateurs sont les suivants :

L’amplificateur principal est polarisé en classe AB/B : V450=30V, lgso0=50mA/mm.

L'amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C : Vy50=30V, Vy5=-4.0/-5.0/-6.5/-7.0V.
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Figure VI.12 : Résultats des mesures 2 tons réalisées autour des fréquences centrales f.;=5.50GHz,
f.»=6.00GHz et f.3=6.50GHz de deux circuits d’évaluation APD-SE avec un Af=11MHz — IMD3 en
fonction de la somme des puissances de sortie délivrées aux fréquences fondamentales et
paramétrées par Vgs de I'amplificateur principal.

D’aprés les résultats de mesures indiqués sur les figure VI.11 et VI.12, les points de
polarisation suivants offrent le meilleur profil d’'IMD3 :

o Amplificateur principal : Vg4so=30V, lgso=25mA/mm,
e Amplificateur auxiliaire : Vgso=30V, V4s=-5.0~-6.50V.

La figure VI.13 trace les puissances, mesurées et simulées, portées par les raies
latérales, haute et basse, d’'intermodulation d’ordre 3 en fonction des puissances délivrées
aux fréquences fondamentales fo; et fy, espacées de 11HMz autour des fréguences
centrales f.;=5.60GHz, f.,=6.00GHz et f.3=6.40GHz.

D’aprés ces résultats, il s’avére que les raies latérales d’intermodulations d’ordre 3 sont
guasi-symétriques avec de légers décalages. Ceci indique que les impédances de fermeture
en basse fréquences (11MHz) ne présentent pas de résonnance. Du moins, elles possédent
des parties réelles et des parties imaginaires quasi-constantes dans cette bande de
fréquence.
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Figure VI.13 : Puissances mesurées (circuit d’évaluation1 : rouge / circuit d’évaluation2 : bleu) et
simulées (vert) portées par les raies latérales d’intermodulation d’ordre 3 (hautes : traits pointillés /
basses : traits pleins) en fonction des puissances délivrées aux fréquences fondamentales fy; et fy,

espacées de 11HMz autour des fréquences centrales f.;=5.60GHz, f.,=6.00GHz et f.3=6.40GHz.

L’amplificateur principal polarisé en classe AB/B (Vg50=30V, lgso=25mA/mm) et 'amplificateur auxiliaire
polarise en classe C (Vg50=30V, Vgs0=-6V).

Ces résultats obtenus sont reproductibles dans I'ensemble. Il est donc possible de
conclure que le modele électrique non linéaire ainsi que les simulations 3D des transitions
dans I'environnement du boitier QFN sont satisfaisants.

Afin d’avoir une idée sur le niveau de linéarit¢ de I'APD-SE a ce stade de
caractérisations, les résultats de mesure d’'IMD3 ont été comparés a ceux de deux autres
amplificateurs de puissance classiques réalisés par UMS. Ces amplificateurs classiques
fonctionnent dans les mémes bandes de fréquences et délivrant les mémes gammes de
puissance de sortie équivalentes que 'APD-SE.

Les deux amplificateurs MMIC classiques d’architectures arborescentes sont fondés sur
l'utilisation des transistors HEMT GaN GH25 et comportent chacun trois étages
d’amplification :

e Le premier fonctionne en classe AB dans la bande de fréquence [5.70-8.50] GHz et
délivre une puissance de sortie maximale de I'ordre de 10W. Celui-ci est appelé par
la suite « AP-Al »,

e Le second fonctionne également en classe AB dans la bande de fréquence 5.70-
7.50GHz et délivre une puissance de sortie maximale de l'ordre de 10W. Cet
amplificateur est nommé par la suite « PA-A2 ». Cet amplificateur a été congu avec
pour objectif principal d”améliorer de la linéarité.
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Les figures VI.14 et VI.15 montrent respectivement les niveaux d’IMD3 des trois

amplificateurs de puissance (AP-Al, AP-A2 et APD-SE) et les Ppc associées a chaque
configuration.

-14

16 AP-AL: AB (Ids=150mA)/ fc=6.5GHz Af (AP-p1 et AP-A) =10MHz
Af (APD-SE) =11MHz

418 | —AP-A2: AB (Ids1=170mA, Ids2=170mA)/fc=6.5GHz
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Figure V1.14 : Comparaison des IMD3 des trois amplificateurs fondés sur I'utilisation des transistors

GH25.
26
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Figure VI.15 : Puissances DC consommeées par les trois amplificateurs.
Le niveau de I'lMD3 de ’APD-SE reste comparable a celui de I'amplificateur linéaire AP-
A2 avec une consommation électrique moins importante.
VI.2.1.4. Mesures temporelles CW.

Ce paragraphe présente les résultats des caractérisations temporelles calibrées des
tensions et courants aux acces de 'APD-SE dans la bande de fréquence [5.50-6.50] GHz et
réalisées au sein du laboratoire de XLIM.

La figure VI.16 montre la configuration du banc de mesures temporelles 4 canaux
développé en interne au laboratoire XLIM. La description de ce banc de mesures
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temporelles CW (pour des dispositifs sous test connectorisés) ainsi que la méthode de
calibration sont bien détaillées dans [IV.11].

g Traitement
numérique

=SS <
Plande

mesure | | | |

...............................................................

v

THA THA . Unité de THA THA .
By By v My By

v

Générateur

d’horloge R&S 11dB
Générateur de == ’W
Signaux Vectoriels R&S Coupleur Coupleur 500
d’entrée desortie
(SMBV/SMB) Amplificateur
d’instrumentation Oscilloscope

Générateur de tension DC
Keysight

Figure VI.16 : Synoptique du systéme de mesure pour la caractérisation temporelle en mode CW.
(Banc développé en interne au laboratoire XLIM [IV.1]).

Le systeme de mesure temporelle est calibré dans la bande de fonctionnement de
'APD-SE. La caractérisation temporelle en mode CW de I'APD est donc réalisée pour
plusieurs fréquences d’excitation comprises entre 5.60GHz et 6.50GHz avec une un écart
(pas) fréquentiel de 100MHz.

L’amplificateur principal est polarisé en classe AB/B (Vg4s0=30V, lgs0=25mA/mm) et
'amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C (Vyso=30V, Vyso=-6.50V).

La figure VI.17 illustre les formes d’ondes temporelles de tensions et courants aux acces
RF de 'APD-SE au niveau des connecteurs SMA, lorsque 'APD-SE chargé en sortie par
une impédance de 50Q, pour différents niveaux de la puissance d’entrée. Ces formes
d’ondes mesurées sont obtenues a la fréquence de travail f,=6.20GHz.
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Figure VI.17 : Formes d’ondes temporelles de tensions et de courants calibrées aux accés de 'APD-
SE au niveau des connecteurs SMA du Cl a la fréquence fondamentale f,=6.2GHz. L’amplificateur
principal est polarisé en classe AB/B (V450=30V, lgs0=25mA/mm) et 'amplificateur auxiliaire est polarisé
en classe C (Vgso=30V, Vg50=-6.50V).

Les formes d’ondes temporelles d’entrée et de sortie mesurées avec une ultra haute
fréquence d’échantillonnage équivalente (640GS/s) sont de formes sinusoidales propres.
Ceci indigue que les charges vues par les transistors constituant les barrettes de puissance
principale et auxiliaire a leurs acces grille et drain aux fréquences harmoniques impaires
excepté la fréquence fondamentale sont trés faibles (proches d’un court-circuit).

L’intensité du courant maximum délivré par 'APD-SE est de l'ordre de 2.80A, et la
variation maximale de la tension aux bornes de la charge de fermeture 50Q est de I'ordre de
85V (cette valeur respecte les maximums d’excursion de tensions permises pour les
transistors GH25).

Afin de valider ces résultats de mesure obtenus par le systéme de mesure temporelle,
une comparaison par rapport aux grandeurs mesurées a l'aide du banc de mesure d’'UMS
fondé sur I'utilisation de l'instrument PNA-X est effectuée. La comparaison des principales
performances en puissance et en rendement est donnée sur la figure VI.18.
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Figure VI.18 : Comparaison des principales performances en puissance et en rendement mesurées a
I'aide du banc de mesures temporelles (XLIM- tracés bleus) avec celles obtenues sur le banc de
mesure fondé sur l'utilisation du PNA-X N5242A (UMS- tracé rouges). . L’amplificateur principal est
polarisé en classe AB/B (V450=30V, l3s0=25mA/mm) et I'amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C
(Vaso=30V, Vgsp=-6.50V).

Les résultats reportés sur la figure ci-dessus montrent une trés bonne concordance
entre les mesures temporelles réalisées au sein du laboratoire de XLIM au moyen du banc
de mesure développé en interne et les résultats de mesures fréquentielles réalisées au sein
du laboratoire des caractérisations d’'UMS a I'aide d’'un banc de mesure fondé sur I'utilisation
de l'analyseur de réseaux microondes PNA-X (N5242A — 10MHz~26.50GHz) de Keysight .

Une caractérisation en puissance de 'APD-SE compléte a été réalisée sur l'intégralité
de la bande de fonctionnement 5.60-6.50GHz. Les résultats obtenus aux niveaux des acces
du CI (dans le plan des connecteurs SMA) sont donnés sur la figure VI.19.
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Figure VI.19 : Résultats des principales performances en puissance et en rendement mesurées a
I'aide du banc de mesures temporelles dans la bande de fréquence [5.60-6.50] GHz. L’amplificateur
principal est polarisé en classe AB/B (Vg450=30V, lgso=25mA/mm) et 'amplificateur auxiliaire est polarisé
en classe C (Vgso=30V, Vgs0=-6.50V).

VI.2.1.5. Caractérisation avec des signaux modulé de type QAM.

Les performances en linéarité de 'APD-SE ont été évaluées dans un second temps en
utilisant des signaux modulés de types QAM avec un PAPR de 9dB et différentes bande
passantes (Af=30/60/120MHz). Le synoptique de principe du banc de mesure utilisé a cet
effet est donné sur la figure V1.20.
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Figure V1.20 : Synoptique de principe du banc de mesure de puissance d’'UMS fondé sur l'utilisation
des signaux modulés de type QAM et utilisant une DPD de type polynomial.

Les caractéristiques des signaux modulé QAM utilisés sont donnés sur le tableau VI.1 :

Tableau VI.1 : Caractéristiques du signal modulé appliqué.

Parameétre Valeur
Type de modulation QAM 4/16/64/256/1024/2048
Type de filtrage Cosinus surélevé
Coefficient de filtrage (roll-off) 0.20
Débit symbole 25/50/100 MSym/s
Sur-échantillonnage 8
Nombre de symboles 24000 symboles
Ps moy 32dBm
fo porteuse 6.20GHz
fintermediaire (F1) 800MHz

L’association d’'une boucle de prédistorsion numérique (Digital Pre Distortion : DPD) a
'APD-SE a haut rendement a permis de diminuer I'impact des non-linéarités de celui-ci. En
effet, une bonne amélioration de la linéarité en termes d’ACLR de 'APD-SE a été constatée.

La DPD appliquée est de type polynomial avec mémoire [VI.1-VI.4].

En théorie, la caractéristique inverse de la réponse en puissance de I'APD-SE a un
signal d’excitation modulé de type QAM impose une dynamique en sortie d’autant plus
grande que l'on se rapproche de la zone de saturation (figure VI.21). L’algorithme de
prédistorsion génere alors mathématiquement des pics que ’APD-SE est ensuite incapable
d’amplifier correctement. Cela a pour conséquence de dégrader fortement les ACLR aprés
traitement.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 176

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



P [dBm]

—— Sortie APD-SE
—— Sortie DPD
—— Sortie APD-SE+ DPD

P.[dBm] —

Figure VI.21 : Caractéristiques en puissance de I'APD (sortie de I'APD), du prédistordeur numérique
(sortie DPD) et de I'ensemble APD-SE et DPD (Sortie APD-SE+DPD).

Pour améliorer les performances de 'APD en termes de linéarité, la DPD utilisée traite
les échantillons du signal différemment selon leur puissance. Aprés une puissance de seulil
donnée (Pinreshoid) €gale a (Psvax-7dB = 37dBm), la DPD n’est plus utilisée. Avant Pyeshoia, 12
DPD reste utilisée.

Pour éviter la génération de pics aux fortes puissances, la DPD appliquée avec Pieshoid
consiste a diminuer la forte dynamique du signal QAM appliquée pour le rendre moins
sensible aux non linéarités de 'APD-SE. Les performances du bloc « APD-SE/DPD » sont
alors améliorées jusqu’a Pyreshold-

Les caractéristiques de la DPD appliquée sont données sur le tableau VI.2 :

Tableau VI.2: Caractéristiques de la DPD appliquée.

Parametre Valeur
Type de la DPD Memory Polynomial
Clippinghresnold 7dB
Ordre de la DPD 6
Nombre des termes de mémoire 10

Les mesures sont réalisées a laide dun oscilloscope avec une fréquence
d’échantillonnage de 25GSa/s et un nombre de symbole par mesure de I'ordre de 6Msym
moyennés sur 'ensemble de 10 mesures successives.

Une campagne de caractérisations de 'APD-SE a été réalisée pour différents types de
modulation (QAM 4/16/64/256 et 1024) pour une puissance de sortie moyenne Psyoy(t) ~

34dBm et pour plusieurs bandes passantes (30/60 et 120 MHz) autour de la fréquence
porteuse f,=6.20GHz avec :

e L’amplificateur principal polarisé en classe AB/B : V45,=30V, lgs5o0=50mA/mm,
e L’amplificateur auxiliaire polarisé en classe C : Vy5p=30V, Vyso=-6V,
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La linéarité de 'APD-SE a été estimée a 'aide des deux critéres suivants :

e L’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio) est I'équivalent du critére de linéarité
ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) [VI.5-VI.6] qui quantifie la mesure de
distorsions introduites pas I'amplificateur non-linéaire sur les canaux adjacent, en
dehors de la bande utile de transmission. L’ACLR caractérise les produits
d’'intermodulation qui tombent dans les deux canaux adjacents en tenant compte de
I'atténuation apportée par le filtre de réception.

Le critere d’ACLR se présente alors comme un élément de caractérisation important
des distorsions des systémes de transmissions numeériques, les normes tres
exigeantes en termes de linéarité, font également naitre la notion dACLR1 et ACLR2
(connue aussi sous I'appellation d’ACLR alternate) [VI.7], qui décrivent I'intensité des
remontées spectrales respectivement dans le premier et dans le deuxiéme canal

adjacent.
A
— Canal principal
—p . .
cEn | BW, g . BW, ', BW, d | Spectre su signal d’entrée
S, :‘ ’: ' ' :‘ ’: Spectre su signal de sortie
] 1 1 =
2 I I 's -
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w | 2,g (- 1 1 !, 2,
@ g R e
© .5
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Figure V1.22 : Définition de la mesure d’ACLR

Mathématiquement, 'ACPR d'ordre n, correspond au rapport entre la puissance
moyenne en watts comprise dans la bande utile BW, et la puissance moyenne en
watts également contenues dans les bandes adjacentes conjointes d’ordre n, comme
l'indique I'équation V1.3 :

ACPR,[dB] = 10 X logw( 2x fBWo Poutue (F)af ) (VLD)
fBWl’ Ps.adjaroi(f)af + wal,g Ps pqj.gauche (f)Af
ACPR,[dB] = 10 X 10910( 2> S, Poueae (1] ) (V1.2)
Jow, o Poatter,aroit (Af + Joy, P atter,gaucne (FAf
ACPR,[dB] =10 X logso ( o fBWO Pouiie )] ) (V1.3)
fBWn,d P aroie(F)df + fBWn'g Py gauche (f)df
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e Le MSE (Mean Squar Error) est 'un des récents indicateurs de linéarité, adapté aux
modulations quadratiques et considéré comme l'un des criteres vectoriels de
robustesse sur la qualité d’'une transmission.

Le MSE permet de quantifier I'erreur vectorielle engendrée par les non-linéarités de
'amplificateur de puissance. Celui-ci se calcule ainsi :

MSE[dB] = 10 x log,0E[|x(n) — y(n)|?] (V1.4)

Avec :
x(n) : représente le symbole n de référence idéalement attendu.
y(n) : représente le symbole n réellement obtenu.

Visuellement, les distorsions engendrées par les non-linéarités de I'amplificateur se
traduisent sur le diagramme complexe par des déformations, translations, rotations et
étalements de la constellation d’'un point en fonction des variations de I'enveloppe
d’excitation. La figure VI.23 représente les formes des symboles idéalement attendus
et ceux réellement obtenus.

Symboles réellement

A n
0 obtenus
*
*
A
Q Amplificateur b
de puissance .
° ° non-linéaire
1
I » »
. Symboles idéalement
| Qﬂ attendus
[ ] [ ]
[ ] [ ]
|

Figure V1.23 : Déformation, translation, rotation et étalement des constellations

Les résultats obtenus en termes d’ACLR; moyenne et de MSE avec et sans DPD sont
récapitulés sur le tableau VI.3 :
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Tableau V1.3 : Résultats de mesure d’ACLR et de MSE de 'APD-SE sans et avec DPD a
Ps Moy (t) ®34dBm. . L'amplificateur principal (Vg4s0=30V, lgs0=50mA/mm) et amplificateur auxiliaire

(Vaso=30V, Vgso=-6V).

QAM4 QAM16 QAM64 QAM256 | QAM1024
N Sans ACLR; [dBc] -34.5 -32 -31.4 31 31
% DPD MSE [dB] -36.8 -28 -26 -27 -30
I
) ACLR; [dBc] -52 -51 -50.02 -50.05 -49
= Avec
@ DPD MSE [dB] -47.5 -45.2 -44.9 -44.9 -44.9
o
§ ACLR; [dB] 175 19 18.62 19.05 18
ch Gain

MSE [dB] 10.7 17.2 18.9 17.9 14.9
N Sans ACLR; [dBc] -29 -27.5 -27.5 -27.5 -27.7
% DPD MSE [dB] -29 -26.4 -25 -27 -29.9
I
Q ACLR; [dBc] -32.1 -34.3 -33.9 -34 -33.9
% Avec
@ DPD MSE [dB] -32.1 -32.9 -32.3 -32.9 -33.4
o
§ ACLR; [dB] 3.1 6.8 6.4 6.50 6.2
g Gain

MSE [dB] 3.1 6.5 7.3 5.9 35
N Sans ACLR; [dBc] -25.50 -23.8 24 24 24
=
S DPD MSE [dB] -22.5 -19 -20 -24 -28.6
—
1l
2 Avec ACLR; [dBc] -26 24 -24.6 24 24
[
@ DPD MSE [dB] -24.2 -20 -21.2 -24.1 -28.6
®©
o
) ACLR; [dB] 0.5 0.2 0.6 0 0
g Gain
o MSE [dB] 1.7 1 1.2 0.1 0

D’aprés les résultats reportés sur le tableau ci-dessus, il s’avére que 'amélioration de la
linéarité en termes d’ACLR; et de MSE apportée par la DPD polynomiale dépend du type de
la modulation appliquée et de la largeur de la bande passante du signal en bande de base.

Il convient de remarquer que I'amélioration de la linéarité avec la DPD diminue avec
'augmentation de la largeur de la bande passante du signal en bande de base.

Le tableau VI.4 présente les figures des spectres de sortie ainsi que les niveaux
mesurés de compression du gain et de phase de 'APD-SE pour un signal modulé QAM256
avec et sans application de DPD pour les largeurs de bande passante de 30MHz et de

60MHz.
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Tableau V1.4 : Principales performances en linéarité mesurées de 'APD-DE pour un signal QAM256
sans et avec DPD a P yovy ~ 34dBm. L’amplificateur principal (V4s0=30V, lgso0=50mA/mm) et
amplificateur auxiliaire (Vgs0=30V, Vgso=-6V).
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D’autre part, il importe de remarquer que les lobes secondaires des spectres des
signaux de sortie mesurés sont déséquilibrés que ce soit avec ou sans DPD et quelle que
soit la largeur de la bande passante du signal en bande de base. Ceci peut étre di aux
variations des impédances de fermetures vues par les transistors constituant 'APD-SE le
long de la bande passante du signal en bande de base.

VI1.2.1.6. Influence des impédances de fermetures BF.

Suite aux observations précédentes concernant la dissymétrie des lobes secondaires
des spectres de signaux de sortie de 'APD-SE. Des actions de rétro-simulation ont été
menées.

Les impédances de fermeture des différents accés de I'amplificateur en basse fréquence
jouent un rdle déterminant et crucial quant a ses performances en termes de linéarité.

Afin que ces derniéres soient les meilleures possibles, les transistors constituant un
amplificateur de puissance doivent voir sur leurs acces drain et grille des impédances
purement réelles et de valeurs constantes en basses fréquence, du moins en bande de
base.

A cet effet, les circuits d’adaptation d’entrée et de sortie doivent assurer une bonne
adaptation aux fréquences RF et présenter aux transistors des impédances a partie
imaginaire idéalement nulle ou constante et a partie réelle constante et faible en bande de

base.

Des simulations fondées sur l'utilisation d’un signal deux tons ont été réalisées. Le
signal d’excitation est constitué de deux signaux de méme intensité et générés
respectivement aux fréquences porteuses fq; et fo,. La figure VI.24 présente le synoptique de
la schématique de simulation.

Principal  TUTRP
II
Circuits de
découplage BF ULRC ULRC
SignalCW(fgl) (CI) GaN

| / I+
Iul I|:l'|l'l Irmnn

Signal CW (f,,)

V

50Q

nonnEnnnn

. Auxiliaire TURA
Circuits de

découplage BF
(cn

ULRC ULRC
GaN

Figure VI.24 : Synoptique de la schématique de la simulation 2 tons CW.

Les variations des impédances présentées aux acces drain des transistors des deux
amplificateurs, principal (plan 7 p) et auxiliaire (plan 7 4) en fonction de la fréquences BF
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(en bande de base) et pour différents niveaux de puissance de sortie sont représentées sur
les figures du tableau VI.5.

Tableau VI.5 : Variations des impédances de charge vues par les transistors (principaux et auxiliaires)
sur leur acces drain en bande de base.

Amplificateur Principal (Vgso=30V, lgs50=50mA/mm)

400 6000
350 ___ TR Ps[dBm]: 5000
—_ 0 — a
T 300 — TR2 — 38 S, 4000
= 250+ — 42 & ]
E 00 o5 3000
= A 9 2000
@ 150 & ]
£ 400 £ 1000
50— 0

UI|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I '1000I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I
= N W = O O N 0O =2 a2 = N W B U N O =2 s
Af [MHz] Af [MHz]
Amplificateur Auxiliaire (Vgso=30V, Vg50=6V)
100—
_ = 507
(=) = .
5 &
3 € 500
_8000I|\|I|I|I|I|I|I|I|I|I _100_I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I
= N W B O D N 0O = a = N W ke O O N O =2 a a
OODDDDDDDSSg ODDDDDDDOSSg
Af [MHz] Af[MHz]

D’apres ces résultats, il devient évident que les impédances vues par 'ensemble des
transistors a leur accés drain en basses fréquence (aux voisinages de la bande de base)
varient de maniére considérable et particulierement a la fréquence 40MHz (résonance).

Dans l'optique de vérifier les résultats de ces simulations, des caractérisations 2-tons
supplémentaire de 'APD-SE ont été réalisées pour 3 configurations ol seul I'écart Af en
fréquence entre les raies fondamentales varie autour des fréquences centrale f.;=5.60GHz,
f:,=6.00GHz et f.3=6.40GHz:

e Configurationl : Af= 5MHz,
e Configuration2 : Af= 11MHz,
[ ]

Configuration3 : Af= 40MHz.

L’amplificateur principal est polarisé en classe AB/B: Vgs0=30V, l3s0=50mA/mm et
'amplificateur auxiliaire polarisé en classe C : Vy50=30V, Vgy5o=-6V.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 183
CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE e




Les figures données sur le tableau VI.6 comparent les niveaux des puissances de
sorties a toutes les fréquences Pg(nfy;+mfy,) et les niveaux de puissance d’'IMD3 et mesurés

pour les trois configurations.

Tableau VI.6 : IMD3 et Pg(nfo;+mfy,) mesurés de 'APD-SE pour Af = 5MHz, 11MHz et 40MHz autour
des fréquences centrales f.;=5.60GHz, f.,=6.00GHz et f.s=6.40GHz. Amplificateur principal (Vys=30V,
liso=50mA/mm) et Amplificateur auxiliaire (Vg4s0=30V, Vgso=-6V).

IMD3 en fonction de la somme des Ps(nfos+mfg,) en fonction de la somme des
puissances de sortie aux fréquences puissances de sortie aux fréquences
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Les résultats de mesures confortent bien les résultats de simulation. lls confirment que
les impédances basses fréguences vues par les transistors de chaque amplificateur
(principal et auxiliaire) présentent des parties réelles et des parties imaginaires variables en
fonction de la fréquence du signal en bande de base.
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VI1.2.2. APD a deux entrées RF (APD-DE).

Afin de pouvoir caractériser 'APD-DE au sein du laboratoire des caractérisations d’UMS,
un nouveau banc de mesure de puissance a deux excitations RF synchrones a été
développé.

Ce banc de mesure est fondé sur l'utilisation d’'un analyseur de réseaux microondes
PNA-X (N5245A — 10MHz~50GHz) de Keysight ©. Ce PNA-X permet de générer deux
sighaux RF distincts, synchrones, de méme fréquence, d’amplitude relative et de phase
relative ajustables. Avec ses options et ses configurations, cet instrument de mesure permet
d’explorer les diverses potentialités de I'architecture Doherty.

VI1.2.2.1. Synoptique de banc de mesure de puissance a deux voies d’excitation RF.

Le synoptique de ce banc de mesure a deux entrées RF est donné sur la figure VI.25 :

Oscilloscope

Te1,pNAX

40dB/25W
DC-18GHz

2-8GHz 2-8GHz (
o L
E—
2-26GHz | | 2-40GH:
2-8GHz 2-8GHz { ---------------
Pt
i
2-26GHz 2-40GHz

Amplificateurs Amplificateur ’ .
d’instrumentation1: d’instrumentation2: Coupleurs d’entrées
5,5-9GHz/ 5.7-7.5GHz/
2W/20dB 10W/17dB

Générateur de tension DC
Keysight

Figure VI.25 : Synoptique du nouveau banc de mesure de puissance a deux excitations RF
synchrones, de méme fréquence, d’amplitude et de déphasage contrblés.

VI.2.2.2. Procédure d’étalonnage du banc de mesure a deux voies RF.
Deux types d’étalonnage sont réalisés :

e FEtalonnage en puissance : il repose sur le méme raisonnement que celui employé
pour I'étalonnage en puissance du banc de mesure fort signal CW d’'UMS. Il est
réalisé en deux temps :

o Etalonnage en puissance aux deux entrées de 'APD :

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 185

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE Ime|



L’etalonnage absolu dans les plans d’entrée de 'APD (r,p et m, 4) consiste,
a l'aide d’'une sonde de puissance de référence reliée au PNA-X, a évaluer :

- Les pertes APgeqep(f) entre les plans gy, et m, p,
- Les pertes APgeqea(f) entre les plans my, et m a,
- Les pertes AP, p(f) entre les plans myq et 7.1 pya-x.
- Les pertes 4P, A(f) entre les plans mg; et e, pya-x-

La connaissance de APgenep(f), APgenealf), APep(f) et AP A(f) permet de
déduire précisément la puissance disponible P.p(f) et P.a(f) @ I'entrée de
'APD.

o Etalonnage en puissance a la sortie de 'APD :

Cette procédure consiste a connecter un acces d’entrée RF (planm,p ou planm, 4) a
I'acces de sortie RF (plan mgpys-x) & I'aide de la ligne de transmission « Thru » dont
la matrice [Sthy] €st connue. L'étalonnage absolu dans le plan de sortie de 'APD
(msapp) consiste a evaluer les pertes APy(f) entre les plans mg4pp €t mspya—x €N
tenant compte de [Stn] et du fait qu'en connexion directe : P¢(f)= Ps(f). La
connaissance de APg(f) permet de calculer les puissances Ps(f) a la sortie de 'APD.

o FEtalonnage en réflexion sur les deux voies d’entrée (accés SMA) de 'ADP-DE :

Cette procédure repose sur un étalonnage relatif permettant de prendre en compte
tous les parameétres d’erreurs relatifs a la mesure de rapports d’'ondes a la méme
fréquence. Cet étalonnage est basé sur I'utilisation des standards SOL (Short, Open,
Load,) et se compose de deux étapes :

o La premiére étape consiste a mesurer les ondes de puissance incidente et
réflechie dans le plan m.; py4—x €N connectant successivement les standards
discrets SOL (Short, Open, Load) dans le plan m, p du banc de mesure.

o La deuxiéme étape consiste a effectuer les mémes mesures des ondes de
tensions incidente et réflechie dans le plan m,; py4-x des trois standards SOL
dans le plan m, 4 du banc de mesure.

o L'option N5245A-088 est installée sur le PNA-X et permet le contréle du
déphasage entre les deux plans d’entrée RF (plan m, » et plan m, 4) de TADP-
DE sans en connaitre la valeur exacte. Effectivement, le déphasage
(A@rr inteme) des deux sources RF internes du PNA-X n’est pas directement
accessible sur le PNA-X. Seule, la phase A@q,es du rapport des ondes de
puissance mesurées dans les plans m.; pya—x €t Teppya—x €St modifiable.
AQres €t AQgrr ineme SONt  toutefois liés par I'équation suivante :
APrmes=APrr inemetA6 (AH est inconnu) en supposant que les chaines de
génération (7meal 7 et mpl my;) et de réception des signaux d’entrée
(7o nl me2pnax €t (mepl me1pnax) SONt linéaires et a temps de propagation de
groupe constants. La valeur exacte du déphasage A@app entre les plans m, p
et m, 4 est égale AQPapp=APmestAG (AG est inconnu). A@nes €st modifiable
mais, comme A#’ n’est pas connu, la valeur exacte du déphasage A@app entre
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les plans m,p et m, 4 reste inconnue dans ce banc de test. En revanche, si
A@nes varie entre 0° et 360° alors A@app. Varie aussi entre A9 et AG+360°.

VI.2.2.3. Résultats expérimentaux.

Une premiere caractérisation consiste donc a chercher la phase relative optimale
A@ppp_opt €Ntre les deux voies d'excitation RF permettant une meilleure recombinaison des
signaux délivrés par les deux amplificateurs (principal et auxiliaire) dans la charge externe.
Cette caractérisation est réalisée en faisant varier A@nes pour différents niveaux de
puissance d’entrée (Pq(f)= Pep(f)+Pea(f)) et @ mesurer puis tracer la puissance de sortie de
'APD-DE du déphasage (A@mes) lorsque les signaux d’excitation des deux voies (principale
et auxiliaire) ont une amplitude égale (Pe p(f)=Pea(f)).

La figure VI.26 présente les résultats de cette manipulation aux fréquences
fondamentales fy;=5.50GHz, f,=6.00GHz et f;3=6.50GHz. L’amplificateur principal est
polarisé en classe AB/B (Vgs0=30V, l3s0=25mA/mm) et 'amplificateur auxiliaire est polarisé en
classe C (Vyso=30V, Vyso=-6.50V).

f,=5.5GHz f,=6.0GHz
45 45

——Pe=8dBm ——Pe=15dBm ——Pe=8dBm ——Pe=15dBm
15 ——Pe=22dBm ——Pe=28dBm 15 | ——Pe=22dBm —— Pe=28dBm
——Pe=30dBm ——Pe=30dBm
10 ‘ : 10
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360 0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360
Phase relative [°] Phase relative [°]
f,=6.5GHz f,=6.5GHz
45 43 —
40 a_\ 41 F
B 39
35
30 | —\\ 37
=5 T T3 |
5 Iy
=] Vo o 33 |
kel heA
Z20 | T -
[-o a 31
15 —Pe=8dBm  ——Pe=15dBm 29
10 |+ —  Pe=22dBm  ——Pe=28dBm 27 ——Pe=8dBm ——Pe=15dBm  ——Pe=22dBm
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o L L L L L L L L L L L 23 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360 230 235 240 245 250 255 260 265 270 275 280 285 290
Phase relative [°] Phase relative [°]

Figure VI.26 : Puissance de sortie de 'APD_DE en fonction de Agnes. L’amplificateur principal est
polarisé en classe AB/B (V450=30V, l3s0=25mA/mm) et I'amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C
(Vaso=30V, Vgsp=-6.50V).

Aux différentes fréquences de la bande passante (fos, fo2, fo3) 'optimum de différence de
phase A@mes opt €St proche de —/2.

Une fois que le déphasage A@mes opt CONduisant & A@app ope €St déterminé, une
caractérisation des principales performances en puissance et en rendement de '’APD-DE est
réalisée pour cette valeur de A@mes_opt-
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L’APD-DE a alors été testé dans trois configurations distinctes, dans lesquelles seuls
changent :

e Les niveaux d’excitation relatifs de chaque étage.
e Les points de polarisation de chaque étage (principal et auxiliaire).
Les trois configurations suivantes de 'APD-DE ont été testées :

e La premiére configuration est nommée « AP classe AB ». Il s’agit simplement de la
mise en paralléle de deux amplificateurs classiques associés par une ligne A4 :

o Les deux amplificateurs (principal et auxiliaire) fonctionnent en classe AB au
méme point de polarisation,

o Les puissances d’entrée des deux amplificateurs P.p(f) et Pea(f) dans les
plans m, p et m, 4, Sont fixées a des valeurs identiques,

o Le déphasage A@mes opt €St fixé a -11/2.

e La deuxiéme configuration est appelée « APD-SE »: les deux amplificateurs
(principal et auxiliaire) fonctionnent comme dans une architecture classique.

o Lamplificateur principal est polarisé en classe AB/B (Vgs=30V,
|d50=25mA/mm) et,

o L’amplificateur auxiliaire est polarisé en classe C (Vys0=30V, Vy50=-6.50V),

o Les puissances d’entrée des deux amplificateurs P.p(f) et Pea(f) dans les
plans m, » et m, 4, Sont fixées a des valeurs identiques,

o Le déphasage A@mes opt €St fixé a -11/2.

e La troisieme configuration est appelée « APD-DE config.1 » : les deux amplificateurs
(principal et auxiliaire) fonctionnent différemment.

o L’amplificateur principal est polarisé en classe AB/B (Vgs0=30V,
|d50=25mA/mm).

o L’amplificateur auxiliaire est polarisé également en classe AB/B trés profonde
(Vdso=30V, Idso=5mA/mm).

e Les puissances d’entrée des deux amplificateurs P.p(f) et Pe a(f) dans les plans r, p
et m, 4 sont données sur la figure VI.27. La puissance d’excitation de 'amplificateur
principal Pep(f) augmente seule jusqu’au point de transition (a) ou I'amplificateur
auxiliaire rentre en jeu et commence a délivrer de la puissance et fait varier
limpédance de charge vue par 'amplificateur principal a son accés drain. Dans la
suite, cette variation différente des puissances sera appelée « préformation des
signaux » ou « signaux préformés ».
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Figure VI.27 : Puissances d’entrée des deux amplificateurs P p(f) et Pe A(f) dans les plans m, p
et m, 4. Principal (trait plein) et Auxiliaire (trait pointill€).

o Le déphasage A@mes opt €St fixé a -11/2.

Les résultats de rendement en fonction de la puissance de sortie de 'APD-DE dans les
trois configurations sont donnés sur la figure VI1.28.
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Figure V1.28: Principales performances en puissance et en rendement (PAE, G, et AAM/PM) des trois
configurations.

Ces résultats de mesures montrent que :
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e La PAE de 'APD-DE est équivalente a celle de 'APD-SE avec une amélioration
de 5 points a Ps yax,

e Le gain d’insertion (G,) de 'APD-DE est meilleur que celui de 'APD-SE et quasi-
équivalent a celui de 'AP classe AB,

e Le profil de la conversion de phase (AAM/PM) de 'APD-DE présente moins
d’ondulations que celui de 'APD-DE.

VI.2.2.4. Fonctionnement optimal des deux amplificateurs (principal et auxiliaire).

A OBOwax, I'excursion de tension de drain de 'amplificateur principal vgs(t) est maximale.
Par ailleurs, la puissance délivrée par 'amplificateur principal est relative a I'excursion de la
tension aux bornes de la charge de fermeture.

Afin d’élargir la plage de recul en puissance de sortie, il est possible de faire baisser la
tension de polarisation de drain de I'amplificateur principal et ainsi d’atteindre le maximum de
PAE pour des puissances de sortie inférieures a Ps ogo. Cependant, le fait de diminuer Vysop
et par conséquent Ps opo réduit la puissance de sortie maximale de I’APD. Pour compenser
cette perte de puissance de sortie il est possible d’augmenter la puissance de sortie de
'amplificateur auxiliaire. Ainsi, pour une méme puissance de sortie maximale de 'APD, une
plage de recul en puissance plus large est obtenue. Le principe en est illustré sur la figure
VI.29.

VdSO,PrinCipal = VdsO,Auiniaire = Cst.

Réduction de Vg, pyincipal Augmentation de Vg aiiaire

I 1L
— e —

Réduction de Vg pincip € Augmentation de Vo 4yiiiaire

Figure V1.29: Principe qualitatif d’élargissement de la plage d’OBO.

L’APD-DE a été caractérisé a la fréquence fondamentale f,=6.20GHz pour cinq
configurations distinctes : les trois configurations précédentes du paragraphe précédent et
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deux nouvelles pour lesquelles les points de polarisation de I'amplificateur principal et de

I'amplificateur auxiliaire sont modifiés comme indiqué dans le tableau VI.7.

Tableau VI.7 : Configurations testées de 'APD-DE.

APD-DE APD-DE APD-DE
AP classe AB | APD-SE ) ) .
config.1 config.2 config.3
| Classe AB/B Classe Classe Classe AB/B Classe AB/B
_ psop AB/B AB/B
2
e lgso p 100 50 25 25 25
= [mA/mm)]
a
Vasop [V] 30 30 30 25 22
| Classe AB/B Classe Classe Classe AB/B Classe AB/B
o DS0.A C AB/B
s
= laso,A 100 0 5 5 5
=] [mMA/mm)]
<
Viso.a [V] 30 30 30 32 32
Signaux Signaux Signaux
IP_ 1P, 1 >1 ) ] ) ] ) ]
’ ’ préformés préformés préformés
§=
T
o dso,A/Vdso,P 1 1 1 >1 >1
IdsO,A”dsO,P 1 0 ~1 ~1 ~1
OBO [dB] 0 <6 <6 >6 >6

Les amplitudes deux signaux d’excitation des deux amplificateurs (principal et auxiliaire)
des configurations APD-DE config.1, APD-DE config.2 et APD-DE config.3 sont données sur

la figure VI.30.
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Figure V1.30 : Amplitudes des signaux d'excitation. Principal (traits pleins) et Auxiliaire (traits
pointillés).
Pour toutes les configurations testées présentées dans le tableau précédent, le
déphasage A@Qmes opt €St fixé a -11/2.

La figure VI.31 compare les principales performances en puissance et en rendement
des cinqg configurations de 'APD-DE.

Mohammed AYAD | Thése de doctorat | Université de Limoges | 192

CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE ImEl|



—~—AP classe AB
45 ~ _o-APD-SE

40 | —*—APD-DE: config.1
—o—APD-DE: config.2
—¥—APD-DE: config.3

26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44
Ps [dBm] Ps [dBm]

Figure V1.31 : Principales performances en puissance et en rendement mesurées de 'APD-DE (5
configurations).

D’aprés ces résultats, il est possible de conclure que la préformation des signaux
d’entrée des deux amplificateurs (principal et auxiliaire) ainsi que le choix de leurs points de
polarisation relatifs permettent d’améliorer nettement les performances en puissance et en
rendement de 'ADP-DE indépendamment des tailles relatives des transistors le constituant.

La dissymétrie des tensions de polarisation de drain des deux amplificateurs (principal et
auxiliaire) a permis d’améliorer la PAE sur une trés large plage d’'OBO. A 8dB de recul en
puissance de sortie la PAE de 'APD-DE (config.3) est de 'ordre de 37% alors que celle de
'APD-DE (config.1) est de I'ordre 28%.

La polarisation de I'amplificateur auxiliaire en classe AB/B associée a la préformation
des signaux d’entrée a permis d’améliorer le G, de 'APD-DE ainsi que le AAM/PM.
VI.3. Conclusion.

Ce chapitre a présenté les résultats de mesures réalisés sur les amplificateurs de
puissance de type Doherty congus au cours de ce travail de doctorat.

Pour étre complet sur ces résultats, il est intéressant de les comparer a ceux publiés
jusqu’a présent.

Le tableau VI.8 présente I'état de I'art des Amplificateurs de Puissance Doherty en
nitrure de gallium. Des APD fondés sur ['utilisation des transistors HEMT GaN 0.25uym
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fonctionnant en bande C ont été intentionnellement choisis pour la comparaison avec les
amplificateurs APD-SE et APD-DE réalisés lors de ces travaux de these.

Tableau VI.8: Comparaison de I'APD-SE et de 'APD-DE avec d'autres APD de I'état de I'art mondial
fondés sur l'utilisation de la technologie HEMT GaN 0.25um.

[V1.8] [V1.9] [VI.10] [VI.11] | APD-SE APD-DE
Config.3
Année 2013 2014 2016 2017 2017 2017
Fréquence [GHZz] 6.65-7.35 | 5.8-8.8 6.50 6.7-7.3 | 5.50-6.50 | 5.50-6.50
G, bas niveau [0B] 10 7.5-10 18 15 11 12.5
Psvax [dBmM] 38 36 42 38 435 44
PAE @ OBO=6dB [%)] 412° 31-39 242 40 32-36 42
PAE @ OBO=9dB [%] 40*° 30-36 217 32 23 35
Surface puce GaN [mm? | 22.08 8.4 41 9 2.256 2.256
Encapsulation Puce nue | Puce nue | QFN 9x9 | Puce nue | QFN 8x8 | QFN 8x8

e L’indice (*) indique que la valeur renseignée sur le tableau est lue directement sur le

graphique.

¢ L’indice (°) indique que la valeur de la PAE n’a pas été renseignée sur l'article et que

la valeur figurant sur le tableau V.8 correspond au rendement de drain (n).

Il est difficile de comparer d’autres conceptions d’APD car les contraintes liées a
'environnement sont extrémement différentes.

Forcé est aussi de constater que dans la littérature il n’existe qu’un seul APD réalisé en
technologie Q-MMIC et encapsulé en boitier QFN [VI.10].
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Conclusion générale et perspectives

La gestion conjointe du rendement et de la linéarité des amplificateurs de puissance a
enveloppe variable constitue aujourd’hui un péle d'intérét pour les industriels des
équipements de radiocommunications (« télécoms »). Cet intérét a ouvert la voie a plusieurs
sujets de recherche et d’investigation.

Le travail présenté dans ce manuscrit, s’'inscrit dans le cadre d’un contrat CIFRE avec la
société UMS. Il est centré sur I'étude et la mise en ceuvre d’'une nouvelle méthode de
conception d’Amplificateur de Puissance Doherty a haut rendement fondé sur l'utilisation de
la technologie GaN associée a l'approche Quasi-MMIC ainsi qu’a des technologies
d’encapsulation plastique offrant une meilleure maitrise des comportements thermiques et
une grande aisance de manipulation des dispositifs.

La technique d’amplification Doherty a haut rendement est particulierement bien
adaptée lorsqu’elle est appliguée aux signaux utilisés par les systemes de
télécommunications actuels ayant un PAPR élevé et une distribution statistique d’enveloppe
centrée en-deca de la valeur créte d’enveloppe. Cette technique se distingue par sa
simplicité, sa robustesse et son efficacité.

Outre la recherche concernant I'amplification a haut rendement sous contrainte de
linéarité, I'idée directrice de ces travaux a été de proposer une solution a I'égard du besoin
accru de flexibilité en puissance et de robustesse a colt et cycle de fabrication réduits. Ces
derniers critéres permettent de répondre aux exigences d’industrialisation actuelles des
équipementiers « télécoms » en termes de performances énergétiques.

Ces travaux sont fondés sur l'utilisation de transistors HEMT AlGaN/GaN qui est une
technologie a matériau grand gap particulierement bien adaptée pour I'amplification de
puissance. Grace a la largeur de sa bande interdite, le GaN permet d’obtenir des
composants avec des densités de courant élevées et des tensions de claguage importantes.
Ces composants semblent apporter une solution viable aux demandes croissantes en
puissance concernant les amplificateurs hautes fréquences utilisés dans les
télécommunications. Pour répondre aux exigences d’intégration, de colt et des cycles de
fabrication : l'utilisation de la nouvelle technologie Quasi-MMIC (initiée par UMS il y a
quelques années) associée a la technique d’encapsulation en boitier constitue une avancée
trées prometteuse pour les nouvelles générations d’amplificateurs de tres fortes puissances.
L’'association de ces deux technologies offre des performances en rendement et en
puissance ainsi qu’une intégration proches de celles obtenues avec la technologie MMIC. En
revanche, les codts et les cycles de fabrication sont beaucoup plus attractifs pour la
technologie Quasi-MMIC. Le premier chapitre de ce manuscrit a présenté une synthése de
ces technologies et une justification de leur choix.

Parce que l'architecture Doherty permet une gestion conjointe du gain et du rendement
pour de larges plages de puissances de recul, le second chapitre a été consacré aux rappels
des définitions fondamentales :

e Des principales caractéristiques des signaux auxquels un amplificateur peut étre
soumis dans wune transmission de données pour des applications de
radiocommunications.
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o Des différentes grandeurs caractéristiques d’'un amplificateur de puissance pour
différents types de signaux d’excitation (signaux CW et modulés),

e Des principaux types de distorsions engendrées par les composants actifs non
linéaires.

La conception de I'architecture Doherty en hyperfréquence et plus particulierement en
bande C nécessite d’en comprendre le principe de fonctionnement et d’en connaitre I'état de
l'art avec les différentes déclinaisons des structures courantes qui ont été publiées. Le
chapitre 3 répond a ces objectifs en présentant I'analyse des variations théoriques des
impédances de charges des deux amplificateurs de I'architecture Doherty.

Le chapitre suivant est consacré a la description détaillée de la méthode de conception
de l'architecture Doherty. La détermination du point de transition optimal « a » nécessite la
visualisation des formes d’ondes de tension et courants aux bornes des sources de courant
non linéaires. Cette visualisation impose la détermination d’'un modeéle électrique le plus
précis possible des transistors GaN utilisés lors de la conception. Plusieurs campagnes de
mesures ont donc permis I'extraction d’'un modeéle électrique des transistors. Elles ont aussi
mis en évidence quelques effets de piéges et conduit a la validation du modele électrique
non-linéaire qui a ensuite été utilisé pour la conception. Au cours de ces travaux
expérimentaux, une campagne de mesures innovantes a été mise en ceuvre : elle est fondée
sur une étude des formes d’onde des tensions et courants aux accés des transistors GH25
pour obtenir une adaptation d’impédance de charge sur de larges plages de recul en
puissance de sortie. Ces mesures temporelles aux accés extrinseques des composants
hyperfréquences constituent une caractérisation fonctionnelle & variation de charge (« Load-
pull ») spécifique pour I'application Doherty. Elles ont permis d’extraire un modéle électrique
simplifi€ non linéaire du transistor GH25 & son acces drain. Ce modéle permet selon la
largeur de 'OBO imposée par le cahier des charges de déduire la taille du transistor
auxiliaire par rapport a celle du transistor principal. || permet aussi d’extraire la constante de
temps de sortie au point OBO maximum permettant d’estimer la largeur de la bande
passante maximale atteignable par 'amplificateur Doherty final.

Le chapitre 5 présente une application de la méthode décrite dans le chapitre précédent
pour concevoir des architectures Doherty conventionnelle dans la gamme des 20 Watts a
haut rendement, & 6GHz en technologie Q-MMIC encapsulée en boitier plastique QFN. Deux
architectures ont été congues : la premiere a une seule entrée RF (APD-SE) et la seconde a
deux entrées RF (APD-DE). Selon la méthode théorique précédente concernant les tailles
des transistors pour répondre au mieux au cahier des charges, les barrettes de transistors
« 2XTZ1S08X275 » avec 8 transistors (8 doigts de grille de 275um de développement) ont
été choisies, caractérisées et modélisées. Puis la méthode expérimentale d’étude des
variations des impédances de charge et de source orientée Doherty décrite précédemment a
été appliquée sur les modéles des barrettes. Cette étude a aussi été complétée par la
détermination des zones d'immittances de charge a éviter aux fréquences harmoniques 2 et
3 pour optimiser les performances des amplificateurs (principal et auxiliaire). L’application de
la méthode théorique de détermination des limitations de bande passante des barrettes des
deux étages a ensuite été appliquée (théoréme de Wheeler-Lopez). Une bande passante
d’adaptation de 1.62 GHz maximale autour de la fréquence centrale f, = 6GHz a été obtenue
pour deux éléments d’adaptation de sortie idéaux (circuit passif de type Tchebycheff), pour
un module de coefficient de réflexion de sortie minimum acceptable égal a 0.2 et avec prise
en compte des fils d’interconnexion et du combineur de sortie en technologie Quasi-MMIC.
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L’utilisation de cette technologie qui nécessite des fils d’'interconnexion a aussi conduit a
introduire des lignes d’offset qui permettent de réaliser une transformation parfaite entre
deux résistances (différentes pour chaque amplificateur) tout au long du back-off.

Les synthéses des deux circuits d’entrée (APD-SE et APD-DE) et de sortie ont ensuite
été réalisées a l'aide de simulations conjointes électriques/électromagnétiques 2.5D et 3D.
Ces synthéses ont intégré la conception des transitions entre les barrettes de puissances
GH25 et les circuits d’adaptation ULRC pour garantir le maintien des performances en
puissance et en rendement sur une bande passante de 1GHz autour de la fréquence
centrale de travail de 6GHz. Ces conceptions ont aussi pris en compte les contraintes
associées a I'assemblage dans les boitiers QFN tout en veillant & ce que 'ensemble soit
stable (stabilité linéaire et non linéaire).

Le dernier chapitre de ce manuscrit présente les résultats expérimentaux obtenus sur
plusieurs échantillons des démonstrateurs d’architectures Doherty congus précédemment
(APD-SE et APD-DE).

Les résultats obtenus a ce jour sur cette architecture Doherty dépassent le cahier des
charges initial et sont dans 'état de I'art mondial méme s'il reste difficile de comparer ces
réalisations a codt réduit avec d’autres technologies beaucoup plus couteuses.

Ces résultats (reproductibles sur plusieurs circuits d’évaluation) ont aussi été comparés
aux simulations d’'une part et a des solutions d’amplifications plus classiques (Classe AB)
d’autre part. L’architecture Doherty montre clairement des performances plus élevées en
termes de rendement sur une plage de puissance de sortie allant jusqu’a 9 dB d’OBO. Par
ailleurs, une assez bonne concordance avec les données simulées est observée.

Les architectures Doherty mises au point dans ce mémoire peuvent étre linéarisées sur
de larges bandes passantes méme si 'amélioration décroit avec I'augmentation de cette
largeur de bande passante.

Une des originalités de ce travail concerne la caractérisation des architectures Doherty a
double entrée congue au cours de ces travaux. Un banc spécifique a été mis en ceuvre a
UMS : il est fondé sur l'utilisation de deux sources d’excitation CW RF synchrones générant
deux signaux a des fréquences identiques dont les amplitudes relatives et de phases
relatives sont ajustables. Ce banc a permis des caractérisations quasi-statiques de 'APD-DE
dont les niveaux de puissance sur chaque entrée sont contrélés (contrdle du point de
transition) et dont le déphasage est fixé a une valeur optimale qui permet de maximiser la
puissance de sortie. Cette caractérisation a permis de montrer que cette préformation quasi
statique des signaux d’entrée de I'architecture Doherty permet d’améliorer la PAE sur une
large plage d’'OBO (6dB) tout en améliorant spectaculairement la linéarité en termes de
AAM/PM.

Ce travail initié au cours de cette thése mérite d’étre prolongé par une expérimentation
dynamique et non plus quasi-statique. Le banc de caractérisation développé par L. Ayari est
une base expérimentale qui devrait permettre de tester ces amplificateurs Doherty a deux
entrées avec des signaux modulés préformés pour assurer la conservation de l'intégrité des
signaux en sortie de I'architecture Doherty.

Ces types d’architectures d’APD sont amenés a se développer a l'avenir mais elles
impliquent l'utilisation de technologies mixtes pour associer la génération de la préformation
de signaux et les architectures d’amplification hyperfréquences. La montée en fréquence est
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elle aussi inévitable et nécessitera alors une intégration plus forte et la nécessité d’un choix
de technologie MMIC pour laquelle il s’agira de démontrer que les conclusions données dans
ces travaux sont aussi valides.

Une perspective a donner a ce travail consisterait donc a associer des techniques de
modulation (numérique ou analogique) de polarisation (de drain et/ou de grille) a
I'architecture Doherty afin d’étudier la possibilité d’améliorer la linéarité. La difficulté majeure
dans l'association de ces techniques réside dans la recherche de solutions qui permettent
qgue le rendement global ne soit pas trop affecté par la consommation du modulateur de
polarisation.

Une autre perspective a donner a ce travail concerne I'étude menée sur les impédances
de fermeture basses fréquences. La mise en ceuvre d’'une méthode (simulation et/ou
expérimentale) de variation de charge basses fréquences pour déterminer les impédances
optimales a présenter en fonction des signaux modulés d’excitations. Cette perspective
impligue de travailler dans le domaine temporel en mesure mais aussi en simulation
(transitoire d’enveloppe ou transitoire et/ou co-simulation Circuit/Systéme).

Les démonstrateurs présentés dans ce mémoire sont les premiers amplificateurs de
type Doherty congus a UMS. Les résultats de caractérisation des deux amplificateurs
réalisés (APD-SE et APD-DE) ont validé la méthode de conception de ces architectures
Doherty. Cette méthode est applicable aussi bien pour des approches Quasi-MMIC que pour
des approches MMIC. Elle est appropriée aussi bien aux basses fréquences qu’aux
fréquences millimétriques. Elle a est utilisée maintenant & UMS pour concevoir d’autres
architectures Doherty en technologie Quasi-MMIC répondant a un besoin industriel du
secteur des Télécommunications pour des applications 5G.
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Etude et Conception d’amplificateurs DOHERTY GaN en technologie Quasi-MMIC en
bande C

Ce travail répond a un besoin industriel accru en termes d’amplification des signaux sur porteuses a
enveloppes variables utilisés par les systemes de télécommunications actuels. Ces signaux disposent
d'un fort PAPR et d’une distribution statistique d’enveloppe centrée en-deca de la valeur créte
d’enveloppe. La raison pour laquelle les industriels télécoms requierent alors des amplificateurs de
tres fortes puissances de sortie, robustes, fiables et ayant une dépense énergétique optimale le long
de la dynamique d’enveloppe associée a un niveau de linéarité acceptable. Ce document expose les
résultats d’étude et de réalisation de deux Amplificateurs de Puissance Doherty (APD) a haut
rendement encapsulés en boitiers plastiques QFN. Le premier est un amplificateur Doherty
symétrique classique (APD-SE) et le second est un amplificateur a deux entrées RF (APD-DE). Ces
démonstrateurs fonctionnant en bande C sont fondés sur l'utilisation de la technologie Quasi-MMIC
associant des barrettes de puissance a base des transistors HEMTs AlGaN/GaN sur SiC a des
circuits d’adaptation en technologie ULRC. L’approche Quasi-MMIC associée a la solution
d’encapsulation plastique QFN permettant une meilleure gestion des comportements thermiques offre
des performances électriques similaires a celles de la technologie MMIC avec des colts et des cycles
de fabrication trés attractifs. Durant ces travaux, une nouvelle méthode d’évaluation des transistors
dédiés a la conception d’amplificateurs Doherty a été développée et mise en ceuvre. L'utilisation
intensive des simulations électromagnétiques 2.5D et 3D a permis de bien prendre en compte les
effets de couplages entre les différents circuits dans I'environnement du boitier QFN. Les résultats des
tests des amplificateurs réalisés fonctionnant sur une bande de 1GHz ont permis de valider la
méthode de conception et ont montré que les concepts avancés associés a I'approche Quasi-MMIC
ainsi qu’a des technologies d’encapsulation plastique, peuvent générer des fonctions micro-ondes
innovantes. Les caractérisations de I'APD-DE ont relevé I'intérét inhérent a la préformation des
signaux d’excitation et des points de polarisation de chaque étage de 'amplificateur.

Mots-clés : Amplificateur de puissance Doherty, HEMT GaN, Quasi-MMIC, Signaux sur porteuse a
enveloppe variable, Boitier plastique QFN, Amplificateur Doherty & deux entrées, DPD, Amplificateur
de puissance Classe AB, Bande C

Study and conception of GaN Doherty amplifiers in Quasi-MMIC technology on C band

This work responds to an increased industrial need for on carrier signals with variable envelope
amplification used by current telecommunications systems. These signals have a strong PAPR and an
envelope statistical distribution centred below the envelope peak value, the reason why the telecom
industrialists then require a robust and reliable high power amplifiers having an energy expenditure
along of the envelope dynamics associated with an acceptable level of linearity. This document
presents the results of the study and realization of two, high efficiency, Doherty Power Amplifiers
(DPA) encapsulated in QFN plastic packages. The first is a conventional Doherty power Amplifier
(DPA-SE) and the second is a dual-input Doherty power amplifier (DPA-DE). These C-band
demonstrators are based on the use of Quasi-MMIC technology combining power bars based on the
AlGaN/GaN transistors on SiC to matching circuits in ULRC technology. The Quasi-MMIC approach
combined with Quasi-MMIC approach combined with QFN plastic package solution for better thermal
behaviour management offers electrical performances similar to those of MMIC technology with very
attractive coasts and manufacturing cycles. During this work, a new evaluation method for the
transistors dedicated to the design of DPA was developed and implemented. The intensive use of
2.5D and 3D electromagnetic simulations made it possible to take into account the coupling effects
existing between the different circuits in the QFN package environment. The results of the tests of the
amplifiers realised and operating on 1GHz bandwidth validated the design method and showed that
the advanced concepts associated with the Quasi-MMIC approach as well as plastic encapsulation
technologies can generate innovative microwave functions. The characterizations of the DPA-DE have
noted the interest inherent in the preformation of the excitation signals and the bias points of each
stage of the amplifier.

Keywords: Doherty Power Amplifier, GaN HEMT, Quasi-MMIC, Modulated signals, QFN plastic
Packaging, Dual Input Doherty, DPD, Class AB power amplifier, C band.



