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Anthony DISSERAND

Introduction générale

L’activité économique et sociale d’un pays développé est fortement dépendante de
ses infrastructures de communications. Celles-ci sont extrémement présentes dans notre
environnement, sous forme filaire (téléphonie fixe, réseaux fibrés, ...) et sans fils (téléphonie
mobile, WiFi, télévision, communications spatiales, ...). Elles sont une source impor-
tante de développement économique et technique, issues d’un besoin du grand public
[10] se répercutant sur les acteurs industriels [11] et les organismes de recherches du secteur.

Ces évolutions des systemes communicants, notamment sans fils, permettant de répondre
aux besoins commerciaux et utilitaires, passeront par la numérisation des chaines d’émission-
réception et par la conception de chaines de transmission plus sobres d’un point de vue
énergétique, et ce, sans dégrader les performances (puissance et qualité) des signaux en
transmis.

Une rupture technologique a eu lieu suite aux recherches menées durant ces trente
dernieres années. Celles-ci ont permis de mettre au point des composants dits a large
bande interdite comme le nitrure de gallium (GaN) posssédant des qualités intrinseques
remarquables. Les plus importants centres de recherches et industries se sont ainsi portés
sur I’étude du GaN, matériau clé pour la réalisation de transistors capables de travailler a
hautes fréquences, fortes puissances et sous des condiditions de températures élevées.
L’intérét de ces composants peut étre appréciée en observant les activités économiques des
fonderies et le dynamisme de rachat de ces dernieres par des industries de plus grandes
envergures : les américains Cree, devenus Wolfspeed ainsi que Nitronex racheté par Macom
en 2014, les japonais Fujitsu et Mitsubishi ou encore les européens United Monolithic
Semiconductors et Ommic.

Ces technologies, arrivant a maturité, sont utilisées pour répondre aux besoins indus-
triels. Nous nous concentrerons, dans cette these, sur ’application de ces composants a la
réduction de la consommation des émetteurs radio-fréquence. Ces travaux ont pour but
d’explorer des solutions permettant la réduction des pertes énergétiques des émetteurs
RF, celles-ci impactant fortement les dimensions des dispositifs de gestion thermique et de
génération énergétique.

La réduction du cout énergétique des chaines d’émissions peut se voir de différentes
fagons. Pour une gestion flexible des émetteurs, il est indispensable de concevoir des
blocs de puissance dont les entrées seront commandées numériquement et dont la sobriété
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Introduction générale

énergétique est avérée. Nous parlons ici d’amplificateurs en classe D ou S [12] basés sur
des commutateurs de puissance a fort rendement.

De méme, la gestion dynamique de la polarisation des amplificateurs de puissance RF dans
une chaine d’émission est un enjeu majeur des systemes de communications modernes.
Elle permet de faire fonctionner les amplificateurs a leur rendement énergétique maximum
tout en préservant I'intégrité des signaux transmis.

Le CNES a été novateur sur le sujet et a porté avec le laboratoire Xlim et Thales
Alenia Space, une R&T sur ce theme de recherche. Ces travaux de these ont pour but
d’explorer des solutions permettant la réduction des pertes énergétiques dans 1'étage de
puissance des émetteurs RF.

Le premier chapitre de ce manuscrit présente le contexte de ces travaux avec un point
bibliographique sur les circuits en commutation pour 'amplification de puissance, que ce
soit pour les modulateurs de polarisation ou pour des architectures dédiées.

Le cceur de ce travail de these concerne des cellules de commutations de puissances
qui feront 'objet du Chapitre II. Une analyse du principe de fonctionnement de la cellule
de commutation en technologie GaN avec son évolution de la technologie hybride a son
implémentation MMIC sera détaillée.

La mise en ceuvre de ces commutateurs dans le cadre d’un systeme d’amplification de
puissance a gestion de polarisation fera 'objet du troisieme chapitre, qui proposera deux
applications RF : la premiere est 'envelope tracking (discret et continue), la seconde est
une nouvelle architecture de modulateur de puissance vectoriel basée sur une gestion de la
consommation.

Le dernier chapitre sera, quant a lui, dédié a la conception et a la mise en ceuvre d’un
amplificateur de puissance a commandes numériques, basé sur une architecture de type
pont en H, liant simplicité de fonctionnement et performances énergétiques prometteuses
pour les recherches a venir.

Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance [@)ev-ncn |
fonctionnant en commutation.
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Chapitre 1 - Circuits en commutation pour ’amplification de puissance

1 Génération de puissance pour les télécommunications

RF

1.1 Chaine d’émission radiofréquence

L’objectif d'un systeme de télécommunication est de transmettre un message (En-
veloppe) sur de longues distances, et ce, au travers d’un milieu (Canal de propagation)
pouvant étre un support solide (cable, fibre...) ou libre (transmissions sans fil — Figure.l.1).

Génération Numérisation
de signaux en bande Modulation Amplification Filtrage Emission
Analogiques de base

&

”

S
A

N

|
|
: Canal de
, transmission !
!

A=\ 10 1oV
B N S
****** 00

S
:

Convertisseur Amplifi-
Numérique Démodulation Filtrage cateur Réception
analogique Faible Bruit

FIGURE 1.1 — Synoptique d’une chaine de transmission RF.

La longueur du canal de transmission et I'atténuation linéique qu’il impose au signal a
transmettre ne permet généralement pas la transmission d’une (ou plusieurs) enveloppe
sous sa forme originale (en bande de base). Les transmissions hertziennes se basent donc
sur une transposition des signaux a transmettre vers les hautes fréquences. Ainsi, 'impact
du canal et les différentes parties de la chaine de transmission sont limitées. Les premieres
modulations (analogiques — Figure.l.2) se déclinaient le plus souvent sous trois aspects :

La modulation d’amplitude consiste a multiplier le signal en bande de base par
un autre signal haute fréquence de forme sinusoidale (porteuse — Figure.l.2(a)).

La modulation de fréquence consiste a faire varier la fréquence porteuse en fonc-
tion de l'enveloppe du signal a transmettre (Figure.l.2(b)).

La modulation de phase consiste a faire varier la phase instantanée du signal en
fonction de la dérivée de I'enveloppe du signal d’entrée (Figure.l.2(b)).

De nos jours, les signaux a transmettre sont plus complexes et ont engendré de nouveaux

types de modulations, mettant notamment en jeu des combinaisons d’amplitudes et de
phase [13, 14].
Avant d’étre émis, le signal est numérisé puis les séquences binaires (images de I'enveloppe)
sont réparties suivant deux signaux I et (Q qui sont tous deux recombinés en quadrature
(Figure.1.3). Ainsi, nous obtenons une constellation de symboles ayant chacun une amplitude
(I.1) et une phase (1.2) qui leur est propre.

Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance [@)ev-ncno |
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F1GURE 1.2 — Représentation des différents types de modulation analogiques.
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F1GURE 1.3 — Exemple de constellation dans le cas d’une modulation QAM16 (S : Amplitude
du symbole et ¢ : Phase du symbole).
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D’autres types de modulation 1Q couramment utilisés [13] sont présentés Figure 1.4.
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FIGURE 1.4 — Exemples de constellations courantes.
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Chapitre 1 - Circuits en commutation pour I’amplification de puissance

1.1.1 Impact des modulations sur les amplificateurs

L’un des éléments les plus critiques d'une chaine de transmission RF est I’amplificateur
de puissance (PA), il s’agit en effet du plus important consommateur d’énergie des systemes
de télécommunication actuels (50 a 80% de la consommation globale d’une station de
base [15]). Dans le but d’améliorer les performances liées aux systemes d’amplification,
différentes pistes et options sont investiguées, celles-ci peuvent se décliner de différentes
fagons, a commencer par la modification des technologies, qui peuvent permettre a une
meéme architecture d’atteindre des niveaux de performances supérieurs. Les architectures
sont également une source d’évolution importante des chaines de transmission RF ; mais
leur développement nécessite des études approfondies du comportement temporel (lié &
la qualité des informations traitées) et fréquentiel (notamment & cause des contraintes
d’utilisation des bandes de fréquences allouées par les organismes agréés).

Nous étudierons donc dans ce chapitre les différents moyens connus d’optimiser les amplifica-
teurs de puissance. Ces différentes analyses nous permettront de comparer les performances
des méthodes d’amplifications existantes.

Les signaux modulés les plus utilisés mettent en jeu des combinaisons de modulation de
phase et d’amplitudes, voire méme de fréquences [16], dans ces conditions, il est important
de définir les grandeurs impactant 'amplification de puissance :

La puissance d’enveloppe se définit comme étant le produit tension/courant moyen
sur une période RF.

La puissance moyenne d’enveloppe correspond a la moyenne de la puissance ins-
tantanée sur une trame (fréquence de la bande de base).

Peak to Average Power Ratio (PAPR) est le rapport entre la puissance créte
(maximum) et la puissance moyenne (Figure.l.5).

La fonction de densité de probabilité de puissance (PDF) représente la répartition
statistique de la puissance du signal.

’ —— Enveloppe —— Porteuse ‘

40

Fmax
20 \i\‘ll‘\l\i i\\l\\l\\l‘\l\lllll\ I' Pmoy _ _

\ \H (i WW | UJ\ I W

300 400 500
Temps

Tensions (V)

F1GURE 1.5 — Exemple de modulation et illustration des grandeurs significatives.

L’évolution des technologies incite a augmenter les débits d’information transmises
par les systemes de télécommunication, ce qui a pour conséquence d’augmenter les PAPR
(Tab I.1), correspondant a un étalement important de la PDF a l'entrée des PA.
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Standard Année de Bande Efficacité PAPR
Lancement | Passante Spectrale (dB)
(MHz) (bps/Hz)

2G cellular GSM 1991 0.2 0.17 0.0
Digital TV DVB-H 2007 8 0.28 8.0
2.75G cellular | GSM+EDGE 2003 0.2 0.33 3.5
3G cellular WCDMA FDD 2001 5 0.51 7.0
Digital TV DVB-T 1997 8 0.55 8.0
Wi-Fi IEEE 802.11a/g 2003 20 0.90 9.0
WIMAX IEEE 802.16d 2004 20 1.20 8.5
Wi-Fi IEEE 802.11n 2007 20 2.40 9.0
3.5G cellular | HSDPA 2007 5 2.88 8.0
3.9G cellular | LTE 2009 20 8.00 10.0

Tableau I.1 — Récapitulatif des PAPR de différents standards de télécommunication [7].

Pour respecter les criteres de linéarité, les concepteurs d’amplificateurs de puissance
sur-dimensionnent ceux-ci pour qu'ils fonctionnent avec un fort recul en puissance (Back-
OFF, Fig 1.6). Cette méthode impose un fonctionnement de 'amplificateur en zone linéaire
impliquant une réduction significative du rendement.

[ [ , Back-off
40 |- Puissance de sortie : 150
— R PDF |
é _— Rendement ‘ 140 (:-::DU
= =
g 20| 5
: a0 2
2 =
o @
2 =3
L 120
g 0 o
; ‘ 10 K
n 1 1 3
= | S
Q“ _20 [ | :
| | ‘Z | :U | 0
| 19 2
—40 —20 0 = 20 40

Puissance d’entrée (dBm)

F1GURE 1.6 — Illustration du recul en puissance et impact du décalage de la PDF sur le
rendement des PA.

Les performances d'une chaine d’émission radiofréquence sont conditionnées par deux
critéres que sont la linéarité (indicateur de I'intégrité du signal transmis) et le rendement
(indiquant lefficacité avec laquelle la conversion d’énergie DC-RF est réalisée). La linéarité
est un aspect essentiel du comportement d'un systeme destiné a transmettre un signal.
Cette grandeur permet de connaitre les distorsions apportées par un composant ou systeme
sur le signal transmis. Nous définirons ici quelques grandeurs relatives a cette mesure
de linéarité. De fagon basique, le rapport des puissances de sortie et d’entrée (AM-AM),
régulierement comparable au gain, donne une information graphique sur les zones de
fonctionnements linéaires ou non d’'un systeme. Couplé a ’analyse de ’évolution de la
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Chapitre 1 - Circuits en commutation pour ’amplification de puissance

phase de sortie par rapport a la puissance d’entrée (AM-PM), il est possible de déterminer
I'impact d’un dispositif sur le signal qui transite. L’AM-PM est particulierement sensible
dans le cas de modulation de phase ou de fréquence [17].

Ces grandeurs ne sont cependant pas sufisantes pour traduire les performances en
linéarité du systeme lors de sa mise en ceuvre, il existe donc d’autres Figures de mérites
que sont le taux de dispersion de puissance sur les fréquences proches (ACPR — Adgacent
Channel Power Ratio, Figure.I.7(a)) et lamplitude d’erreur du vecteur portant un symbole
a transmettre (EVM — Error Vector Magnitude, Figure.l.7(b)). Lors du design d'un
systeme, le cahier des charges de celui-ci impose des valeurs d’EVM et d’ACPR maximales
liées aux contraintes de largeurs de bandes autorisées (pour ’ACPR) ou au support de
transmission et systemes de réception (dans le cas de 'EVM).

Lobes Secondaires ‘

° ° °
pe AQI}EVI\I
YD) At
= ° ° + ° °
=}
M
= R
y >
z
& ° ° - ; °
= Qm
2B}
A —
Bande utile ° ° °
Fréquence (Hz)
(a) ACPR (b) EVM

FIGURE 1.7 — Représentation symbolique des différents indicateurs de linéarités (EVM et
ACPR).

Chacune de ces grandeurs est prévisible, I’ACPR est lié (dans le cas d’amplificateur)
aux distorsions AM-AM et AM-PM lorsque les puissances d’entrée sont élevées. Ces
distorsions imposent un étalement fréquentiel de la puissance en sortie. Nous définissons
I’ACPR comme étant la différence (en dB) entre les niveaux de puissance dans la bande et
dans les lobes secondaires. La répartition de ces puissances se fait sur les multiples de la
porteuse dans le cas d'une porteuse unique, mais dans le cas d'un systeme d’amplification
mettant en ceuvre plusieurs porteuses (& fi et fy), chacune des fréquences (xm - fi £n- fo)
recoit une portion de puissance issue des effets non linéaires du systeme. La puissance
de ces raies d’intermodulation (/My) est liée a leur ordre (N = |n| + |m|). La Figure
[.8 montre que la répartition fréquentielle de ces intermodulations est liée a leur ordre.
Les intermodulations d’ordre pair se situent en basses fréquences et autour des multiples
pairs de la porteuse tandis que les intermodulations d’ordre impair se situent autour de la
porteuse et au-dela autour des multiples impairs [18].
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FIGURE 1.8 — Illustration de I'intermodulation jusqu’a 'ordre 7 (I'ordre des raies est noté
au-dessus de celles-ci).

L’EVM (Error Vector Magnitude) est proportionnel a la perte des informations conte-
nues dans le signal transmis. Lorsqu’un symbole transite par un élément de la chaine
d’émission ou de réception, il voit sa phase et son amplitude modifiées, 'EVM représente ce
vecteur de modification, il se mesure donc en bande de base sur une représentation 1Q) des
symboles d’entrée et de sortie, tel qu'indiqué Figure 1.7(b). Dans le cas d’une modulation
a plusieurs symboles, 'EVM retenu est la moyenne des EVM de chaque symbole normalisé
par rapport au module maximum [19] tel que le montre I’équation (I.3).

Nbsymboles

1 1
S Nb A]'52ymb + AQiymb <I3)
max symboles symb—=1

EVM(%) =

Le second aspect essentiel du comportement de la chaine d’émission RF concerne
I’énergie nécessaire pour la faire fonctionner. Le rendement d'un élément de la chaine
correspond au taux de conversion de la puissance d’alimentation continue en puissance
RF utile (fournie a la charge). A chaque élément correspond une puissance dissipée (1.4 -
Figure 1.9) qui est fonction des formes d’ondes.

Pin + P;. = Pout + Pyiss (1.4)
Lac.
7Pin Fonction 7P0ut

Pd&

FIGURE 1.9 — Tllustration du bilan de puissance en lien avec un systeme (Amplificateur de
puissance).

Dans les calculs de rendement, il est important de connaitre le role de chaque acces,
il nous permet de déterminer quelle composante du signal est utile au calcul de celui-ci,
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Chapitre 1 - Circuits en commutation pour ’amplification de puissance

les puissances d’entrée et de sortie correspondent a des signaux alternatifs (fréquences
non-nulles) et la composante DC correspond a un simple produit tension courant en sortie
de l'alimentation. Rigoureusement, le rendement est donc le rapport entre ’apport en
puissance RF du systeme et la puissance continue consommée (1.5). Il est également appelé
PAE (Power Added Efficiency) :

Pout — Pi Puiss
_ oo Ty 1 (L5)

Pdc Pdc

n= PAE

D’un point de vue pratique, lorsque la puissance d’entrée est tres faible devant la
puissance de sortie, nous définissons un rendement de sortie (np - 1.6) :

Pout
Pdc

Np = (1.6)

1.2 Les transistors HEMT en technologie GalN

Le transistor constitue le cceur des circuits actifs. Les différentes applications et
secteurs d’activités (télécommunication, spatiale, militaire ...) nécessitant la mise en ceuvre
de circuits actifs hautes performances ont incité au développement des technologies se
positionnant dans différentes applications en fonction de leurs potentiels (gain, bruit,
linéarité, rendement, fréquence maximum ...). La majorité des transistors utilisés dans les
télécommunications actuelles appartiennent a deux grandes familles :

Les Transistors a jonctions, parmi lesquels se trouvent les transistors bipolaires
(BJT) et les transistors a hétérojonction (HBT) commandés par le courant présenté
sur l'acces base.

Les transistors a effet de champs, incluant notamment les transistors basés sur
'association de métal, d’oxyde et d'un semiconducteur (MOSFET). Cette famille
de transistor est commandée par la différence de potentiel présente entre les acces
grille et source. La variante de ces structures la plus rependue aujourd’hui dans

les systemes radio fréquence est la structure dite a haute mobilité électronique
(HEMT).

Nous ne décrirons ici que les transistors a effet de champ ainsi que la variante HEMT

qui tirent parti de deux propriétés complémentaires dans les applications visées. Leur
premier avantage est de fonctionner plus haut en fréquence que la majorité des transistors
bipolaires (notamment grace a une capacité d’acces plus faible [17]) et le second concerne
I'utilisation de matériaux a grand gap permettant un transport de puissance élevé.
Les transistors a effet de champs (FET) sont des composants a trois acces. Le courant
circulant entre les acces de drain et de source est controlé par la différence de potentiel
appliquée entre la grille et la source. Lorsque cette différence de potentiel (Vgs) est
fortement négative, le champ électrique sous 1’électrode de grille crée une zone de charge
et d’espace (ZCE) dépeuplée de charges mobiles. L’appauvrissement en charges mobiles
entraine une réduction de la section effective du canal drain-source, limitant ainsi le courant
traversant le canal.
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1.2.1 Le transistor HEMT

De par sa structure, le transistor HEMT est différent des FET. Son architecture basée
sur 'empilement de matériaux grand-gap différents [20] crée une interface sur lesquels les
niveaux de Fermi des deux matériaux s’alignent. Cet alignement entraine la discontinuité
des bandes de valence et de conduction, imposant ainsi un minimum local de 1’énergie
potentielle. Dans cette configuration physique, les électrons sont confinés a l'interface
[21]. Cette interface inter-matériaux est extrémement fine et contient des électrons ne
pouvant se déplacer que dans la direction parallele aux couches; cette zone est appelée
2-dimensional electron gas (2DEG, Figure.1.10).

Source Grille Drain

Barriére n+

. e —

Buffer p

Substrat

F1GURE 1.10 — Empilement des couches de semi-conducteurs permettant le fonctionnement
des transistors HEMTSs. Le substrat est souvent choisi en fonction de ses propriétés
thermiques et de son cout.

2DEG

Le confinement des électrons dans le 2DEG permet d’atteindre de forts niveaux de
mobilité électronique [21] et de fortes densités de courant lors de 'utilisation a fréquences
élevées. Ce type de transistor a la possibilité d’étre exploité dans de nombreuses applications,
et ce jusqu’a des fréquences extrémement élevées [22]. Les caractéristiques de ces transistors
vont étre fortement impactées par 'association des matériaux [23]. Ces dernieres années
ont vu évoluer ces assemblages de fagon a atteindre des techniques de commandes évoluées
et demandées par les utilisateurs [6]. Les commandes actuelles de ces composants sont
dites normally-on, ce qui correspond a une conduction du courant dans le canal 2DEG
lorsque le potentiel présent entre la grille et la source est nul. Lorsque cette tension est
réduite (Vgs<0), le nombre de porteurs majoritaires dans le 2DEG est réduit, ce qui a
pour conséquence I'affaiblissement du courant traversant ce canal. De méme que pour les
FET, la premiere tension négative Vgs pour laquelle le courant dans le canal drain-source
est nul est appelée tension de pincement (Vp — Figure.l.11).
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Lds(4) Vgs~2V

0.6 +
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0.3 | /
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> - - -
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F1cURE [.11 — Caractéristique en courant et tension d'un transistor HEMT normally-on.

L’autre type de composant (normally-off) présente une tension de pincement (Vp)
supérieure ou égale a 0V, ce qui permet d’assurer la non-conduction du courant lors d’une
défaillance des circuits de commande du transistor.

1.2.2 La technologie GaN

Les matériaux utilisés dans les structures HEMT's sont des facteurs de performances,
le choix de ceux-ci doit étre fait en fonction des applications visées. Les systemes de
puissances hyperfréquences ont notamment besoin de composants capables de fonctionner
haut en fréquence tout en pouvant traiter des puissances importantes. De facon a classer
les différents matériaux, nous utilisons la Figure de mérite de Johnson [24] mettant en
opposition les puissances, fréquences maximales et matériaux mis en jeu (Figure.l.12 et
1.2).

Largeur Vitesse de Diamant
de bande . —  @GaN
. . saturation
interdite —— 4H-SiC
—— GaAs
— Si
Conductivité Fréquence
thermique maximum
Champ de FOM de
claquage Johnson

F1GURE 1.12 — Comparaison des différents matériaux utilisés pour la réalisation de transistor
a l'aide de la Figure de mérite de Johnson. Toutes les valeurs sont normalisées vis-a-vis du
diamant.

Les transistors a base de diamant étant extrémement chers et non-matures a ’heure
actuelle, ceux a base de GaN présentent actuellement des combinaisons de performances
inégalées :

Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance [@)v-ncno |
fonctionnant en commutation.



Anthony DISSERAND

Gap (eV) | Champ de | Vitesse de | Conductivité| Johnson
claquage saturation thermique FOM
(MV/em) | (10%cm/v) | (KW /cm)
Diamant 5.45 5.6 2.7 20 50.4
GaN 3.39 3.3 2.5 1.3 27.5
4H-SiC 3.26 3 3.3-4.5 20
GaAs 1.42 0.4 1 0.43 2.7
Si 1.1 0.3 1 1.5 1

Tableau 1.2 — Table des caractéristiques des matériaux |8, 9].

Vitesse de saturation élevée, permettant le travail a haute fréquence,

Grand Gap, impliquant un fort champ de claquage et permettant ainsi I'utilisation
de ces transistors sous fortes polarisations.

Les propriétés de ce matériau en font donc un candidat idéal pour les applications RF,
qu’il s’agisse d’amplification de puissance ou de conversion de puissance [25].

1.2.3 Modele électrique d’un transistor HEMT GaN

Pour étre utilisé dans un outil de simulation, il est nécessaire de modéliser les transistors,
le modele du composant doit prendre en compte les effets physiques de ’assemblage des
matériaux. Le cceur du modele d'un transistor est la source de courant [26] donnant lieu a
I'effet transistor. A cette source sont rajoutés les effets capacitifs, résistifs et les effets de
diodes dus a la juxtaposition des couches. Ces éléments forment la partie intrinseque du
transistor (Figure.l.13).

LH RH :
Grille w :
Chg 3

Substrat

Source

FiGURE 1.13 — Modele générique de transistors HEMT incluant la source de courant, les
éléments passifs non linéaires intrinseques et les modeles équivalents des acces extrinseques

[1].

Les équations permettant, a partir des mesures, de déterminer les éléments du modele
sont présentées dans [27]. La partie extrinseque du transistor représente les pads d’acces
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et sont représentés par des modeles électroniques de lignes de transmissions. Les modeles
basiques de transistors ne prennent en compte que les sources de courant. Certains modeles
plus évolués peuvent prendre en compte les aspects thermiques [28], les effets de pieges ou
peuvent décrire le fonctionnement du transistor en inverse (lorsque le courant se propage
de la source vers le drain [29]).

1.3 Le HEMT GalN en commutation

Pour bien appréhender ces travaux de these, il est nécessaire de décrire 'intéréet et le
principe de fonctionnement des transistors en commutation. Un transistor utilisé comme
commutateur possede deux zones de fonctionnement, 1'une correspond a un court-circuit
entre son drain et sa source (transistor saturé) et l'autre est assimilable & un circuit
ouvert (transistor bloqué). Chacun de ces états est déterminé par la tension de commande
entre la grille et la source du transistor en commutation. Dans le cas d'un transistor
normalement conducteur (normally-on), la zone de saturation correspond a une tension de
commande proche de 0V et la zone de blocage est choisie en fixant la commande en dessous
de la tension de pincement du transistor. La Figure .14 présente les caractéristiques
tensions/courants d’un transistor HEMT normally-on; la coloration du réseau “I(V)”
représente la puissance dissipée a l'intérieur méme de ce transistor.

T T 100
2 |
80
E.
2
11 8 =
— 60 3
é =
=] w
= ol 1 F {40 5
D~
Bloqué i
0 2
1k i
| | | | | | | | | | | 0
-5 —4 -3 -2 -1 0 10 20 30 40 50

Ves(V) Vds(V)

FIGURE 1.14 — Réseaux I(V) d’un transistor et zones de fonctionnement saturé/bloqué.

Nous pouvons nous rendre compte sur cette Figure que durant 1’état bloqué (Vgs < 0V),
le transistor ne dissipe pas de puissance, cependant, lors de I’état saturé, la tension drain-
source du transistor n’est pas nulle. Nous avons donc lors de I’état saturé un fort courant
qui traverse le canal drain source du transistor aux bornes duquel une tension est présente ;
nous observons ici I'effet de la résistance équivalente du canal drain-source du transistor
lors de son état dit ON, cette résistance est appelée Roy et sera d’autant plus faible que le
transistor aura un développement de grille important (un courant plus important pourra
traverser le transistor sans faire varier la tension Vds).

2 Amplification de puissance a haut rendement

L’une des principales applications des transistors est I’amplification, cette fonction
consiste a convertir de ’énergie continue (DC) en puissance RF utile. Les premieres
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architectures d’amplificateurs étaient basées sur 'utilisation de tubes. Ceux-ci sont encore
tres présents dans un grand nombre d’applications telles que les télécommunications
spatiales, notamment parcequ’ils présentent un tres fort rendement sur de larges bandes
passantes et qu’ils peuvent délivrer des puissances tres supérieures aux SSPAs (Solid State
Power Amplifier). Mais leur poids et leur encombrement sont des obstacles, que ce soit
pour la miniaturisation des dispositifs commerciaux, pour la montée en fréquence des
systemes de télécommunication ou, dans le cas du spatial, le colit engendré par la masse
de tels systemes.

Depuis les années 1980 et ’apparition des transistors a 1’état solides ayant de faibles
dimensions et poids [30], les méthodes d’amplifications ont été transposées a ceux-ci,
qu'il s’agisse des classes de fonctionnement linéaires (classe A, AB), présentant de faibles
rendements, ou qu’il s’agisse de classes présentant un compromis rendement /linéarité plus
intéressant, mettant en jeu par exemple la gestion des formes d’ondes tensions/courants
au niveau de la source de courant du transistor (Classe F et F~1 [31]).

Toutes ces architectures a base de composants a 1’état solides sont utilisées dans un
tres grand nombre d’applications télécom ou radar, mais aucune ne permet actuellement
de supplanter le compromis rendement/bande passante des amplificateurs a tubes. C’est
pourquoi, de nombreuses études visent a utiliser des composants en commutation (fort
rendement) fonctionnant & haute fréquence (classes D, S, E). Cette approche d’architectures
en commutation doit permettre d’atteindre une bande relative de 100%, mais leur fréquence
de fonctionnement est fortement limitée par les technologies a ’état solides et les techniques
de commandes numériques.

2.1 Les Amplificateurs Classe E

L’amplificateur classe E a été développé en 1975 par Nathan O. Sokal et Alan D. Sokal
(32, 33], il est constitué d’un seul transistor en commutation (ON lorsque Vgs(t) ~ 0 et
OFF lorsque Vgs(t) ~ Vp). La différence entre la topologie de 'amplificateur classe E et
celle des autres classes d’amplification est que le transistor est chargé par une capacité
parallele (Figure 1.15).

Vdo

Idg

IcV

: 1 i

Fi1GURE 1.15 — Topologie d’amplificateurs de puissance fonctionnant en classe E avec une
capacité de shunt.

L’explication de son fonctionnement a suscité un grand nombre de publications [34,
35, 36). Il apparait que le rendement d’un tel amplificateur pourrait approcher les 100%,
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mais les pertes liées aux non-idéalités des composants dégradent ces performances; en
comparaison a la classe B, cette topologie permettrait de réduire les pertes d'un facteur 2
137].

De facon a simplifier I’étude de cette classe, nous posons les hypotheses suivantes :

— Le transistor est un commutateur parfait,

— L’inductance de choc Lg est suffisamment importante pour étre considérée idéale,

— Le filtre est idéal, la tension aux bornes de la charge est donc parfaitement si-
nusoidale,

— Le rapport cyclique est de 50%.

Le transistor fonctionnant en commutation idéale, nous étudierons ce systeme en deux
étapes, celles-ci correspondront donc aux deux états du transistor (saturé puis bloqué)
tout en respectant les équations garantissant le fonctionnement optimal de 'amplificateur

classe E (I.7 - 1.8) :

Vd8(0)|9:27m = O (17)

dVds(0)

—_— =0 L.8
do [0=27n ( )

Nous commencerons par étudier ce circuit lorsque le transistor est a I'état ON (saturé -
1.9) :
dVds(6)
do

Sachant que le filtre est idéal, il est possible d’écrire la relation (I1.10) régissant le
courant traversant le transistor (ici ¢ est introduit par 'inductance Ly) :

1.(0) = wC =0 (1.9)

I(Q) = Id() + IC(Q) + ]RL(G) = [do + ]RL sin(@ -+ QO) (110)

Or, les conditions initiales imposent un courant I(6) nul lorsque 6 = 0, nous obtenons
donc (I.11) :
Idy = —Igpsin(0 + ¢) (L.11)

Soit un courant traversant le transistor (1.12) :
I(0) = IgL [sin(0 + ) — sin(p)] (1.12)

Nous considérons maintenant le commutateur bloqué pour m < 6 < 27. Le transistor
étant un commutateur parfait, aucun courant ne le traverse ; cependant, un courant est
maintenant présent dans la branche de la capacité car celle-ci n’est plus court-circuitée
(L.13) :

Ce courant associé a la capacité permet de déterminer la tension engendrée aux bornes
du transistor (1.14) :

%
Vds(0) = % / L.(6)d0 = i ([dob + T cos(6 + 0) — Ty, cos(0)] (1.14)

Cette tension Vds(f) combinée a I’équation (I.7) nous permet de déterminer I’angle
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optimum (¢) ainsi que 'inductance (Lx) qui permet de 'obtenir (I.15) :

—IrL
w

[sin(¢) (0 — ) + cos(p) + cos(d + ¢)} = 0= ¢ = arctan (_72> ~ —0,57rad
(1.15)

Aprés modifications des formules via 1’équation (I.11) de fagon & pouvoir les normaliser
vis-a-vis de Idy (1.16 - 1.17), nous pourrons en tracer les allures.

Idy (1 + cos(#) — Z sin(6 st0<f<m
[(9):{00( ) ’ (>) st <0<2rm (I.16)
0 st0<f<m
vds(6) = { I [ — 3% — Zcos(f) —sin(f)] sim <6 <27 (L.17)
—Ids(é) 30 :
= 5 —Vds(9) ||
g
5 2| |
S 2 =
= 3
ERE 1 il |
0 | = i
0 a2 T a2 on 0 05 1 15 2 25 3
O(rad) Vds (V)

(a) courant et tension aux bornes du transistor  (b) Droite de charge de amplificateur classe E
de commutation. chargé par une capacité de shunt.

FI1GURE .16 — Courbes de tension,courant et cycle de charge de I’amplificateur classe E
idéal chargé par une capacité parallele de 90pF a T00MHz.

La Figure 1.16 montre que les courants/tensions aux bornes du transistor ne se super-
posent jamais, ceci implique qu’aucune puissance n’est dissipée par celui-ci, le rendement de
drain est donc de 100%. La puissance délivrée a la charge est donc identique a la puissance
fournie par l'alimentation, en utilisant ’équation (I1.18), il est possible de déterminer
simplement la valeur des différents composants [38].

1
Vdo . Id(] - §VRL[RL (118)
Un rendement de 100% n’est cependant pas atteignable, en effet, les courants et tensions

aux bornes du transistor en commutation ne peuvent pas étre nuls [39]. Le rendement
d’un tel amplificateur est donc généralement inférieur a 95% (Figure 1.3) :
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| Référence [ [0] | 41 | 2] ] [43] | [44] ]
Rendement de Drain || 93.1% 93.6% 94.6% 85% 94.6%
Puissance de Sortie 32.6W 26.8W 31W 90W-180W | 13.18W
Fréquence 4 MHz | 13.6 MHz | 13.56 MHz | 1200 MHz | 5800 MHz

Tableau 1.3 — Rendements et puissances des différents travaux mettant en ceuvre des
amplificateurs de puissance en classe E.

Cette classe de fonctionnement étant basée sur un réseau d’adaptation de sortie passif,
il est possible de I'implémenter de différentes fagons, notamment a 1’aide de lignes. Les
différents réseaux d’adaptation basés sur des lignes permettent d’influer sur des parametres
d’amplifications, dont le rendement et le gain [45].
Il apparait que le fonctionnement optimal de cette classe ne serait pas celui présenté
ci-dessus [46]. En effet, il est possible de déplacer le point d’inflexion de la tension Drain-
Source du transistor en commutation lors de I'état OFF de celui-ci en modifiant la
valeur des composants du circuit de charge (Figure 1.17). Dans ces nouvelles conditions,
une augmentation de la puissance de sortie sans pour autant augmenter la puissance
continue d’alimentation est envisageable. L’application de ces modifications [47] permet
une augmentation du rendement de 'amplificateur de 'ordre de 4pts.

31 --- Ids(0) ||

Courent(A), Tension (V)

0 (rad)

FI1GURE .17 — Représentation de la tension aux bornes du transistor, et des modifications
qui lui sont imposées lors de la variation des différents éléments du circuit de charge.

2.2 Les Amplificateurs Classe D

L’amplificateur classe D, tel que nous ’aborderons ici, a été développé en 1959 par
P. J. Baxandall [48] dans le but de réaliser des oscillateurs a hautes performances, il se
décline également sous une forme d’amplificateur conventionnel, ne fonctionnant pas en
commutation, mais se présentant comme deux amplificateurs classe B associés en push-pull
[49]. Aujourd’hui, sa premiéere utilisation est 'amplification & haut rendement de signaux
audio (basses fréquences). Cet amplificateur a la particularité de faire fonctionner deux
dispositifs en commutation [50].
La principale limite a I'utilisation de ces amplificateurs classe D est liée a cette particularité,
car de nos jours, méme si un composant en commutation a un rendement proche de 100%,
il n’est pas aisé de générer les signaux de commande adéquats en haute fréquence [37, 51].
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L’amplificateur classe D peut se présenter sous deux formes distinctes dont le fonction-
nement differe [52]. Ils sont connus sous les noms de “mode tension” (Figure.l.18(a)) et
“mode courant” (Fig 1.18(b)).

Vaa

**********

Commande
—

Commande g, T Charae
: 9e Commande {ommande
1 1 1 o X
(a) Classe D mode Tension. (b) Classe D mode Courant.

FI1GURE 1.18 — Schémas simplifiés des classes D modes tension et courant.

Dans I'amplificateur classe D mode tension, les commutateurs sont placés de facon a
obtenir a leurs bornes des tensions de formes carrées auxquels correspondent des formes
d’ondes de courant semi-sinusoidales. Les éléments filtrants (inductances et capacités)
permettent d’obtenir sur la charge un signal a la fréquence fondamentale. Contrairement
au mode tension, le mode courant met en ceuvre deux commutateurs imposant a leurs
bornes un courant de forme carrée, ce qui implique des tensions semi-sinusoidales.
Comme nous ’avons vu précédemment, les commutateurs peuvent étre des transistors.
Les montages amplificateurs en classe D sont tres souvent réalisés a base de transistor
MOSFET ou Bipolaires [53] notamment car il est plus aisé de piloter un transistor bipolaire
a “émetteur flottant” (S; Figure.l.18(a)) qu'un transistor FET normaly-ON a “source
flottante”. De plus lors du design d'un amplificateur classe D mode courant, les différentes
capacités Cy, sont prisent en compte dans le filtre de sortie.

La montée en fréquence de 'amplificateur classe D est un défi qui peut étre relevé en
développant une commande adaptée de facon a faire commuter des transistors rapides et
capables de véhiculer de la puissance malgré une configuration “source flottante”.

Nous commencerons par décrire de facon détaillée le fonctionnement de I'amplificateur
classe D tension avant de décrire plus rapidement le fonctionnement de I’amplificateur
classe D courant dont le fonctionnement est similaire.

2.2.1 Classe D tension

La Figure 1.19(a) rappelle le circuit simplifié de 'amplificateur classe D tension sur
lequel une capacité de découplage a été ajoutée pour protéger la source de tension continue
des signaux RF engendrés par la commutation des transistors [54]. Plusieurs schémas
détaillés des éléments réels a mettre en ceuvre pour le bon fonctionnement de ’amplificateur
classe D tension sont présentés dans [38]. Lors de I’étude, cette structure va étre développée
en utilisant les éléments les plus importants des transistors dans le cas d’une utilisation
en commutation. Ces éléments sont les principales clés et limitations du fonctionnement
de I'amplificateur classe D tension. En effet, la fonction “commutateur” est la base de
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larchitecture, mais la résistance en série (Rony.,, Fig. 1.19(b)) limite le fonctionnement
basse fréquence de 'amplificateur de puissance, en étant un élément dissipatif entre la
source de puissance et la charge ; en revanche, la capacité parallele (Cdsr, ) a peu d’effet en
basse fréquence, mais impacte directement le signal de sortie pour des fréquences élevées
par son comportement filtrant [55].

Vaa

Vaa

Commande
—

Commande

Charge

Commande Charge

(a) Montage réel de 'amplificateur classe D ten- (b) Montage de Pamplificateur avec un modele
sion. équivalent simple de transistor.

FIGURE 1.19 — Schémas équivalents de 'amplificateur classe D mode tension.

Lors de cette étude, nous considererons les deux intérrupteurs (77 et T3) commandés

de fagon complémentaire (nécessaire au bon fonctionnement de 'amplificateur classe D)

avec un rapport cyclique de 50%. Nous considererons également le filtre (L, C') idéal et

centré autour de la fréquence de commutation, ce qui implique sur la charge un courant
décrit Eq. (1.19) :

iRL (9) = [RL sm(@) (119)

Les capacités (C'dsr, ) ne permettent pas la conduction du courant continu, nous pouvons
donc facilement définir les deux configurations du circuit étudié pour en comprendre le
fonctionnement (Fig. 1.20).

Nous considérons donc les commandes dans l'ordre décrit ci-dessous (Egs. 1.20 et 1.21) :

| fermé 0<O0<m
T { ouvert m™ <0 <2w (1.20)
ouwvert 0 <0 <m
L { fermé w <0 <2rm (I.21)

Cela nous permet d’écrire les relations de courants et tensions suivantes (Egs. 1.22 et 1.23) :

Vdd
— _— <0<
Ids1(f) = { Fovr,+FRz =7 (1.22)
0 T<6<2r
Ve, (0) 0 0<f6<m (1.23)
= Vdd-R .
Ry m T < 6 S 2

La tension moyenne appliquée a la charge, en considérant un rapport cyclique de 50%,
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Vaa

(a) Configuration lors de 1’état on. (b) Configuration lors de 'état off.

FIGURE [.20 — Schémas équivalents de I'amplificateur classe D lors de ses états on et off.

est (Eq. [.24) : Vi i
L

2 Rp+ Rong,

Ce qui correspond a une puissance délivrée a une charge réelle < Pr, > (Eq. 1.25) :

< Vg, >= (I.24)

Vdd* - Ry,

< Prp >=
Ar 2(RL + Rony,)

(1.25)

La puissance consommée par I"amplificateur est définie équation 1.26 :

Vdd?
RONT1 —+ RL)2

Poe = 5 (1.26)

Soit un rendement (hors effets transitoires) décrit Eq. 1.27 :

< PRL > 1
Np = = Ron (127)
PDC RLTI + 1

Nous allons maintenant prendre en compte les pertes occasionnées par les capacités C'ds
(en négligeant les résistances ON des transistors). Pour cela, nous définissons le courant
traversant ces capacités (i,, Eq. 1.28) puis calculons les puissances que chacune d’entre
elles dissipe lors d'une charge ou décharge (Eq. 1.29) :

I(0) = Cdsmgoe(,@ ) (1.28)
1 2
Pdissc = 7 / I.(0"YVe (000 = —7”; Cds Vdd® = fVdd*Cds (1.29)
™ Jo ™

Soit une puissance dissipée accumulant les quatre charges et décharges des capacités
(Eq. 1.30) :
Pdissc,,, = 4Vdd*fCds (1.30)
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Il est possible de dissocier Ron,, du rendement (Eq. 1.27) de fagon & observer I'impact
des capacités Cds (Eq. 1.31) :

AVdd*fCds

Vdd?
2Ry,

Rendp,.,, =1 =1—-8R.fCds (1.31)

Au vu des Eq. .27 et 1.31, il est possible déterminer le rendement en fonction des deux
éléments que sont Ron,, et Cds (Eq. 1.32) :

1 8- fCds

_ N 1.32
7K/Dc’cls//Ron ROR'I‘LLTl + 1 ROnT]_ + RL ( )

Nous pouvons voir ici que le rendement de telles architectures peut s’approcher de 100%
lorsque les résistances ON des transistors sont nulles, que le filtre est parfaitement centré
a fo et que les commutations présentent des pentes infinies (cela implique un controle
parfait de tous les harmoniques - condition limite de la classe F). Le point dur n’est
cependant pas soulevé dans cette description, il concerne la commande du commutateur
Sy (Figure. 1.18(a)). Pour pouvoir amplifier de la puissance (plus d'une dizaine de watts)
a des fréquences importantes, 'utilisation de transistors GaN est indispensable, mais cette
technologie propose peu de transistor normmally-off commercial. Il est donc nécessaire de
concevoir des drivers de grille [56] qui & partir d’un signal de commande simple (référencé
a la masse) soient capables de piloter ce commutateur [57].

2.2.2 Classe D courant

De fagon a simplifier I’étude de 'amplificateur classe D mode courant, nous considérerons
le filtre et les commutateurs comme idéaux ; de méme que précédemment, la premiere
demi-période correspond a I'état fermé du commutateur 1 représenté par un transistor
sur la Figure.l.21, et inversement, le commutateur 2 sera fermé lors de la deuxiéme
demi-période (Eq.1.33), (Eq.1.34).

| fermé 0<O<m
T { ouvert m™<0 <2 (1.33)
ouwvert 0 <0<
T { fermé m< 0 <27 (I.34)

Dans ces conditions, le courant traversant la charge (I;,:) peut se définir (Eq.1.35) :

. —I;e 0< 0<m . 4 . 1. 1
L (0) = { L. r<f<or = Idc; (sm(&) + gsm(%) + gsm(56) + ) (1.35)

Le filtre centré a fy étant considéré idéal, nous définissons la tension aux bornes de la
charge (Eq.1.36) :

Vinr(0) = Varsin(0) — Ry Ly —sin(0) (1.36)
T

Les inductances de choc imposent une tension moyenne V,; sur le drain de chacun des
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Vdd Vdd

FIGURE [.21 — Classe D mode courant avec les différentes tensions et différents courants
mis en jeux.

transistors 7 et T, d’ou (Eq.L.37) :

1 2
| Vee(0)df = Vyq (1.37)
2w Jo
d’ou (1.38) :
LRIt = Vg
(1.38)
Ver = mVaa
Les équations (1.36) et (1.38) nous permettent de déterminer le courant I, :
w2 Vad
lje = —— 1.39
“T 4R (1-39)

L’application d’une simple loi des noeuds nous permet de déterminer les courants
I451(0) (1.40) et I452(0) (1.41) :

- 21, 0< 0<m
Las1(0) —{ 0 x<f<on (1.40)

0 0<0<m

Lasa(0) = { 215, ™< 0 <2m (L.41)

De méme, une simple application de la loi des mailles permet d’obtenir I’expression
des tensions aux bornes des commutateurs (1.42), (1.43) :

. VRLQ 0<O0<nm
Vasi(0) —{ 0 v 0<2m (1.42)

0 0<f<m

VdSQ(e) - { —VRL(Q) m << 9 S 27T (143)

Une décomposition de ces courants et tensions permet d’apprécier 'effet de cette
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topologie sur les impédances vues a chaque harmonique :

s . 2 2 2
Vis1(0) = Vdd+§Vdd52n(9)— 5 1Vddcos(29) —p 1Vddcos(49)— o 1Vddcos(69) —_.
(1.44)
Lion(0) = Lio + ~Lsin(6) + —Iesin(36) + —Lisin(50) + (1.45)
dsl = (¢ . deSth 3 deStNn 5 deStNA OV ) — ..... .
T , 2 2
Vis2(0) = Vga— §Vddsm(9) - dedcos(%) - dedcos(M) - 62—_Vddcos(69) —
(1.46)
Lia(8) = Lue — ~Lusin(8) — —=Lusin(30) — — Losin(50) — (147)
as2(0) = Lac — —Lacsin 5 Laesin p-Lacsin(50) — ... :

Ces formules (1.44), (1.45), (1.46), (1.47) nous permettent de conclure que les harmo-
niques de Vyg (0) et Vg (6) ont des amplitudes identiques et représentent des courts-circuits
aux harmoniques impaires. Inversement, les courants (Iys1(0) et Iz2(0)) présentent une
meéme amplitude déphasée de 180° et présentent des circuits ouverts aux harmoniques
pairs.

Il est donc possible de faire un lien entre 'amplificateur classe F [58] et le classe D courant,
qui peut étre vu comme un classe F push-pull [59].

Connaissant les ondes de tension (I1.38) et courant (1.39), nous pouvons calculer les
différentes puissances en jeu :

7T2V2
Py = Va2l dd 1.48
d dd4Ld 2RL ( )
Ve 172Vdd
Pp; = = = (1.49)

2 R, 2 R;

Le rendement étant ici le rapport des puissances fournies par 1’alimentation (1.48) et
délivrées a la charge (1.49), il est de 100%. Mais ces équations considérent cependant une
charge différentielle et des commutateurs idéaux ; 'insertion des résistances ON [60] et
OFF des transistors, ainsi que la capacité Cgs permettrait d’obtenir des puissances et
rendements plus réalistes (Voir paragraphe classe D tension et [61]).

3 Architectures d’amplificateurs mettant en ceuvre
la modulation de polarisation

Les amplificateurs en commutation présentent un rendement important, mais sont peu
courants de par leur complexité de mise en ceuvre aux fréquences microondes.
Les amplificateurs de puissance conventionnels (sinusoidaux ou & mise en forme temporelle)
présentent des lieux de rendements maximums étroits et non corrélés avec la probabilité
de présence des signaux a amplifier. De plus, I'utilisation de ces amplificateurs sous de
forts reculs en puissance pour répondre aux contraintes de linéarité, réduit sensiblement le
rendement moyen de 1’étage de puissance. En analysant les équations des classes d’amplifi-
cations sinusoidales, nous pouvons nous rendre compte que le seul moyen d’augmenter
le rendement est de réduire le rapport Pdc/Pondamentar [94]. Ce rapport mets en jeu
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Pdc, fixée par I'utilisateur et Prondamentar 1i¢ a la modulation. Lors de I'utilisation a forte
puissance de sortie, ce rapport est faible (Pdc = Pout = Pfopdamentar) Mais si la puissance
d’entrée est faible, alors Pfondamentar (faible également) fait fortement augmenter le rapport
donnant lieu a d’importantes pertes énergétiques (Figure.l.22).

‘ —— Enveloppe — Tension DC —— Porteuse ‘
Tensions (V)

FicUrE [.22 — Tllustration des pertes lors de 'utilisation d’un amplificateur avec une
polarisation fixe.

Deux méthodes ont été pensées pour limiter cette dissipation. La premiere, 1’ Envelope
Elimination and Restoration (EER), a pour principe de faire fonctionner 'amplificateur
avec une puissance d’entrée constante, puis de faire varier dynamiquement son gain (via la
polarisation de drain) pour moduler la puissance de sortie. La seconde méthode, I’ Envelope
Tracking (ET), vise a modifier dynamiquement le rapport Pdc/Pfondamentar € modulant
la polarisation de I'amplificateur (Figure.l.23).

‘ —— Enveloppe — Tension DC —— Porteuse ‘
Tensions (V)

20 I Puissance Dissipée

» Temps

—20

FicUre [.23 — Hlustration des pertes lors de 'utilisation d’un amplificateur avec une
polarisation modulée.

3.1 Envelope Elimination and Restoration

La méthode d’ Envelope Elimination and Restoration (EER) également appelée méthode
de Kahn[62] permet d’amplifier linéairement un signal de forte puissance en utilisant des
composants non linéaires. Pour cela, le signal d’entrée (complexe) est séparé en deux
modulations :

Une modulation d’amplitude image de la puissance de I'enveloppe d’entrée (basse
fréquence).

Une modulation de phase dont I’enveloppe est constante.
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Seule la modulation de phase va étre appliquée a I'entrée RF de I’amplificateur. L’enveloppe
d’entrée étant constante, le PA sera fait de fagon a présenter un maximum de rendement a
cette puissance, et ce, pour différentes polarisations.

La modulation d’amplitude va étre amplifiée (fonction basse fréquence) puis appliquée sur
le drain du PA (polarisation) pour controler son gain, faisant varier sa puissance de sortie
(Figure.1.24). Ce PA fonctionne comme un amplificateur saturé a gain variable controlé
par sa polarisation de drain.

Alimentation DC

Loi de Commande Modulateur de Polarisation

Détecteur d’Enveloppe

RFin  ——0

B Limitation

10 10
0 DN ]
—10 —10 |
e
5

0 5 10 0

FIGURE 1.24 — Synoptique de la méthode de Kahn (EER).

Le maintien du PA en saturation permet I’amplification de puissance a fort rendement,
quelque soit le type de modulation [63, 64]. Cependant, pour respecter les critéres de
linéarité nécessaires aux télécommunications, il est important de synchroniser les voies
RF et BF, qui contiennent respectivement les informations de phase et d’amplitude
de chaque symbole [65]. La linéarité va également étre fortement conditionnée par la
qualité d’amplification du modulateur de polarisation et de la conversion PM/AM de
I'amplificateur [66]. Pour minimiser les non-linéarités de cette architecture, des systemes
de pré-distorsions et d’asservissement sont couramment appliqués aux synchroniseurs de
phase et au modulateur de polarisation [67].

3.2 Envelope Tracking

La seconde méthode permettant 'amélioration du rendement et/ou de la linéarité
fonctionne, non plus en faisant varier le gain du PA & puissance constante, mais en le
faisant fonctionner a puissance d’entrée variable et a tension de polarisation modulée. En
faisant varier la tension de polarisation au rythme de 1’enveloppe [68] pour adapter au
mieux, et continuellement, le rapport Pdc/ Prondamentat, la position du cycle de charge du
transistor est modifiée dynamiquement suivant 1’axe horizontal Vds. Ainsi, il est possible
de réduire fortement le courant Ids a faibles puissances d’entrée (Figure.l.25).
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Ids(A) Ids(A)

0.6 0.6

0.5 0.5

0.4 0.4

0.3 0.3
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0.1 0.1
Vgs(V) Vds(V)

5 Vp -3 2 1 0 1 2 0 5 10 15:7) 20 25 30
Vgs(V) Vds(V)
Time Time

FI1GURE 1.25 — Impact du changement de polarisation sur la droite de charge d’'un amplifi-

cateur classe B.

Pour faire varier la polarisation de drain, un modulateur de polarisation (Supply Modu-
lator - SM) est mis en place entre 'alimentation continue et I'amplificateur (Figure.l.26).
Ce convertisseur devra étre capable de suivre I'enveloppe du signal modulé d’entrée; il
faudra donc que sa bande passante (BF) soit importante (les signaux LTE ont une bande

de 'ordre de 20MHz [69)]).

Alimentation DC

[

Loi de commande

Détecteur d’Enveloppe

Modulateur de polarisation

40

20

Polar?
Drain

PA

RF out

0

5 10

FI1GURE 1.26 — Synoptique de la méthode d’envelope tracking de drain.

L’un des points critiques de I'ET est I'alignement temporel (dans le plan du transistor)
entre le signal de polarisation et la puissance d’entrée. Si cet alignement n’est pas idéal, la
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polarisation appliquée au PA ne sera plus optimale, ce qui implique une dégradation du
rendement et de la linéarité.

Le rendement de cette architecture se calcule entre I'alimentation DC (alimentant le SM),
l'acces d’entrée (avant le coupleur, Figure.l.26) et I’acces de sortie du PA. En négligeant
les pertes liées au coupleur, au détecteur d’enveloppe et au calculateur de loi de commande
(fonctions réalisées numériquement en amont), le rendement est décrit par I’équation (1.50).

Nglobal = NSM * 1P A (1.50)

Un grand nombre de parametres interviennent dans ce rendement. L’'impédance du de
I’acces de polarisation de drain du PA varie en fonction de la puissance d’entrée et de
la polarisation. Le modulateur de polarisation voit donc sa charge évoluer dans le temps
dégradant ainsi ses conditions d’adaptation (le transfert de puissance du SM au PA n’est
pas optimal continuellement). L’autre facteur conditionnant le rendement et le bon fonc-
tionnement de I'ET est la loi de commande du modulateur de polarisation [70]. Cette
loi met en relation la puissance d’entrée du PA et la tension appliquée a son drain. Il
existe une infinité de lois applicables au modulateur de polarisation (Figure.l.27) parmi
lesquelles on trouve une loi a rendement maximum, a gain constant (linéarité maximum)
et de nombreux compromis rendement/linéarité [71, 72].

20

Gain (dB)
f

| | | | | |
—10 0 10 20 30 40 50 30| . ‘
Input Power (dBm)

25 ‘
——— ‘[
N

Vds (V)

PAE (%)

20 -

7 4

- ‘10 l‘] L‘U 2‘0 3‘0 4‘0 50 - ‘lﬂ l‘] l‘l] 2‘0 3‘(] 4‘0 50

Input Power (dBm) Input Power (dBm)
F1GURE 1.27 — Illustration de loi de commandes discretes pour gain constant et rendement
maximum.

Une premiere loi peut étre déterminée en analysant les caractéristiques statiques du PA,
mais une loi optimale est complexe a déterminer. L’impact du changement de polarisation
sur le PA n’est pas négligeable lors du fonctionnement, il entraine notamment une variation
de I'impédance de drain du PA et influe sur la puissance de sortie, pouvant résulter en une
caractéristique rendement/linéarité tres différente de celle désirée [73].

L’implémentation de 'ET est délicate, elle nécessite un amplificateur de puissance
présentant une impédance de drain (acces DC) adaptée au modulateur de polarisation
et constante [74]. De son coté, le modulateur de polarisation doit étre capable de fournir
une puissance suffisante a 'impédance de 'amplificateur (acces de polarisation), et aux
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autres impédances que pourra présenter le PA. Il est tout aussi important d’avoir un
modulateur dont la bande passante est suffisante pour reproduire au mieux l’enveloppe
du signal d’entrée. Il faut ensuite extraire une loi de commande et garantir ’alignement
temporel des différents signaux dans le plan du transistor.

4 Modulateurs de polarisation

Pour que les modulateurs de polarisations soient efficaces, il est nécessaire d’utiliser des
architectures quasi sans pertes, celles présentées ici mettent donc en ceuvre des transistors
en commutation.

4.1 Convertisseurs dc-dc

Dans ces travaux de these, la principale utilisation des transistors décrits précédemment
est la commutation de puissance. Nous décrirons donc ici les techniques de commandes
des transistors en commutation, ainsi que les effets limitatifs de ceux-ci dans les différentes
applications mettant en ceuvre la commutation.

Une grande partie des applications de transistor en commutation est la conversion de
tension (DC-DC), cette fonction correspond notamment aux modulateurs de polarisation
qui seront mis en place dans la suite de ce manuscrit, nous décrivons donc ici les différentes
architectures existantes et détaillerons leurs points forts et points sensibles.

Un convertisseur de-dc est défini comme un circuit qui, a partir d’une source d’énergie
continue, est capable de générer un courant ou une tension différente a la charge. Ce
courant ou cette tension fournie a la charge peut, dans le cas des convertisseurs de-dc, étre
supérieur ou inférieur au courant/tension continu fourni par I’alimentation au convertisseur
[75]. Dans tous les cas, ces convertisseurs utilisent un signal de commande en commutation
(ou & découpage).

Il est évident que de tels systemes permettant d’alimenter des dispositifs, qu’ils soient
passifs ou actifs, se doivent, lors de la conversion d’énergie, de mettre en ceuvre des éléments
de circuits non dissipatifs. Ici, 'utilisation de transistors en commutation s'impose [75].

4.1.1 Buck

La structure Buck (Fig. 1.28, également appelée step-down converter) permet de
convertir une tension (alternative ou continue) en une autre tension (alternative ou
continue) dont la valeur moyenne sera inférieure a celle de I'alimentation. Cette structure
permet cependant de fournir a sa charge un courant moyen pouvant étre supérieur a celui
de son alimentation [76].
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FIGURE [.28 — Schémas d’un convertisseur DC-DC Buck.

Dans ce circuit, le transistor et la diode sont deux commutateurs complémentaires
formant un demi-pont en H [77]. Ici, seul le transistor est commandé (par sa tension Vgs,
il nécessite donc une commande flottante difficile & concevoir), mais la structure impose
a la diode d’étre passante lorsque le transistor est bloqué et inversement. Le couple LC
stocke 'énergie lors des états ON (transistor passant, Fig. 1.29(a)) puis la redistribue lors
des états OFF (transistor bloqué, Fig. 1.29(b)).

Vbbb Vbp

Ipa

Vout Vout

FIGURE 1.29 — schémas d’un convertisseur DC-DC Buck a I’état ON (a) et OFF (b).

Les temps de charge/décharge des éléments passifs (inductance et capacité) permettent
de maintenir une tension de sortie constante en agissant comme un filtre passe-bas d’ordre
2 dont la fréquence de coupure est f, = 1/(27v/LC).

Généralement le controle du commutateur (transistor) est réalisé a I’aide d’un signal PWM
(Pulse Width Modulation) de rapport cyclique « (I.51, T représente la période du signal
PWM) :
lon ton

T ton+lorr
Lors de I’état ON, le transistor est passant, la tension aux bornes de la diode est donc —V'dd
ce qui a pour effet de la faire fonctionner dans sa zone de blocage. Dans ces conditions,
I’énergie issue de la source de tension est donc distribuée au réseau RLC (R étant la

o =

(L51)
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charge). Nous pouvons déterminer la tension aux bornes de I'inductance (1.52) ainsi que la
dynamique du courant lors de I’état ON (1.53).

Si
V,=L- % (1.52)
Vdd -V,

Lors de I’état OFF, I’ensemble inductance-capacité (L et C) va se comporter comme une
source de courant et va ainsi fournir un courant (dégressif en fonction du temps) a la
charge (R ). L’expression de la dynamique de courant est (1.54) :

(1-a)T (L54)

Ici, 'inductance et la capacité fonctionnent comme un réservoir se remplissant lors des
états ON et se vidant lors des états OFF. Le fonctionnement du circuit étant périodique,
la somme des dynamiques de courant est nulle (1.55) :

Airox + Nigopr = 0 (L55)

En développant (1.53) et (1.54) dans (1.55), nous pouvons déterminer la fonction de transfert
en tension [78] du convertisseur buck (1.56) :

Vi, = aVdd (I.56)

La tension de sortie du convertisseur peut donc étre comprise entre 0V et Vdd en fonction
du rapport cyclique. Il est démontré dans [79] que le rendement du convertisseur mettant
en ceuvre les principaux éléments parasites (Fig. 1.30) répond a l'équation (1.57) :

1

n= args+(1=)rp+r \% swCoR rcRr(1—a)? (157)
1 4 o (RL) F+L_|_V_§d(1_a)+f a20 Loy ClQ?‘s(wB)
Vbp
Vin —
‘ L L
NV T

F1cURE 1.30 — Schémas d’un convertisseur DC-DC Buck présentant les principaux éléments
parasites.
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4.1.2 Boost

La structure boost permet d’appliquer a la charge une tension supérieure a celle de I’ali-
mentation continue. Pour cela, cette structure repose sur deux interrupteurs (généralement
une diode et un transistor).

Un schéma équivalent du convertisseur boost (aussi appelée voltage-boost dans [76] ou
step-up converter) est présenté Figure.l.31.

Vb

| Ry, V out

Vin

FIGURE [.31 — Schémas d’un convertisseur DC-DC Boost.

Ici, 'inductance a pour role de stocker 1’énergie, qui par la suite sera dirigée vers la
charge [80]. On peut noter que I'ensemble capacité/diode assure une fonction de type
“détecteur d’enveloppe” , ce qui permet d’obtenir sur la charge une tension continue.

Le concept de base du convertisseur boost est le suivant : dans un premier temps le
commutateur (transistor) étant fermé (saturé), un courant circule dans I'inductance qui
emmagasine de I'énergie [81]. Ensuite, lors de l'ouverture (blocage) de l'intérrupteur,
la diode devient passante : ’énergie emmagasinée dans l'inductance est transférée au
condensateur. Pendant le cycle suivant, le condensateur se décharge dans la résistance
tandis que I'inductance emmagasine a nouveaux de ’énergie [79].

De facon a mieux appréhender ce phénomene, nous allons calculer les courants présents
dans chacun des états. Lors de ’état OFF, le commutateur est fermé (Figure.1.32(a)),
nous représentons donc la diode par son schéma équivalent simplifié (un circuit ouvert).

Voo Voo

I I
Iy > Ip R Iy,

L 1]

FIGURE 1.32 — schémas d’un convertisseur DC-DC boost a I’état OFF (a) et ON (b).
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La tension aux bornes de I'inductance répond donc a la fonction (I1.58) :

-7 .t I.
Vil (L58)

Le courant I, augmente donc de fagon linéaire lors de I'état OFF (état décrit par sa durée

— 1.59) :

Vi
ILmax - ILmin = A[LOFF - %C - (159)

Lors de I'état ON (Figure.l.32(b)), la tension aux bornes de I'inductance répond & la méme
fonction (I.58), et peut étre mise sous la forme (1.60, en considérant que la diode a une
tension inverse nulle) :

VL =Vbe — Vg, (1.60)

Nous pouvons donc écrire (1.61) :

(Vpe = Vg, )(1 — )T
L

Al LON = (161)
Le fonctionnement étant périodique, il est possible de sommer le courant croissant (Alorr)

et le courant décroissant (Al oy) pour trouver la fonction de transfert en tension de
I'architecture boost (1.62, 1.63 - Figure.1.33) :

Alrorr +Alony =0 (162)

Vi, 1
= 1.63
VDC 11—« ( )

Vi,
Vpe

0 20 40 60 80
a(%)

F1GURE 1.33 — Fonction de transfert du convertisseur boost en fonction du rapport cyclique
de la commande.

Il a été démontré dans [79] que le rendement global du convertisseur boost associé au
schéma complet (Figure.l.34) s’écrit (1.64) :

1
= rrtargs rEto-r V] (164)
1+ (1L_a)2,}igL + (1F_a).RCL + ﬁ + fstORL
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FIGURE [.34 — Schémas associés au calcul du rendement global de I’architecture boost.

VN

Les différences notables par rapport au convertisseur Buck sont :
— La tension Vjx, n’est pas linéaire en fonction du rapport cyclique a;,
— En pratique, on ne peut guere dépasser a=50%, soit un facteur multiplicatif fois 2.

4.2 Commande des commutateurs de puissance

D’autres types de circuits permettent la commande de commutateurs de puissance.
Ceux-ci sont particulierement adaptés aux circuits basses fréquences et mettent en ceuvre
des amplificateurs opérationnels (AOP) ainsi que des signaux périodiques nécessitant des
générateurs harmoniques hauts en fréquence. Les circuits permettant la commande des
convertisseurs boost sont relativement simples en RF du fait du montage source commune
du transistor de puissance (source connectée a un potentiel continu connu). En basse
fréquence, il est courant d’asservir la commande de ce transistor grace a une mesure
simultanée du courant et de la tension délivrée a la charge (Figure.l.35, [82]).

I
1 T

Tsortic o— »—o C'ommande gyitch

Zr

+—o Vsortie

Veommande — Vsortie + ]

P
Veommande

FI1GURE 1.35 — Commande des commutateurs boost utilisés en basses fréquences.

De méme, la commande des circuits de type buck en basses fréquences est basée sur des
comparateurs et sur 1'utilisation de sources nécessitant un fort contenu harmonique de la
fréquence PWM [78]. Pour simplifier la commande du transistor, celui-ci est couramment
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utilisé en inverse (le courant circule de sa source vers son drain, Figure.l.36).

D¢ YN

ot z% %

p-o Commandegsyitch

Vsaw

FI1GURE [.36 — Commande des commutateurs buck utilisés en basses fréquences.

En hautes fréquences, ces méthodes ne sont pas exploitables, les bandes passantes des
AOP sont limitées, leur tension de sortie maximum est inversement proportionnelle a leur
bande passante (tensions inférieures a 1V si la bande passante est de 1GHz [83]) et la
génération de dents de scie est impossible, ce type de signal est la somme d’au moins 16
harmoniques de la fréquence voulue (soit une fréquence d’au moins 1.6GHz pour un signal
PWM de 100MHz). Ces limitations ont donné lieu & des architectures basées uniquement
sur des transistors normally-off pilotés avec une tension unique, référencée a un potentiel
connu (Figure.1.37, [6]).

Voo

Dp

Voo-n

Tp
}—‘N‘f‘f\

r Tk

Vbc-B

Vss Vss

F1GURE 1.37 — Commande des commutateurs buck basée sur des transistors normally-off
en commutation.

Le fonctionnement du circuit est détaillé a ’aide des schémas équivalents ON et OFF
(Figure.l.38).

Ce circuit est capable de fonctionner haut en fréquence (jusqu’'a 400MHz [6]) mais
nécessite des transistors normally-off qui sont peu matures en technologie GaN. Il est
également question ici d’'un montage bootstrap, permettant de fournir des charges au
transistor de puissance (7),) lors de son passage a I'état ON (passant). Ce mécanisme
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FIGURE 1.38 — schémas équivalents a I’état ON (a) et OFF (b) du circuit de commande
basé sur des transistors normally-off en commutation.

est basé sur I'association d’'une diode (Dy) et d’une capacité (C,) qui se charge lors des
états OFF du circuit (la capacité est en parallele a I'alimentation) et qui va distribuer
ses charges a T}, lors du passage a ON de celui-ci. Ce systéme permet d’augmentation la
pente de tension de sortie lors des transitions ON—OFF, ce qui impacte positivement le
rendement et la fréquence maximum d’utilisation du dispositif.

4.3 Hybrid Switching Amplifier (HSA)

Contrairement aux architectures de conversions de tension présentées précédemment,
le HSA (Fig. 1.39, [84, 85, 86]) associe une conversion de tension a base de commutation
(switching stage) et a un étage linéaire (linear stage) ce qui impacte de fagon positive la
linéarité de la fonction de conversion de tension. En effet, ’étage linéaire va permettre de
fournir un courant large bande a la charge et donc de répondre aux appels de courants
rapides. L’étage en commutation est pour sa part limité en bande passante mais permet
de délivrer un courant plus important. Dans cette architecture, I’étage en commutation
(ayant un rendement important) va délivrer la majorité du courant nécessaire a la charge,
ainsi, le rendement global de ce convertisseur ne va pas étre fortement impacté par le
faible rendement de 1’étage linéaire.

La commande de I'étage en commutation (convertisseur de-de de type buck) se fait par
I'intermédiaire d'un comparateur a hystérésis dont la tension de sortie va étre fonction de

e(t) = Vg, (t) = Vi

— Si g(t) > 0 alors le comparateur bloque le transistor en commutation ; I'inductance
(L) et la diode vont alors assurer la circulation d’un courant (dlfit(t) < 0).
— Si e(t) < 0, le transistor va fonctionner dans sa zone de saturation, le courant
dig(t)

traversant I'inductance va augmenter (=5~ > 0).
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F1GURE 1.39 — Architecture du convertisseur de tension hybride.

La tension de sortie est donc reproduite de fagon linéaire grace a un asservissement en
tension. Depuis les premieres apparitions de ces architectures [87] destinées aux signaux a
faibles bandes passantes (audio), de nombreuses architectures basées sur le HSA existent
et permettent d’améliorer soit le rendement, la linéarité ou la dynamique de sortie de
celui-ci [88, 89].

5 Conclusion

Les chailnes d’émissions RF sont des assemblages complexes de sous-fonctions RF.
Parmi ces sous-fonctions, I'amplificateur de puissance représente un des blocs les plus
gourmand en termes d’énergie consomée [90] et 'optimisation de son rendement énergétique
représente un axe de recherche majeur.

Nous avons ainsi pu voir, dans ce chapitre, différentes architectures d’amplificateur de
puissance a haut rendement (classes E et D) et d’amplificateurs mettant en oeuvre la
modulation de polarisation (ET et EER).

Un focus sur les modulateurs de polarisation a également été présenté. Force est de
constater que la difficulté est liée aux contraintes de puissance, vitesse et rendement
imposées au circuits de gestion de polarisation. C’est dans ce contexte que va étre présenté
au chapitre suivant la cellule de commutation de puissance a haute vitesse initiale et ses
différentes évolutions en technologie hybride et intégrée.
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Chapitre 2 - Commutateurs de puissance

1 Introduction

Comme évoqué dans le premier chapitre de ce manuscrit, les signaux RF de télécommu-
nications présentent des débits de données croissants et font ainsi appel a de nouvelles
générations de modulations (N-QAM, CDMA, ...) conduisant a des variations rapides
et significatives de leurs enveloppes. La problématique énergétique devient un point
crucial entrainant 1’étude d’architectures d’amplificateurs permettant I’amélioration des
rendements électriques.

Une des voies d’amélioration de ce rendement réside en la réalisation d’une gestion
dynamique de la polarisation d'un amplificateur RF de maniere simultanée aux variations
de I'enveloppe du signal a amplifier.

Ce deuxieme chapitre va ainsi se focaliser sur ’étude de la conversion DC-DC utilisant
une cellule de commutation originale en technologie GaN. Cette cellule de commutation a
été initiée lors de précédents travaux de recherche [2, 3] et a fait I'objet d'un projet FUI
Alpaga 2 traitant de solutions innovantes pour les futurs PAs. Ces solutions a base de
gestion de polarisation permettront une amélioration de la linéarité et du rendement de
ceux-ci. Les travaux de these présentés dans ce chapitre proposent une version optimisée
et améliorée du commutateur en question [91]. Il est constitué de HEMTs normally-off en
technologie GaN et permet de commuter de fortes puissances a des vitesses élevées. Une
premiere partie concerne la cellule initiale et une description détaillée de son principe de
fonctionnement. Puis, une seconde partie mettra en avant les améliorations significatives
apportées a cette structure, ainsi que les conceptions, réalisations et mesures de celles-ci,
que ce soit en technologie hybride ou MMIC. Une des difficultés majeure de réalisation
réside dans la commande des transistors de puissance dont le potentiel de source est
flottant (sans référence a un potentiel fixe connu). Enfin, une analyse de 1'état de I'art sur
les performances de ce type de commutateurs permettra de positionner ces travaux dans
le domaine de la commutation de puissance a haute fréquence.

2 Cellule de Commutation initiale

La cellule de commutation dans sa version initiale est présentée Figure II.1. Cette
structure est composée de deux transistors HEMTs en technologie GaN normally-on. Cette
technologie a été retenue, car elle permet un transport important de puissance et des
vitesses de commutations élevées (criteres importants pour les applications visées). Le
transistor 75 a le role de commutateur de commande, il ne transporte pas de puissance et
permet de piloter le transistor 77 qui lui, a pour role de commuter la puissance. Il sert a
véhiculer ou a bloquer le courant allant de la source continue (Vpp) vers la charge. Le
troisieme élément de ce commutateur est la résistance d’auto polarisation Ra : celle-ci
permet, lors de 'état OFF, le maintien de T} proche du pincement (Vgsr =~ Vp).

Cette résistance d’auto polarisation est néanmoins au cceur d’un compromis : si celle-ci
a une forte valeur, le transistor 77 est plus proche du pincement, ce qui entraine une
réduction de la consommation a I’état OFF. En revanche, cette augmentation de Ra
provoque une dégradation du temps de montée du transistor ce qui est limitant en termes
de fréquence de commutation de la cellule. Ce point sera détaillé par la suite.
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Vbp

FIGURE II.1 — Schéma de principe de la cellule de commutation : premiere version [2].

2.0.1 Etat ON

A Tétat ON, la cellule applique idéalement sur la charge une tension Vpp et doit étre
capable de délivrer un courant important. Cet état permet, en fonction de 'application
visée, de définir la taille des transistors. Pour étre saturé, T3 doit étre polarisé a V gsp ~ 0V.
Le transistor de commande (73) va donc étre bloqué (Vgsrs < Vprs), le courant dans Ra
est nul, ce qui permet d’obtenir une tension grille-source V gsr; nulle et de placer T} en
saturation. La tension Voutoy est alors donnée (II.1) par I’écriture du pont diviseur formé
entre Ry et la résistance drain source Ronp; de T en saturation.

Ry

—_— I1.1
Ry, + Ronpr (IL.1)

VOUtON = VDD :

Si Ronpy est tres faible devant Ry, alors Vouton = Vpp.

2.0.2 Etat OFF

Cet état est obtenu en maintenant le transistor de puissance a la limite du blocage
grace a un courant résiduel traversant la résistance d’auto polarisation (Ra). Ce courant
est le point de fonctionnement donné par 'intersection entre la courbe Idsr, = f(Vgsr)
et la droite représentant le courant en fonction de la tension aux bornes de la résistance
Ra (Ir, = f(Vra) ayant pour pente —1/Ra), comme le montre la Figure I1.2.

Vbp

— =1
\P\e\nte =T

IdSTl (A)

[
Commande
e

= - /s 0

(a) (b)

F1GURE I1.2 — Illustration de 'auto polarisation du transistor 77 lors de 1’état OFF.
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Cet état s’obtient en saturant le transistor driver (73). Le temps de transition de
OFF—ON dépend majoritairement de la constante de temps liée a la capacité Grille-
Source du transistor de puissance (C'gsry).

Une description rigoureuse et détaillée des états transitoires de cette cellule est présentée
dans les travaux de these [3].

2.0.3 Conclusion

La limitation principale de cette cellule de commutation est le compromis nécessaire
entre rendement et vitesse de commutation. En effet, dans le cadre d'une gestion dynamique
de polarisation pour une application en envelope tracking (conversion de tension), le
rendement est un point essentiel de I’évolution des terminaux radio-fréquence (RF), mais
la fréquence de commutation reste un facteur crucial lié a la bande passante des signaux a
traiter. Ainsi, comme évoqué dans la partie introductive, I’élément de la cellule ayant un
impact direct sur ce compromis est la résistance Ra :

Plus Ra est élevé, plus la tension Grille-Source de 77 est importante lors de
I’état OFF, ce qui permet d’étre tres proche du pincement du transistor et de
réduire le courant Idsp; traversant Ra et le canal drain source du transistor 7.
Les pertes lors de cet état s’en trouvent réduites : celles liées a Ra deviennent
faibles en comparaison de celles dans T7.
Plus Ra est faible, plus la constante de temps 7 = Ra - C'gsp; diminue et plus
le temps de commutation s’améliore, mais c¢’est au détriment du rendement.
Afin de s’affranchir du compromis rendement/vitesse imposé par la résistance Ra de valeur
fixe, cette résistance a été remplacée par un transistor commuté. Le remplacement de
Ra par le canal drain-source d’un transistor unitaire a la particularité de présenter une
impédance variable : faible pour les états ON puis forte lors des états OFF.

3 Cellule de Commutation a trois transistors

Cette cellule est constituée de trois transistors pHEMTs normally-on en technologie
GaN. Le schéma électrique du commutateur de puissance développé [91] est présenté
Figure I1.3, il permet de piloter un transistor source flottante (77) a I’aide de la commande
de grille d'un transistor source commune (75).

Vbp

1

1 Etage de
Tl: Puissance

1

Charge
Ry

AAYAY

Vout

Etage
Driver

F1GURE I1.3 — Schéma du commutateur développé a Xlim.
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L’innovation remarquable de cette cellule de commutation réside dans I’auto polarisation
du transistor en source flottante (77). Cette auto polarisation est assurée par I'ensemble
T5-Ra qui permet d’obtenir une résistance variable entre le drain et la source de T3, celle-ci
aura une valeur élevée lors des états OFF de la cellule (Charge isolée de Vpp), puis faible
lors des états ON (Vout =~ Vpp). La résistance Ra permet 'auto polarisation du transistor
T3 de fagon similaire a la cellule précédente. Cette nouvelle architecture doit permettre
de lever un verrou dans le domaine des commutations hautes fréquences, en conservant
un rendement élevé et des vitesses de commutation rapides. Nous commencerons par
présenter le fonctionnement statique de cette cellule (états ON et OFF) de fagon a mieux
appréhender par la suite son fonctionnement dynamique.

3.1 Etat ON

L’état ON correspond au maximum de transfert de puissance entre la source de tension
continue Vpp et la charge R;. Pour obtenir cet état, le transistor 75 de commande est
équivalent a un interrupteur ouvert. Ainsi, aucun courant ne circule dans Ra, la tension aux
bornes de cette résistance est donc nulle ce qui permet de saturer le transistor 73 d’auto
polarisation. Dans ce cas, T3 présente une résistance équivalente drain-source : Ronps de
tres faible valeur. La saturation de T3 permet d’appliquer une tension de commande V gsp
telle que le transistor 7T est en conduction. Il présente alors une résistance équivalente
Drain-Source tres faible (Ronpy - Figure 11.4).

VD

Ty Ronr,

S

IdsT1on
BonTJ

/
L

Vout Charge
out Ry

YR,

"l

F1GURE I1.4 — Schéma équivalent de la cellule a I’état ON.

Idéalement, si on considere que Idsps est nulle, alors Idsri,, = Ig,. Dans cette
configuration, la puissance fournie a la charge Pg, est définie par I'équation (I1.2) :

PRL = RL : [ds%lon (IIQ)
La puissance dissipée dans le transistor de puissance est (11.3) :

Ronr,

Pdissp = IdsFy,, (IL.3)

Le parametre n représente le facteur d’échelle entre la taille de T} et celle d'un transistor
élémentaire (n est directement lié a la largeur de grille totale de 77). Il est donc ici possible
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de déterminer analytiquement le rendement maximum du commutateur lors de son état
ON (II.4, Figure IL5) :

_ Pry, _ Ry,
PRL+PdiSSTI RL"‘%

NON (11.4)

Cette expression est une valeur majorante du rendement, car elle repose sur I’hypothese
que Idsrz = 0 et qu’aucune puissance n’est dissipée dans 1’étage driver.

100 [ .
¥ 90 i
z
o
2 80| |
[}
g
[}
el
g 70| .
~

60 - .

| | | | | | | | |

0 2 4 6 8 10 12 14 16

Nombre de transistors unitaires dans 77 : n

FIGURE II.5 — Rendement ON maximum de la cellule de commutation en fonction de la
dimension du transistor de puissance (R, = 5082 et Rong; = 4.5Q).

L’équation (II.4) montre que le rendement de la cellule de commutation a I’état ON
dépend de la résistance de charge Ry, celle-ci influe sur la puissance de sortie en déplacant
le point de fonctionnement de cet état (Fig. 11.6).

o 2f — R =109
< — Ry = 209
£ Ry, = 309
~§ Ry, = 409

L — Ry =500

FiGUure I1.6 — Cycle de charge et points de fonctionnement simulés du transistor de
puissance pour différentes valeurs de charges (n=8).

3.2 Etat OFF

Lors de I'état OFF, la tension de sortie du commutateur doit étre minimale. Cette
tension s’obtient en saturant 75, dont le courant commuté Idspo controle le point de
fonctionnement du transistor 73 (Figure I1.7). La saturation de 75 permet de présenter une
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tension Vgsy, = —Vdsp, proche du pincement. Ainsi, comme le montre la Figure I1.8, le
courant résiduel traversant les sections Drain-Source des transistors 15 et T3 va permettre
de fixer une tension aux bornes de la résistance Ra. Cette méme tension, directement
appliquée entre la source et le drain du transistor d’auto polarisation (73) va permettre le
maintien de 7} dans un état tres proche du blocage.

Courants (A)

VgSTl ~ 7VdST.3 (V)

F1GURE I1.8 — Auto-polarisation de I’état OFF de la cellule de commutation.

La tension Vout aux bornes de la charge n’est donc pas nulle. Les calculs rigoureux
permettant de déterminer sa valeur précise sont détaillés en Annexe.B. En premiere
approximation, la tension de sortie s’écrit (IL.5) :

Voutopr = Vra + Vdsp, = 2Vp (IL.5)

Le courant fourni par l'alimentation (Vpp) peut-étre déterminé par (I1.6) :

2V V
p_ Vp

IdSTlOFF = [RL + [dST3OFF ~ R_L Ra

(11.6)

Ces courants et tensions étant non nuls, nous pouvons déterminer les pertes du transistor
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Ty liées a cet état (I1.7) :

2Ra + RL

PdiSSTlOFF = VdSTlOff : ]dSTloff ~ Vp(VDD — QVp) (117)
Ra - RL
Ainsi que celles liées au transistor 73 et a la résistance Ra (IL.8) :
. . Vp?
Pdissrsorr = PdisSpagpp = —— (IL.8)

Ra

Ces pertes sont fonction de Ra, ce qui implique que la valeur de cette résistance va
impacter le rendement global du commutateur. La puissance délivrée a la charge est (11.9) :

2Vp)?
Prropr = ( Rp) (11.9)
L
Le rendement a 'état OFF peut alors étre défini par (I1.10) :
PrLopr
= IT.10
TOFE = Plissos; + Pdissrsors + Pdissnagrr + Prrors (I110)
Soit, tous calculs faits (II.11) :
4VpRa
= I1.11
1orE = b (2Ra + Ry) (IL.11)

Ces résultats théoriques conduisent a plusieurs remarques :

— La tension aux bornes de la charge n’est pas nulle, elle est égale a 2V p. Cette valeur
n’est pas modifiable avec cette topologie.

— La puissance résiduelle fournie a la charge a été considérée comme une puissance
utile, ce qui permet de définir le rendement a 1’état OFF. Si on ne la considere
pas comme puissance utile, le rendement est nul et toute la puissance fournie par
I’alimentation est perdue.

— Les pertes dans T7 dépendent de Ry, : plus sa valeur est faible, plus les pertes dans
T7 augmentent. Une solution permettant de rendre ses pertes indépendantes de la
charge Ry est d’isoler la charge de la cellule pendant 1’état OFF : ceci fera I'objet
du paragraphe 3.3.

3.3 Minimisation des pertes relatives a I’état OFF

Afin d’isoler la charge Rj de la cellule, et ainsi optimiser le rendement, deux diodes
formant une fonction OU sont insérées entre la source de T} et la charge (Figure I1.9).
Une alimentation supplémentaire Vgg peut ainsi étre appliquée sur la charge (Ds passante)
pendant I'état OFF tout en isolant la cellule de commutation (D; bloquée). Cette structure,
pour fonctionner correctement, nécessite une tension Vgg supérieure a 2Vp (11.5).
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szlzg Dy VO%T; IC;h,arge
Vsri L

Vss

F1GURE I1.9 — Cellule avec optimisation du rendement a I’état OFF.

La puissance fournie a la charge s’exprime par (I11.12) :

(Vss — Vp,)?

I1.12
T (1112)

PRLOFF -

La puissance dissipée totale est la somme de la puissance consommée par la cellule et
de la puissance dissipée par la diode Dy (I1.13) :

VopVp 4 VDQ(VSS - VDQ)

Pdi _
19S0FE = Tp R,

(I1.13)

Le rendement a I'état OFF s’exprime désormais par la relation suivante (I1.14) :

(Vss — Vp,)?

Vo, Vorr — Vp,) + Yoeiefi

L’expression analytique du rendement moyen théorique de cette cellule de commutation
lors de I'alternance d’états ON et OFF dépend du rapport cyclique de la commande («)
et s’exprime sous la forme suivante (I1.15) :

Ry (1 Vb, (Vss — Vb,)?

o——p—— 1 — + (1 -«
RL + —ROZTl VDD) ( )VD2 (VSS — VDQ) + —VDDI;pRL

(IL.15)

Tmoyen =

La Figure I1.10 présente 1’évolution du rendement moyen théorique et simulé en fonction
de Vsg pour trois valeurs de rapport cyclique.
Pour les fortes valeurs de «, le rendement moyen est plus élevé, dépassant 80% dans
toutes les configurations. Dans ce cas-1a, la durée de ’état ON avec un fort rendement est
supérieure a celle de I'état OFF qui présente un rendement plus faible.
Le rendement s’améliore lorsque la tension Vsg augmente, car la consommation de la
cellule a I’état OFF reste constante alors que la puissance délivrée a la charge augmente
avec Vgg.




Chapitre 2 - Commutateurs de puissance
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F1GURE I1.10 — Rendement moyen théorique et simulé du commutateur en fonction de Vgg
pour différentes valeurs de rapport cyclique o (Vp, = Vp, = 1V, R,y = 0.375Q, Rj, =
502, Vpp = 50V, Ra = 10082, Vp = 3.2V).

4 Mise en ceuvre du commutateur a deux états hy-
bride

Apres I'analyse théorique des différents états que peut prendre le commutateur a diodes,
nous avons réalisé les mesures nécessaires a 1’évaluation de ses performances. Celle-ci
seront confrontées aux simulations pour permettre de valider les résultats simulés, et ainsi
s’assurer que de prochaines simulations pourront étre considérées fiables.

4.1 Simulations

Les simulations du commutateur (Figure.I1.9) sont basées sur le modele phénoménologique
des transistors GaN UMS GH50 de développement 8x150um, modele réalisé par la société
AMCAD Engineering. Afin de réaliser une analyse la plus fine possible, le dispositif
en commutation a été simulé en prenant en compte les éléments parasites tels que les
wire-bondings, les capacités des perles d’acces DC ainsi que les schémas équivalents des
composants CMS utilisés pour la réalisation de la version hybride du circuit.

Les résultats d’une simulation temporelle sont présentés Figure I1.11.

Ce circuit a été assemblé par Thales Alenia Space a Toulouse dans le cadre de la R&T
CNES “SSPA Haut rendement a commutation de polarisation”.

4.2 Mesures

Nous exposons ici les mesures du commutateur deux états (Figure I11.12(a)), les premieres
mesures sont réalisées avec une charge de 5082 a I'aide d’un oscilloscope. La Figure I1.12(b)
présente la configuration du banc de mesure mis en place.
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VD, + VdsonT1
I
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FI1GURE II.11 — Résultats d'une simulation temporelle du modele complet a 50MHz de
fréquence de commutation pour des tensions Vsg = 15V et Vpp = 45V, La charge Ry, est
égale a 5012, le rapport cyclique est de 50% (b).

AWG Alimentations DC Oscilloscope
Cmd Vbp Vss 1M 509
Attenuateur
Von Ves 20dB - 509
omd  Commutateur —sortie

(b)

FIGURE I1.12 — Photographie du commutateur deux états (a) et synoptique du banc de
mesure (b).

Les puissances DC sont directement mesurées par les alimentations DC, la tension en
sortie de l'atténuateur est mesurée sur une voie 50€2 de l'oscilloscope (Figure.Il.12(b)). La
puissance de sortie moyenne est calculée a partir de la valeur RMS de la tension de sortie
mesurée par 'oscilloscope.

La Figure I1.13 représente les formes temporelles mesurées de la tension de sortie
pour des fréquences de commande respectivement égales a 50MHz et 100MHz. Nous
pouvons observer des temps de montée et de descente similaires de l'ordre de 1.5 a 2.5ns,
correspondant a des slew-rate de 33.3V/ns et 20V /ns respectivement. Nous pouvons
également observer sur ces formes temporelles une oscillation amortie sur les états hauts
qui devient pénalisante lors de la montée en fréquence. En effet, la pseudo-période de
cette oscillation n’est pas liée a la fréquence de commutation, mais semble étre la réponse
indicielle d’un circuit d’ordre 2 ou plus. On peut donc supposer que cet effet est lié aux
effets inductifs et capacitifs présents aux différents acces.

Les Figues I1.14 et I1.15 montrent I’évolution du rendement moyen en fonction des
différents parametres que sont : Vpp, Vss, a (rapport cyclique) et la fréquence. La Fi-
gure.I.16 montre le fonctionnement du commutateur en fonction du rapport cyclique .
Un rendement supérieur a 70% est obtenu pour des rapports cycliques supérieurs a 30%
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(a) 50MHz (b) 100MHz

FIGURE II.13 — Mesure de la tension de sortie du commutateur deux états a 50MHz (a) et
100MHz(b), pour une tension Vpp = 40V et une tension Vg = 10V,

et les rendements atteignent 90% pour les forts rapports cycliques. Il est a noter que la
barre des 100MHz est franchie avec des rendements supérieurs a 75% pour des rapports
cycliques supérieurs a 50%.

100 T T
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=
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FIGURE I1.14 — Rendement moyen en fonction de la fréquence (Vpp = 40V, Vg = 10V),
pour un rapport cyclique de 50%.

L’ensemble de ces résultats mettent en avant l'intérét d’utiliser de fortes tensions Vpp et
Vss pour maintenir un bon rendement. Des fréquences de commutation basses permettent
logiquement d’atteindre les meilleurs rendements. Lorsque le rapport cyclique est élevé, la
durée des états ON devient prépondérante, ce qui se traduit par de forts rendements. Il
sera envisageable, lors de la mise en ccuvre du commutateur avec des signaux a rapports
cycliques variables, de limiter la gamme du rapport-cyclique pour ne faire fonctionner
le commutateur que dans la zone a fort rendement. Ces figures mettent également en
avant I'impact de la résistance d’auto polarisation Ra qui, lorsqu’elle est faible, permet un
fonctionnement haut en fréquence au détriment du rendement. En contrepartie, lorsque
Ra est de forte valeur, le circuit est limité en fréquence d’utilisation, mais son rendement
basse fréquence est amélioré.

Les résultats obtenus pour ce circuit de commutation a 2 états sont encourageants

et nous ont incités a poursuivre avec une intégration MMIC afin d’améliorer encore ses
performances.
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F1GURE II.15 — Rendement moyen en fonction des tensions Vpp et Vsg lors d'un fonction-
nement a 50MHz et un rapport cyclique de 50%.
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FI1GURE I1.16 — Rendement moyen mesuré et simulé en fonction du rapport cyclique pour

différentes fréquences. (a) Ra = 3052 et (b) Ra = 6052.

5 Mise en ceuvre d’un commutateur a deux états

intégré

5.1 De I’hybride a ’intégré

La cellule de commutation présentée précédemment était réalisée en technologie hybride,
a base de transistors GaN UMS GH50. Lors de cette réalisation, la gestion du niveau OFF
se faisait par l'intermédiaire de diodes formant une fonction OU logique.

Ce montage présente plusieurs limitations :

— Le niveau OFF minimum est de 2Vp

— Le circuit a diodes génere des pertes importantes (Pdissp1 = Vp1(Vop—Vp1)/(Rr+
Ronti) et Pdisspy = Vsg(Vss — Vpa)/Ry)
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— Les diodes ne sont pas intégrables et présentent des capacités série limitant la
vitesse de commutation.

Pour s’affranchir de I'impact des diodes et atteindre un niveau OFF inférieur a 2Vp, la
source de tension continue Vgg est connectée directement a la source du transistor de
commande T3 (Figure.Il.17)

Vbp Vbp Vbp
IdsT10n
T T Ronr,
S
8 Vgsr = U:\

Ronr,

s Tdaqs ~ 0
T3
Ra
Charge
§ RLarge / Vout

o
In
o Ty
s
S
Vin

= Vss

Charge Vout Charge
Ry ot Ry

—

Vss

(a) Schéma général (b) Equivalent ON (¢) Equivalent OFF

F1GURE 11.17 — Cellule de commutation avec gestion des niveaux ON et OFF sans diodes.

De cette fagon, les rendements peuvent étre améliorés (suppression des pertes des
diodes) et la tension de sortie OFF est maintenant réglable (I1.16).

VopR
Ve — #O;Tl — Cellule ON (TL.16)
L Vss+2-Vp — Cellule OFF

Le rendement global de cette cellule de commutation est donné eq (I1.17) en considérant
le rapport cyclique o du signal de commutation (dcf. Annexe.A.10)).

a( )2 4 (1 —a) - (Vss +2Vp)? (IL.17)

= "FR7v2 a RLV
RLLTDOLJ)\]Tl + VDD(l — Oé)(VSS + 2Vp + %_ap>

Ici, la charge de la cellule est fixée par 'application, tout comme la tension de pincement
des transistors est fixée par la technologie employée. De méme, Vpp doit étre supérieure
a Vg qui ne doit pas dépasser 2Vp, sans quoi la source auxiliaire (Vgg) fournirait un
courant (Vss—2Vp/g, ) traversant le canal drain source de Ty et T3 risquant de les dégrader.

5.2 Conception des motifs de tests MMIC

Une puce MMIC de test a été congue et réalisée avec le soutien d’'UMS. Cette puce est
composée de quatre motifs de test (Figure.Il.18).
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Motif 1 : ' ‘ Motif 2 :
Cellule 4.4mm ‘ || Cellule isolée
Motif 4 : _ || Motif 3 :
Transistor ! Cellule
3mm seul 3mm seul

B IR R B TR I i

F1GURE I1.18 — Puce MMIC contenant les quatre motifs de test.

Nous pouvons voir ici trois cellules de commutations a deux états présentants des
transistors de dimensions différentes. L’une d’entre elles est basée sur une topologie
différente que nous appellerons isolée, celle-ci sera décrite dans la section 7. Le motif 2 est
un transistor seul dont le développement de grille est de 3mm (10x300um). Son intérét
est de vérifier son fonctionnement, car de telles dimensions sont tres peu courantes, nous
avons donc mesuré sa caractéristique I1(V), pour des courants Ids ne dépassant pas £1A
(Figure.I1.19).

1 - .
0.5 | |—Vgs=-1V
—Vgs=—-15V
= —Vgs= =2V
= 0 A | Vgs=-25V
= ——Vgs=-3V
—Vgs =—-3.5V
—0.5 1 |——Vgs=—-4V
—1++ .|
| | | | |
—6 —4 -2 0 2 4 6

Vds (V)

FIGURE I1.19 — Mesure de la caractéristique I(V) du transistor de test 10x300um.

Cette caractérisation valide le fonctionnement de transistors de cette taille et nous a
également permis de déterminer la résistance équivalente de son canal drain-source lorsque
celui-ci est passant : 1.55¢2.

Le premier motif que nous allons décrire est le motif 1, qui est un commutateur deux
niveaux basés sur un transistor de 4.4mm (16x275um).

5.2.1 Cellule de commutation 4.4mm

Cette cellule de commutation est basée sur la méme topologie que décrite précédemment
(Figure.I1.20). La dimension du transistor 7} a été choisie suffisante pour fournir la puissance
a de faibles charges. Les dimensions des transistors sont données dans le Tableau.Il.1, elles
sont optimisées pour une tension de polarisation Vpp de 45V et une tension de référence
VSS de -7.5V.
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4 Vout § Charge
Sortie out Ry
j o],

ouT
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FIGURE I1.20 — Motif de test du commutateur sans isolation & base d’un transistor 7}
16x275pm.

Ra(Q) | Ti(um) | To(um) | Ty(pm)
2x60=120 | 16x275 2x75 8x60

Tableau I1.1 — Dimensions des éléments du commutateur a base d'un transistor 10x300um.

Des résultats de simulations (ne prenant pas en compte les éléments passifs) sont
présentés Figure.I1.21.

wf ] ]

30 |- *

20 |- y

o L L

0 10 20 30 40 50
Temps (ns)

Tension de sortie (V)

F1cURE I1.21 — Résultats de simulation du commutateur a base d'un transistor 77 16x275um
(Vpp =45V, Vg = =TV et Ry = 509).

Cette simulation donne lieu a des rendements et temps de commutation décrits dans le
Tableau.Il.2. Une simulation a également été faite en prenant en compte les parametres

[S] des éléments passifs et montre que leur impact est négligeable, tout comme la version
précédente.
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Nmoyen(%0) | non (%) | norr(%) | Tempson—orr(ns) | Tempsorr—on(ns)
89 95.5 0.025 0.68 0.56

Tableau I1.2 — Table des différents rendements et temps simulés pour le commutateur a
base d'un transistor 77 16x275um.

Ces simulations nous indiquent que la taille du transistor de puissance influence
fortement le rendement (la résistance ON équivalente du canal drain-source du transistor
est d’autant plus faible que celui-ci est grand), mais dégrade les temps de commutation,
notamment a cause des capacités grille-source des transistors qui se trouvent associées aux
résistances Rdsrs pour 17 et Ra pour T;.

5.3 Mesure de la cellule de commutation 4.4mm

Les mesures sous pointes ne permettent pas une caractérisation correcte de ces dispositifs

(au-dela de la complexité du cablage, les longueurs de fils connectant les masses entrainent
des difficultés a stabiliser les cellules de commutation), ainsi toutes les puces MMIC ont
été montées dans des boitiers RF. Ces assemblages permettent un bon découplage des
potentiels DC et un bon confinement des parties RF.
Comme on peut le voir sur la Figure.I1.22(a), chaque puce est entourée d’'un PCB accueillant
les capacités de découplage et les éléments d’adaptation nécessaires au bon fonctionnement
des commutateurs. Ces boitiers sont ensuite rapportés sur un PCB FR4 permettant
d’amener proprement les tensions de polarisation, et facilitant la gestion des commandes
(Figure.I1.22(b)).

Entrée; B Sortie;

Hivh

Sortie, Sg f Entrée,

Vbp, Vss,

(a) Boitier avec réticule de test (b) Support pratique avec boitier de
réticule de test

F1GURE I1.22 — Photographie de la puce de test montée en boitier sur la platine FRA4.

La Figure.Il.23 présente le schéma électrique réalisé permettant la caractérisation de
ce dispositif. Par la suite, les valeurs des différentes sources de tensions et charges seront
modifiées selon la configuration de test souhaitée.
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Charge
Rr

aavaY

FIGURE 11.23 — Conditions de mesures du commutateur sous test a base d’un transistor 7}
16x275m.

La premiere mesure a consisté en l'extraction de la fonction de transfert (Figure.l1.24).
Grace a cette mesure, il est possible de déterminer les commandes les plus simples permet-
tant de démontrer le bon fonctionnement du commutateur.

@ 3MHz*@ 10MHz

FI1GURE I1.24 — Fonction de transfert mesurée du commutateur non isolé & base d’un
transistor 16x275um.

On voit que 'entrée du commutateur agit comme un comparateur a seuil, avec un seuil
de déclenchement Vg p proche de -2V. Il sera donc possible de commander la cellule avec
une tension carrée ou avec un sinus centré autour de Vryp, ce dernier étant plus facile a
générer en haute fréquence. Les mesures suivantes sont réalisées a 1’aide d’un oscilloscope
temps réel ayant une bande passante de 8GHz (20Gsamples/s : Tektronix TDS6804B). Cet
oscilloscope est directement relié a la sortie de la cellule via un atténuateur -20dB, ce qui per-
met d’éviter I'utilisation de sondes et de présenter une charge 5042 a la cellule (Figure.I1.25).
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F1GURE I1.25 — Montage permettant la caractérisation temporelle du commutateur.

40 (- —

)

Lors de I'utilisation du commutateur avec une charge 50¢2, la tension d’alimentation

Vpp est de 50V et une tension de commande du niveau bas est réglée de facon a mesurer
une tension Voutorpp = 0V.
Il est possible de maintenir la dynamique de sortie 0V—50V jusqu’a une fréquence de
500MHz (Figure.I1.26). Au-dela de cette fréquence, la dynamique de sortie est réduite du
fait des temps de commutation (Temps de montée = 550ps, Temps de descente = 475ps,
voir Figure.I1.26).

@100MHz o = 40% @100MHz o = 50% @100MHz o = 60%
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F1GURE 11.26 — Mesures temporelles du commutateur non isolé a base de transistor
16x275pum, pour différentes fréquences de commutation et différents rapports cycliques.

Uun slew-rate de 96V /ns est mesuré dans cette configuration, il fixe la fréquence de
commutation maximale pour une dynamique donnée. Par exemple, la fréquence maximale
correspondant a une dynamique de 30V est supérieure a 7T00MHz. Le rendement du
commutateur se dégrade avec la fréquence de commutation (Figure.I1.27). Cependant, le
rendement peut étre maintenu au-dessus de 90% lors de l'utilisation du commutateur a
20MHz, et au-dessus de 80% pour des fréquences de commutation jusqu’a 100MHz avec
un rapport cyclique limité & 35%.
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FiGURE I1.27 — Rendement du commutateur non isolé a base de transistor 16x275um,
pour différentes fréquences de commutation et différents rapports cycliques. La courbe
théorique ne prend pas en compte les effets transitoires.

Ce rendement est dépendant de la charge, qui impose le courant circulant dans les
transistors. Si ce courant est supérieur a 1.25A (R, < 40Q2) alors le point de fonctionnement
ON du transistor sort de la zone ohmique pour rejoindre la zone saturée, I'énergie dissipée
dans le transistor augmente fortement (Figure.I1.28).

100

90 |-
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F1GURE I1.28 — Rendement du commutateur en fonction de la charge, pour une tension
de sortie a I’état haut de 50V (a) et illustration de I'impact de la charge sur le point de
fonctionnement ON du transistor de puissance (b).

Malgré cette chute du rendement, le commutateur mesuré est capable de fournir plus
de 2A a une charge de 25¢). Des performances équivalentes n’ont jamais été publiées a
notre connaissance (Figure.I1.29). Cela en fait un candidat idéal pour des applications
commutation de puissance rapide.
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—— CoPEC, UC Boulder - Nov.2016

—— FBH, Leibniz Institute - Mar.2017

—— Xlim, MMIC 2 niveaux - Fev.2017
CoPEC, UC Boulder - Mar.2016

— Alpaga - 2014
—_ Xlim Hybride - 2015
—— Xlim MMIC 2 niveaux - 2017

Fréquence Fréquence
AVmax AVmax
Puissance Puissance
de Sortie , de Sortie
Y
Slewrate Slewrate
Rendement Rendement
(a) Commutateurs Xlim (b) Commutateurs & l'international

FIGURE I1.29 — Comparaison des performances de commutateurs Xlim (a) et des publica-
tions internationales (b).
Références : Alpaga [3]; CoPEC, Nov.2016 [4]; FBH [5]; CoPEC, Mar.2016 [6].

6 Mise en ceuvre d’un commutateur a quatre états

Pour réaliser un circuit capable de délivrer quatre tensions de sortie différentes, trois
cellules en parallele sont donc associées a 'aide de diodes réalisant une fonction OU (Figure
I1.30). La tension de sortie correspond a la tension la plus élevée apportée sur 1'anode de
chacune des diodes par les différents commutateurs, la tension Vpp, étant la plus petite
des quatre tensions d’alimentation.

Vbp1 Vbp2 Vbps Vbpa

— = Voo,
%

Acces Commande 1 —»|

Acces Commande 2 AX(‘
Acces Commande 3 2(4
V(“T S Z VJ2T S Z deT S 2 VMT S Z
I
Charge

F1GURE I1.30 — Schéma de principe du commutateur quatre niveaux.

Les commandes a affecter a chaque voie sont indépendantes et relativement simples a
réaliser mettant a profit 'effet “comparateur a seuil” de chaque cellule.
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Partant du fait qu'une cellule a I’état ON isolée de la charge consomme moins qu’a
I’état OFF, la méthode de commande optimale consiste a placer a I’état ON la cellule
désirée ainsi que toutes celles présentant une tension de sortie inférieure. Cette méthode
permet également de réduire les écarts de tension entre deux niveaux de sortie consécutifs
et réduit donc les risques d’oscillations lors des changements d’état.

6.1 Mesures du commutateur a quatre états

L’assemblage du circuit a été réalisé par Thales Alenia Space (Figure I1.31). Les
mesures du commutateur quatre niveaux ont été réalisés dans les mémes conditions
que les mesures de la cellule élémentaire (Figure 11.32). L’oscilloscope utilisé (Tektronix
MSO/DPO5000B) possede une bande passante de 1GHz suffisante pour analyser les
signaux de sortie du commutateur. Les quatre tensions d’alimentation utilisées sont :
VDD4 = 10‘/, VDD3 = 20‘/, VDD2 =30V et VDDl =40V.

Entrée; Vpp, Vbp, Entrée,

Entrées
Vbp,

Sortie

F1GURE II.31 — Photographie du commutateur quatre états.

AWG Alimentations DC Oscilloscope

Cmd;,  Cmdy  Cmds Vo1 Vopz  Vops Vops e 1o 1me 509

Attenuateur
20dB - 5092

Cmdy

< cmd:  Clommutateur —Sortie

Cmds

F1GURE I1.32 — Synoptique du banc de mesure du commutateur hybride quatre états.

Les signaux de commande choisis pour ces mesures sont tels que le signal de sortie soit
représentatifs d'une forme sinusoidale (Figure 11.33).
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FIGURE I1.33 — Signaux de commande (rouge) et de sortie (bleu) du commutateur en
fonction du temps. (a) et table de vérité associée (b).

Les Figures 11.34 et 11.35 présentent les résultats de mesures superposés aux simulations
de la forme temporelle de sortie pour des fréquences du signal d’enveloppe respectivement
de feny = 20MHz et fpny = 45M Hz. Ces mesures conduisent respectivement a des
fréquences apparentes d’échantillonnage de 150MHz et 270MHz (6 fois la fréquence du si-
gnal d’enveloppe) avec des rendements respectifs de 71.3% et 68.3%. Un filtrage numérique
de type passe-bas a 250MHz est réalisé par 'oscilloscope.

A partir de fgyy = B0M H z, la période des oscillations amorties générées lors des
transitions devient moins négligeable devant la durée d'un état établi ce qui dégrade
Iintégrité du signal.

T I I
.......... Mesure

wl —— Simulation | |

= 30 |
2]
=
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é 20 - |
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| | | | . ‘ : ‘ ‘

l l l
—60 —40 -20 O 20 40 60 8 100 120 140 160
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FI1GURE I1.34 — Mesure des formes temporelles du commutateur multi-niveaux a 25MHz
de fréquence d’enveloppe de sortie (soit 150Msymboles/s) pour des tensions de sorties
entre 10 et 40V appliqués a une charge de 5012.
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FI1GURE I1.35 — Mesure des formes temporelles du commutateur multi-niveaux a 45MHz
de fréquence d’enveloppe de sortie (soit 270Msymboles/s) pour des tensions de sorties
entre 10 et 40V appliqués a une charge de 5052.

Les rendements mesurés et simulés en fonction de la fréquence d’enveloppe sont présentés
sur la Figure 11.36. Un rendement moyen constant autour de 70% est mesuré jusqu’a
fenvy = 45M H z, soit une fréquence de commutation apparente de 270MHz.

On observe une différence entre le rendement simulé et mesuré pouvant s’expliquer par
un écart sur la valeur du Rdsoy du transistor d’autopolarisation entre le modele (0.74€2)
et le transistor réellement utilisé au sein du démonstrateur (1.55€2 en considérant les effets
résistifs des connexions). Afin d’évaluer U'effet de la valeur de la résistance de charge, des
mesures pour deux valeurs de Ry ont été réalisées. Ces résultats, pour des valeurs de R,
respectivement de 252 et 50€2 et des niveaux de tensions Vpp; allant de 20V a 50V, sont
présentés Figure 11.36.

100
= 60 |- : |
=1 ;
<5}
g
S ol |
]
D)
~
20 - —=—  Mesure 25Q —+— Mesure 50Q | |
«-- Simulations 252 Simulations 5002
oL | | | | | | | |

\
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Fréquence (MHz)

FI1GURE I1.36 — Rendement moyen mesuré et simulé en fonction de la fréquence d’enveloppe
lorsque a = 50% et de la charge (signal de sortie de forme sinusoidale, les tensions de
sortie sont comprises entre 20 et 50V).

Le rendement augmente lorsque la charge R; diminue. En effet, la puissance de sortie
augmente alors que seul la puissance dissipée lors des états ON augmente, celle dissipée
lors des états OFF reste inchangée car elle est indépendante de la charge.
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6.2 conclusion

Les limites en termes de vitesse de commutation obtenues avec les versions hybrides
peuvent étre surpassées en réalisant une version intégrée du commutateur multi-niveaux.
L’utilisation de diodes pour isoler les différentes cellules n’est pas a ce jour concevable en
technologie MMIC, mais I'utilisation de cellules en parallele sans diodes n’est cependant pas
envisageable. En effet, si les sorties de deux commutateurs de puissance sont directement
reliées, certains transistors verront leurs tensions V gs passer en dessous de -30V, voire
-50V, ce qui implique 'activation de pieges rallongeant fortement le temps de commutation
du transistor en question, voire une dégradation du composant. Il convient donc de modifier
I’architecture multi-niveaux initiale (avec diodes) en proposant un dispositif d’isolation
n’altérant pas le rendement et ne risquant pas de dégrader les composants.

7 Cellule de commutation isolée

Toujours avec pour objectif la mise en parallele de plusieurs cellules, une nouvelle
architecture, que I'on appellera < isolée >, a été congue. Un brevet (Thales, CEA, Université
de Limoges, CNRS) a été déposé [92] pour cette architecture qui associe a la cellule de
commutation précédente un 4 transistor (7}), dit transistor d’isolation commandé a
'identique du transistor de puissance 7} (Figure.I1.37).

Vbp
1

1 .
1 Transistor
T, .
1 de Puigsance
|

Transistor
d’Isolation

§ Charge

1
Etage !

. 1
Driver

= VSS

FI1GURE I1.37 — Schéma de la cellule isolée.

On peut voir ici que le transistor d’isolation (7}) fonctionne en inverse : lors de I'état
ON de la cellule, le courant issu de ’alimentation parcourt ce transistor de la source vers le
drain. D’apres son réseau [(V) (Figure.I1.38), ce transistor fonctionnera de fagon similaire
une diode dont le seuil varie légérement en fonction du pincement. Lors de la simulation de
cette cellule de commutation isolée, il est important de s’assurer de la validité du modele
dans sa zone inverse. Une simulation de sa caractéristique I(V) sur une large plage de
tensions de drain (positives et négatives) permet de valider le comportement du modele
lorsque le transistor fonctionne avec une polarisation négative (le modele utilisé ici est issu

du design kit UMS).
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FIGURE I1.38 — Réseau (V) simulé d'un transistor GH25 16x275pm.

Le fonctionnement en inverse a pu étre mesuré et controlé en polarisant un transistor
GaN en inverse avec un courant source-drain DC de 1A durant plus de 12h, ce qui permet
de valider le fonctionnement non destrcutif du composant en zone inverse.

7.1 Etat ON

Comme pour les cellules précédentes, I’état ON correspond au maximum de transfert
de puissance entre la source de tension continue Vpp et la charge (Ry). Pour obtenir cet
état, le transistor 75 de commande est bloqué. Le mécanisme d’auto polarisation permet
donc d’appliquer une tension Vgsp; = Vgspy proche de OV et maintien ainsi ces deux
transistors (7 et T) saturés (Figure.I1.39).

Charge
R

Vin = ’
Vss = Vp

F1GURE I1.39 — Schéma équivelant de la cellule isolée lors de ’état ON.

Dans ces conditions, la tension fournie a la charge est décrite par ’équation suivante

(Eq.IL18) :
VDD : RL

Vouton = I1.18
outon RonT1 + ROTLT4 + RL ( )
Et le courant consommé par la cellule prend la forme suivante (Eq.I1.19) :
Vbp
Iddoy = I1.19
oN RonT1 -+ RonT4 + RL ( )
Page 66
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Le rendement maximum de la cellule lors de cet état peut alors étre mis sous la forme
(Eq.11.20) :
" Rongpy + Ronpy + Ry,

On voit ici que le rendement lors de ’état ON dépend du développement de grille des
transistors de puissance (77 et Ty) vis-a-vis de la charge, plus leurs développements seront
larges, plus leurs Ron respectifs diminueront, entrainant une augmentation du rendement.
Il existe cependant des limites a leurs tailles dues d’une part a la capacité grille-source qui
augmente proportionnellement au développement de grille, et d’autre part les réticules
MMIC sont de dimensions limitées.

o (11.20)

7.2 Etat OFF

De méme que pour la cellule non isolée, lors de I'état OFF, la charge doit étre isolée de
I’alimentation. Le processus d’auto polarisation est identique au cas de la cellule non isolée
vu précédemment (Figure.I1.40). La saturation de Ty permet de présenter une tension
Vgsr1 = Vgsry = —Vdsps proche du pincement. Ainsi, comme le montre la Figure.I1.40,
les transistors T} et T, présentent de fortes résistances drain-source.

Charge
Ry,

F1GURE I1.40 — Schéma équivalent de la cellule isolée lors de 'état OFF.

La tension présentée a la charge dans ces conditions est donc (I1.21) :
VOUtOFF = Vss + 2Vp + VdST4 (1121)

Pour obtenir une tension de sortie nulle, il faut régler Vgg = —2Vp. Ainsi, le potentiel
sur la source de 717 est nul, il n’y a pas de courant dans la charge, la tension sur la charge
est de OV (Figure.I1.41). Avec ces hypotheses (Vsg = —2Vp — Vdsry = 0), la puissance
dissipée a ’état off peut se mettre sous la forme (11.22) :

VopVp
Ra

PdiSSOFF = (1122)

Cette puissance dissipée dépend de la technologie et de la résistance d’auto polarisation.
Il convient donc de maximiser cette résistance pour diminuer les pertes relatives a cet état
OFF, mais une trop forte valeur de résistance viendrait dégrader les temps de commutation,
de part la constante de temps créée avec la capacité C'gsrs.
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OFF
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FIGURE I1.41 — Réseau [(V) d’un transistor 16x275um avec les cycles de charges des
transistors T'1 et T4.

Le rendement moyen théorique de cette cellule de commutation lors de 1’alternance
d’états ON et OFF dépend du rapport cyclique de la commande («) et s’exprime sous la
forme suivante (I1.23, cf. calculs détaillés Annexe.A.53) :

( Vop-Rp )2
RoNp,+RoN, +RL
n= o o P (I1.23)
VDD _ vp
Ronpy+Rong, +RL T (1 Oé) Ra Vbp

Cette cellule permet donc de commuter un fort courant a partir d'un signal de commande
faible tout en répondant a la problématique d’'une implémentation en technologie intégrée.

7.3 Conception de la cellule de test isolée

La cellule isolée seule a été implantée sur le réticule de test. Ce motif a permis dans
un premier temps de valider le fonctionnement du commutateur isolé et de comparer ses
performances au commutateur non isolé. A la suite de cette comparaison, nous pourrons
déterminer précisément I'impact et I'influence du transistor d’isolation sur la commutation,
que ce soit en termes de fréquence de commutation (impact des capacités intrinseques du
transistor) ou en termes de rendement (impédance de charge optimale, impact du Ron,., )-
Ce motif est présenté Figure.I1.42, on distingue clairement les transistors de puissance et
d’isolation (a droite) reliés par une méme grille, et par une méme source. Les transistors
Ty et T sont ainsi implémentés dans un motif unique. Les tailles des transistors retenues
ici sont mentionnées dans le Tableau.Il.3.
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F1cURE I1.42 — Motif de test de la cellule isolée a base de transistors 10x300um.

Ra(Q) | Ty(pm) | To(pm) | Ts(pm) | Ta(pm)
110 | 10x300 | 8x30 | 8x100 | 10x300

Tableau 11.3 — Dimensions des éléments de la cellule de test isolée.

Les simulations ont présenté de bons résultats fonctionnels (Figure.I1.43), mais il
reste des interrogations concernant la validité des modeles de transistors lors de leur
utilisation avec des tensions V'ds négatives, comme c’est le cas du transistor d’isolation 7}
(modélisation des effets convectifs et capacitifs en inverse).

q

o
o AT

0 10 20 30 40 50
Temps (ns)

FIGURE 11.43 — Résultats de simulation de la cellule isolée (Vpp = 45V, Vgg = =7V,
Ry = 50Q).

7.4 Mesure de la cellule de commutation isolée a base de tran-
sistors 10x300um

La fonction de transfert de cette cellule isolée est semblable a celle présentée précedemment,
elle agit donc comme un comparateur a seuil dont le déclenchement est proche de la tension
de pincement du transistor de commande T5. Tous les circuits de test ont été réalisés
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avec la méme puce MMIC, celle-ci est brasée au fond d’un boitier RF dans lequel est
également implanté un PCB (Rogers) sur lequel sont présents les éléments de découplage du
circuit. Ce boitier RF a ensuite été monté sur une platine de test (PCB FR4, Figure.I1.44)

permettant d’appliquer proprement les polarisations, et permettant également la gestion
des signaux de commande (Figure.I1.44).

Vop

T

T1 = 10 300um
s
T

s |° Ty = 10 - 300um

l(J;LH e
é Vgsor)

F1GURE I1.44 — Circuit implémenté sur la platine de test FR4, avec le commutateur isolé
a base de transistors 10x300um dans le boitier RF (boitier jaune).

Charge
Ry,

2.2uF

HH

Le dispositif mis en place autour du transistor de commande T2 permet la commande

de la cellule (commutations ON«++OFF) et la gestion de la tension appliquée a la charge
lors de I'état OFF via le potentiel Vyg.
Les transistors de puissance utilisés ici (10x300um) étant différents de ceux utilisés dans
la précédente cellule (16x275um), la charge optimale est différente. Nous avons donc
mesuré les performances de ce commutateur isolé en fonction de la charge (Figure.I1.45),
en utilisant des sondes de tension haute impédance (Tektronix TPP1000) reliées a un
oscilloscope de bande passante 1GHz.

100

90 -
=X ] @3MHz
N -
= 80 |- a @10MHz
g . @50MHz
% @80MHz
’g 70 |-  — Simulation @3MHz
Q - - - Interpolation des mesures
~

60 -

50

0 20 40 60 80 100

Charge Ry, (9)

F1GURE I1.45 — Rendement du commutateur isolé a base de transistors 10x300um en
fonction de la charge, pour une tension d’alimentation de 50V.

Les transistors de puissances ayant des développements de grille plus faibles que
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précédemment, les charges faibles les font fonctionner dans leurs zones saturées entrainant
plus de pertes. Ceci implique une translation de la charge optimale mesurée de 602
pour le circuit précédent vers 752 pour cette version isolée. Nous pouvons voir sur la
courbe (Figure.I1.45) que la cellule isolée est capable de fournir des courants supérieurs a
2A a une charge inférieure a 252, ce qui en fait un bon candidat pour les applications
de puissance. Pour compléter la caractérisation de ce dispositif, nous avons mesuré les
rendements en fonction de la fréquence de commutation et du rapport cyclique sur charge
5092 (Figure.I1.46). Ces mesures ont été réalisées en plagant sur la sortie un atténuateur
-20dB puis l'oscilloscope 8 GHz, permettant d’avoir une bonne résolution temporelle et des
mesures flables (Figure.I1.25).

100 T T T T
90 - B
—2
IS /A 38.4 W —a— @10MHz
~— 80 - el B moyen N @50MHz
5 £ T —— @100MHz
I — @200MHz
—:55 —o— @400MHz
5 70 1 - @500MHz
o simulation @10MHz
60 - =
50 | | | |
0 20 40 60 80 100
Fully OFF Fully ON

Rapport cyclique (%)

F1cURE 11.46 — Rendement de la cellule isolée a base de transistors 10x300um en fonction

de sa fréquence de commutation et du rapport cyclique de la tension de sortie, sur une
charge 50¢2.

Les rendements obtenus sont inférieurs a ceux de la cellule non isolée en raison de
la présence de T, (transistor d’isolation) qui présente des pertes. En effet, la résistance
équivalente de son canal drain-source n’est pas négligeable et entraine des pertes d’autant
plus grandes que la charge est faible (Pdissry = Ronry - [ds%, = Ronry(Vout/Rp)? ). Les
mesures temporelles du dispositif isolé (Figure.I1.47) nous ont permis de déterminer les
temps de commutations suivants :

— Temps de montée : 450ps
— Temps de descente : 385ps

Se traduisant par des slew-rates de 'ordre de 120V /ns.
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FI1GURE I1.47 — Mesures temporelles du commutateur isolé a base de transistors 10x300um,
pour différentes fréquences de commutation et différents rapports cycliques (R = 5012).

Ces mesures permettent de valider I'isolation du commutateur grace au transistor 7}, et
ainsi de s’assurer de la possibilité de réaliser des commutateurs multi-niveaux en associant
plusieurs cellules isolées. Malgré un rendement dégradé du fait de I’'ajout d’un transistor
d’isolation, la fréquence de commutation maximum reste importante, de 'ordre de 500MHz
(5 fois supérieure a la fréquence de commutation maximale des circuits hybrides).

8 Circuits de commutation multi-niveaux

8.1 Commutateur trois niveaux

La conception de la structure a trois niveaux (Figure.I1.48) a été réalisée en considérant
trois tensions de polarisation (Tableau.ll.4), les transistors de I’étage driver ont donc tous
des dimensions différentes décrites dans le Tableau.Il.5. Ces dimensions ont été optimisées
par simulation avec pour objectif d’atteindre un rendement maximum.

Vhaut(V') | Vmiliew(V') | Vbas(V') | Vss(V)
20 35 20 -6

Tableau II.4 — Niveaux de polarisations utilisés pour la conception du commutateur trois
niveaux.

| Niveau | Ra(Q) | Ty(um) | To(pm) | Ts(pm) | Ti(um) |
Haut 210 10x300 8x35 8x5HD 10x300
Milieu 157 10x300 8x50 8x90 10x300
Bas 150 10x300 8x46 8x50 10x300

Tableau 11.5 — Dimensions des différents éléments du commutateur trois niveaux.
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Les points importants lors du design de ce commutateur a trois niveaux sont les
positions des capacités de découplage, les dimensions des résistances et la largeur des
lignes :

Les capacités de découplage doivent étre au plus pres des transistors de puissance
(T1) pour des questions de stabilité/découplage. Elles sont indispensables au bon
fonctionnement du commutateur. Ici, ces capacités sont de forte valeur (10pF) de
facon a maximiser leur effet.

La résistance d’auto polarisation est constituée de deux résistances en série de
facon a réduire considérablement I’encombrement.

Les différentes pistes ont été dimensionnées avec les valeurs ROR pour ne pas
risquer d’étre détériorées lors du fonctionnement, et notamment lors d’éventuels
pics de courant.

ums

Z‘HQ%EJE%D Vopi Vbp2 Vbps

N

Commutateyrs non-is¢lés

BB *X‘FX‘

Commande 1
Commande 2|

Commande 3

FI1GURE 11.48 — Réticule de commutation & trois niveaux de sortie ON.

Comme vu précédemment, 'impact de lignes métallisées sur le fonctionnement du
commutateur n’est pas significatif. Nous présentons donc ici des simulations ne prenant
pas en compte les parametres [S| de celles-ci (Figure.I1.49). Il est important de remarquer
que le fonctionnement ON de deux commutateurs simultanément est interdit. Les signaux
de commande simulés ici ne sont pas optimisés en temps, une étude complémentaire est
a mener pour déterminer quels signaux permettraient un fonctionnement optimal des
commutateurs.
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FIGURE I1.49 — Simulation du commutateur trois niveaux a base de transistors 10x300um

(Ry, = 500).

Les différentes simulations nous ont permis de déterminer un rendement moyen de
84% sur les trois niveaux ayant des durées égales, ce rendement moyen n’est pas optimal
notamment a cause de la commande non optimisée. Le rendement associé a chaque niveau
de tension est indiqué dans le Tableau.Il.6 :

| Niveau | Tension de sortie (V) | Rendement (%) |

Haut 43.8 89.5
Milieu 33.3 88.6
Bas 19.4 78.5

Tableau I1.6 — Récapitulatif des rendements du commutateur trois niveaux.

8.2 Mesure du commutateur trois niveaux

Comme pour les autres circuits mesurés, la puce MMIC a été brasée au fond d’un
boitier RF, dans lequel un PBC (Rogers) est inséré avec tous les éléments de découplage
et d’adaptation nécessaires au bon fonctionnement du circuit.

Vss Tektronix : AWG5014C
T T T
® OO

Vb1

1.8uF

Oscilloscope
Tektronix : TDS6804B

2.7nH

5090

W0

N

Vb3

F1GURE I1.50 — Montage nécessaire a la mise en ceuvre du commutateur trois niveaux.

Pour la démonstration, les niveaux de tensions ont été fixés a 20, 35 et 50V. Les
commandes ont été générées de telle sorte que le niveau le plus haut dure 30% de la

Page 74
Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance %Jm%m

fonctionnant en commutation.



Anthony DISSERAND

période, le niveau intermédiaire 40% et le niveau bas 30%.

Un résultat de mesure est présenté Figure.Il.51. Lors de cette mesure, le motif se répétait
a une fréquence de 5MHz, ce qui correspond a un maintien des états haut et bas de
60ns. Nous pouvons voir une commutation franche et rapide entre les trois niveaux qui
s’établissent correctement. Chacun de ces niveaux présente une puissance différente fournie
a la charge 50€2. La puissance de sortie créte est ici de 42W.

-

) Mesure Objectifs :
Résultats : Simulation 1A — 50W
50V :
46V : 0,92A — 423W h p— = s P -

it 35V : 0.7A — 24.5W

33V :0.66A — 21,8W

20V :0.4A - 8W

i
L,
19V : 0.38A — 7,22W f

3
e
Sl
ey

[CTIREY 6K Freq 5.0MHz §i: 5.000941M m: 2.851M M; 18.23G o 16.18k |(80.0ns/div
N(6EI CycRMS ~ 3.393V i 3.3937159 m: 10.15mM: 4.365 @i 1.783m || 20.0GS/s 50.0ps/pt
e 406V

FiGURE 11.51 — Résultats de mesure du commutateur trois niveaux.

La fréquence de commutation maximale peut étre augmentée avec une gestion plus
précise des commandes. Il est nécessaire d’utiliser des instruments capables de changer
rapidement d’états (avec une dynamique de 5V), et capables de gérer des déphasages
analogiques sur des signaux carrés. Les manipulations faites jusqu’alors ne nous ont

pas permis de faire fonctionner le commutateur avec une fréquence supérieure a 50MHz
(Figure.I1.52).

100

15 Msb/s

90 30 Msb/s

60 Msb/s
90 Msb/s

150/ Msb/s

Rendement (%)

50 | | | | |
10 20 30 40 50

fréquence (MHz)

FIGURE I1.52 — Résultats de mesure du commutateur 3 niveaux ON.

9 Conclusion

Les commutateurs en technologie hybride permettent de commuter des puissances de
I'ordre de 100W créte avec des vitesses de commutation élevées supérieures a 100MHz. La
consommation intrinseque des commutateurs est tres faible a I’état ON. Leur consommation
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a ’état bas dépend d’une part de la tension d’alimentation de la cellule et d’autre part de
la valeur de la résistance d’autopolarisation Ra. La valeur de Ra peut étre augmentée pour
réduire cette consommation, cependant une trop forte valeur conduit a une dégradation
du temps de commutation. Le choix de la valeur de Ra fait donc 'objet d’un compromis.

Nous avons pu, avec les circuits MMIC fabriqués au sein d’"UMS, réaliser différents
démonstrateurs de commutateurs de puissance prenant différentes formes et basés sur les
cellules de commutation élémentaires isolées et non isolées (brevets [91, 92]). Ceux-ci sont
capables de commuter des tensions supérieures a 50V a des fréquences de I'ordre de 500 MHz.
Une nouvelle architecture de commutateur, issue du dernier brevet, a également pu étre
mise en place. Elle a permis de valider le principe de parallélisation de commutateurs. Des
campagnes de mesures restent encore a mener pour déterminer notamment les performances
des circuits a plusieurs niveaux de sortie. Ces mesures nécessitent cependant d’apporter
une attention toute particuliere a la génération des signaux de commandes, qui doivent étre
rapides et compatibles avec I'entrée du circuit de commutation ainsi qu’aux dispositifs de
mesure. Ces commutateurs devront permettre la mise en ceuvre de différentes techniques
d’amplification, que ce soit en tant que tels (classe D, DAC) ou associés a des amplificateurs
de puissance (Envelope Tracking). Des améliorations de ces commutateurs sont a 1’étude,
avec notamment, un changement technologique (GH25 GHI15) qui devrait permettre
d’augmenter la fréquence maximale de commutation : les prévisions laissent entrevoir des
fréquences de commutation de 'ordre de 1GHz.

10 Perspectives des commutateurs de puissance

Comme nous avons pu le voir Figure.I1.29, les commutateurs congus et mis en ceuvre
durant cette these présentent des performances comparables a celles développées dans les
autres instituts de recherches [6, 4, 5]. Leurs rendements et leurs slew-rates en font des
candidats de choix pour les applications de conversion de puissance malgré la complexité
de mise en ceuvre des commandes avec des niveaux négatifs (Figure.Il.24).

10.1 Possibilité d’implémenter une commande positive

Pour simplifier les signaux de commande, il serait intéressant d’envisager certaines
améliorations, parmi lesquelles ’association de transistors GaN de modes différents sur une
méme puce. Ainsi, les transistors T, T3 et T, resteraient des HEMTs GaN normally-on
tandis que 75 serait de type normally-off. Cette approche rendue possible récemment [93]
permettrait de modifier la commande du circuit de commutation sans pour autant en
modifier le fonctionnement de I’ensemble. De plus, une modification de cet ordre indique
une possibilité de controler (lors de la fabrication de la puce) les différentes tensions
de pincement des transistors, ce qui permettrait, d’apres les formules analytiques du
rendement de réduire significativement les pertes de la cellule (Annexe.A).

Une autre approche permettant d’implémenter une commande positive serait de mettre
en ceuvre différentes technologies de transistors. L'utilisation d'un transistor de commande
T, en technologie nMOS permettrait également de déplacer le seuil de comparaison de
la commande d’entrée vers une tension positive. Cette solution bas cott a cependant
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I'inconvénient de nécessiter la mise en ceuvre de bondings limitant les performances en
fréquence et en stabilité de la cellule de commutation.

10.2 Amélioration de ’isolation des cellules multi-niveaux

Au-dela des méthodes de commandes, les performances des commutateurs multi-niveaux
intégrés peuvent étre améliorées en pincant plus fortement le transistor d’isolation T}.
Dans les versions réalisées, la tension V gsp4 permettant son pincement lors des états OFF
est proche de Vp sans toutefois I'atteindre, ce qui implique un courant de fuite Idspy
non négligeable. Pour améliorer le fonctionnement de ce dispositif, il est envisageable de
modifier le montage électrique du commutateur, comme le montre la Figure.I1.53.

Vbop

Ids
T asTa

§ Charge

FIGURE I1.53 — Schéma d’un commutateur optimisé en isolation.

Ainsi, lors de I'état OFF, la tension Vgsry sera définie par (11.24) :
Vgsry = Ray - Idsps + Vgsrs = 2Vp (I1.24)

Il apparait clairement que l'isolation sera plus efficace, mais une campagne de mesure
visant a comparer les fréquences maximales de fonctionnement sera a mener, car le temps
de commutation de T} sera fortement impacté par I'effet passe-bas de Ra; - C'gsry et par
la tension grille-source appliquée pour le maintenir bloqué.
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Chapitre 3 - Conception de modulateurs de polarisation

1 Introduction

La technique de suivi d’enveloppe (ET') consiste a moduler dynamiquement la tension
d’alimentation de 'amplificateur de puissance RF en fonction de I'enveloppe du signal
d’entrée. Il en résulte un rendement énergétique accru. Avec cette technique, 'amplifica-
teur de puissance ne peut plus étre considéré comme un élément isolé, il doit étre pensé
conjointement avec le modulateur de polarisation. Ainsi une attention particuliere doit étre
portée au niveau de 'acces de polarisation du PA [74]. La variation rapide de la tension de
polarisation implique une conception spécifique de I'amplificateur de puissance prennant
en compte des contraintes, non seulement de bande passante, mais également de puissance.
Un autre point a considérer est le bilan énergétique global, le modulateur de polarisation
devant travailler a tres haut rendement afin d’impacter le moins possible le rendement
global de I'architecture.

Une premiere partie de ce chapitre est ainsi dédiée a la description d'un amplificateur
de puissance congu spécifiquement pour 'enveloppe tracking ainsi qu’a la présentation du
banc d’enveloppe utilisé par la suite pour caractériser ce type de dispositifs.

Une seconde partie présente différents modulateurs de polarisations dédiés a 1’envelope
tracking, que ce soit pour I'ET Continue (ETC) ou Discret (ETD). Cette partie présentera
également les résultats de ces deux applications et conclura sur une comparaison des deux
topologies.

La troisieme partie présente une seconde application RF mettant en ceuvre un modula-
teur de polarisation. Cette application a pour role de générer un signal RF de puissance
(Vector Power Modulator). Nous nous intéresserons, tout particulierement & la mise en
ceuvre expérimentale de ce dispositif et aux résultats obtenus.

2 Modulateurs de polarisations appliqués a I’Enve-
lope Tracking

2.1 Banc de mesure d’enveloppe

2.1.1 Description de amplificateur de puissance

L’amplificateur que nous avons utilisé est issu des travaux de these d’Arnaud Delias

(Figure.Ill.1, [94]). Il a été congu spécifiquement pour mettre en ceuvre des techniques
d’amplification a gestion de polarisation.
Son acces de polarisation de drain est donc adapté a la bande passannte du signal RF. Le
point clé de cette conception réside dans la limitation des effets capacitifs de ’acces DC,
pour ne pas filtrer le signal d’alimentation, tout en assurant un découplage de I'alimentation
suffisant.

Le Tableau III.1 présente les différents parametres de 'amplificateur de puissance
développé autour d'un transistor CREE CGHV1F0258S [95] et monté sur un PCB de type
Rogers RO4350B.
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Acces de
polarisation
de grille

Acces de
polarisation
de drain

Entrée = Sortie

F1Gcure III.1 — Photographie de I'amplificateur 25W Xlim avec les acces de polarisations
dédiés a I'utilisation sous modulation de polarisation.

| Parametres || Valeurs |
Tensions de polarisation de drain 20V a 40V
Fréquence ( fo) 2.1GHz
Bande passante vidéo 150MHz
Bande passante RF 1GHz (40%)
Gaing,gz >10dB
PAE, 0z >40%
Puissance de sortie maximum 24W (44dBm)

Tableau III.1 — Récapitulatif des spécifications de I’amplificateur RF.

Les Figure.ITI.2 et Figure.IIl.3 présentent des mesures et simulations issues de la these
d’Arnaud Delias [94]. Ces figures montrent une puissance de sortie maximum de l'ordre de
45dBm, ainsi qu'un maintien du rendement lors du changement de polarisation (20V a
40V) sur une dynamique de 6 & 7dB de puissance de sortie.

Ps (dBm)
8

— Vpg=22 V.
- Simulations — Vpeg=20 V

0 5 10 15 20 25 30 35 15 20 25 30 35 40 as

Pe (dBm)

Gain (dB)
AMPM (°)

Ps (dBm) Ps (dBm)

Ficure II1.2 — Caractéristiques statiques simulées (pointillés) et mesurées (traits pleins)
de 'amplificateur pour plusieurs polarisations de drain a 2.1GHz et Idsy=10mA.
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F1GURE II1.3 — Gain en puissance, PAE et puissance de sortie simulée en fonction de la
fréquence pour plusieurs tensions de polarisation de drain. (Idsp=10mA).

Lors de T'utilisation d'un amplificateur de puissance en envelope tracking, I'un des
points essentiels est la valeur de la charge présentée par 'acces de polarisation de drain
de I'amplificateur. L’évolution de cette résistance équivalente Rds, en régime statique en
fonction de la puissance de sortie est présentée Figure.Ill.4. On releve dans la zone de
compression de 'amplificateur une valeur quasi constante d’environ 402 en régime de
polarisation dynamique sur un recul d’environ 6dB de la puissance de sortie (courbe rouge
Figure.IIL.4b).

1000

900 — Vpss=40 V. 200
1 5““?25 1M — Polarisation dynamique
800 = Vpso~ s §
Vpgo=34 V 160 — Polarisation fixe
a . gusﬁgg \\1 Zoom e
— Vpso™ =
= = Voge=28 V g 120
@ | s00 Vige=26 V/ = | o
2 | 400 — Vpgo=24 V @
[i'd — Vpgg=22 V [f 80
300 — Vpsg=20 V/ &
a 40
100 -
i V]
i = = e i 4 % 30 32 34 36 38 40 a2 44
Ps (dBm) Ps (dBm)
a) b)

FIGURE I11.4 — a) Mesures des profils statiques de la résistance présentée par 'amplificateur
RF & son acces de drain pour différentes tensions de polarisation de drain en fonction de
la puissance de sortie. b) Comparaison des profils statiques de la résistance mesurés en
statique (Rdsp) de 'amplificateur en polarisation de drain fixe (noir) et en polarisation de
drain dynamique (rouge).

2.1.2 Le banc de mesure d’enveloppe

Le banc de mesure d’enveloppe utilisé a été développé lors de la these de Pierre Medrel
[96] au sein du laboratoire XLIM. Ce banc permet d’émuler une chaine d’émission, avec
un générateur de signaux (VSG) dont les trames IQ) sont générées et traitées sous Labview
[97]. Un préamplificateur linéaire permet de délivrer le niveau de puissance nécessaire &
I’excitation du dispositif sous test et des coupleurs en entrée et en sortie associé a un
switch RF permettent de mesurer les ondes avec un analyseur de signaux vectoriels (VSA).
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La puissance de sortie est mesurée a l'aide d'une sonde de puissance. L’ensemble des
équipements sont synchronisés par une méme référence de 10MHz. Les signaux mesurés
sont traités sous Labview / Scilab (correction d’amplitude et phase, synchronisation,
filtrage. ..) de facon a analyser les performances caractéristiques de I'amplificateur sous
test (Figure.IIL.5).

Generation des
RJ45
trames 1Q) GPIB \
AN N

I_Alimentation DC
[JEsaH Fitrsee AWG
Modulateur de
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Oscilloscope

i
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]
[ | j )
GPIB

RF
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A\

208
l

I
Q SMBV

J

Correction des |
parametres S

FSQ

Synchronisation

FiGuRre II1.5 — Synoptique du banc de mesure d’enveloppe.

Dans le but de connaitre parfaitement les ondes mesurées dans les plans d’entrée
et de sortie de 'amplificateur (plans 2 et 3, Figure.II1.6), une procédure d’étalonnage
en parametres [S] des éléments passifs situés entre celui-ci et le récepteur (plan 4) est
nécessaire. Les parametres S;; de I'ensemble des dispositifs passifs sont préalablement
mesurés sur une bande de fréquence autour de la porteuse a I'aide d'un analyseur de réseaux
vectoriel. Une interpolation linéaire permet ensuite d’obtenir les valeurs des parametres

[S] pour chaque point de fréquence de I'enveloppe.
%509

S21 : Transmission
et Connecteurs

Coupleur Sortie

Coupleur Entrée
0 @ ®

Switch RF
Sa1 : Couplage, Sas : Couplage,
Connecteurs, Connecteurs, Cables
Cables et Switch et Switch
A 4 Y
@

F1GURE II1.6 — Description des mesures nécessaires a 1’étalonnage du banc de mesure.

Les mesures sont corrigées en appliquant les équations suivantes (I11.1 et I11.2) :

B (f) = gﬂggémes(f) (I1L1)
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Srr$) = 2 1( ) (111.2)

L’étalonnage du banc de mesure est validé par la mesure d’une connexion directe entre les
plans 2 et 3. L’égalité des puissances d’entrée et de sortie mesurées en CW dans les plans
2 et 3 est vérifiée puis comparée a la puissance mesurée par la sonde de puissance (en série
avec le coupleur de sortie).

Pour I’étalonnage en phase, un signal d’enveloppe de type rampe est utilisé. Ce signal
permet de balayer I’ensemble de la dynamique du récepteur tout en effectuant des mesures
d’enveloppes complexes en entrée et en sortie. La comparaison des mesures d’enveloppes
corrigées en amplitude et en phase pour une connexion directe, sur une dynamique de
puissance d’enveloppe d’entrée large, permet de vérifier ’exactitude de la mesure sur une
plage de puissance supérieure a celle qui sera utilisée lors de la mise en ceuvre de I’Envelope
Tracking (Figure.II1.7).

Do
(==}
T

Puissances (dBm)
(=)

|
™)
S
T

—— Puissance d’entrée

—— Puissance de sortie
T T

I I
0 0.5 1 15 2 2.5 3 3.5 4

Echantillons 104

F1GURE III.7 — Mesure de calibration du banc. La bonne superposition des courbes pour
une connexion directe prouve la qualité de 1’étalonnage.

2.1.3 Signaux modulés utilisés expérimentalement

Le banc d’enveloppe est équipé d'un générateur de signaux vectoriels dont la fréquence
d’échantillonnage maximale est de 100MHz (Rohdes & Schwarz SMU200A [98]).

Afin de valider I’association modulateur-amplificateur en limitant les effets transi-
toires, nous avons utilisé un signal présentant une bande passante étroite (Figure.I11.8 et
Figure.IIL.9) :

— QAM 16

— Fréquence d’échantillonnage : 10MHz
Roll off : 0.6
Débit symbole : 1.25MSymb/s
Bande Passante : 2MHz
Une bande étroite permet d’utiliser le commutateur multi-niveaux en dessous de sa
fréquence d’utilisation maximum (~250Msymb/s) et va donc permettre d’évaluer ses
performances en s’affranchissant partiellement des effets transitoires (qui deviendront
prépondérants lors de débits symboles plus importants).

Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance
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F1GURE II1.8 — Allure temporelle de la puissance d’enveloppe du signal modulé.
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Fi1GURE II1.9 — PDF de la modulation 16QAM.

La puissance moyenne du signal modulé peut étre ajustée sur le banc de mesure de
fagon a controler le niveau de compression de ’amplificateur en puissance créte.

2.1.4 Mesures de 'amplificateur avec des signaux modulés

Cet amplificateur a été concu pour fonctionner a 2.1GHz avec une tension de drain
variable entre 20V et 40V. L’objectif étant ici de valider le bénéfice de 'ET sur I'am-
plificateur, nous avons donc mesuré dans un premier temps ’amplificateur sous quatre
polarisations fixes équi-réparties (20, 27, 33 et 40V) en présence du signal modulé. Les
différentes caractéristiques mesurées de I'amplificateur sont présentées Tableau II1.2 et
Figure.III.10.

| | 20v [ 2tv | 33V | 40V |
Pout moyen (dBm (W)) || 35.6 (3.6) | 37.4 (5.5) | 38.5 (7.1) | 39.4 (8.7)
Gain non compressé (dB) 8.0 10.2 11.0 12.0

Tableau I11.2 — Caractéristiques de gain et de puissance a différentes tensions de polarisation.
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F1GURE II1.10 — Caractéristiques de I'amplificateur 256W Xlim pour quatre tensions de
polarisation fixes. Lors de l'extraction de ces caractéristiques, le signal d’entrée était
modulé par une QAM16 de 2MHz de bande passante.

Les résultats obtenus Figure.II1.10 montrent que la variation de polarisation permet
de maintenir un rendement créte a environ 45% sur une dynamique de puissance de
sortie de 8dB. Ces caractéristiques mettent en évidence 'apport potentiel de 'ET sur cet
amplificateur.

La mesure du spectre du signal de sortie permet d’observer la linéarité de cet amplifi-
cateur, un ACPR de I'ordre de 30dB est mesuré pour une tension de polarisation fixe de
40V (Figure.III.11).

Fi1GURE III.11 — Spectres d’entrée et de sortie de 'amplificateur de puissance 25W Xlim
polarisé par une tension continue de 40V.

2.2 Implémentation de I’Envelope Tracking Continu (ETC)

2.2.1 Le modulateur de polarisation continue

Le principe d’un modulateur de polarisation pour 'ETC est de restituer la forme
d’onde temporelle de I'enveloppe amplifiée. Pour réaliser cette opération, nous avons choisi
d’utiliser une architecture proche de la structure Buck : I’enveloppe initiale est convertie
en un signal PWM qui va piloter un commutateur (a deux niveaux de sortie) dont les
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tensions hautes et basses constituent les limites du signal final. En sortie du commutateur,
un filtre passe-bas, dit filtre de reconstruction, permet de réjecter la fréquence PWM pour
ne conserver que l'enveloppe initiale amplifiée (Figure.II1.12).
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F1GURE II1.12 — Synoptique du modulateur de polarisation discret.

Dans notre cas, le modulateur PWM est émulé par un AWG, le signal PWM est généré
a une fréquence de 100MHz.
Le commutateur de puissance mis en ceuvre est décrit dans la section.4.2 du chapitre
précédent, celui-ci étant capable de commuter plus de 50V a 100MHz.
Nous avons choisi de 'associer a un filtre passe-bas d’ordre 4 (Figure.Ill.13(a) et Fi-
gure.I11.14) dont la bande passante de 10MHz permet de bien réjecter la fréquence PWM
a 100MHz (Figure.IlII1.13(b)). Celui-ci a été cong¢u pour étre adapté a une charge Ry, de
2542, les inductances Ly et Ly peuvent supporter des courants de plusieurs amperes.
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FIGURE II1.13 — Shéma du convertisseur de tension de type Buck (a) et parametres [S] du
filtre de reconstruction (b).
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F1cUre II1.14 — Photographie du convertisseur DC-DC.

Pour valider le fonctionnement de ce modulateur pour ETC, nous avons réalisé une
premiere mesure sur charge réelle de 50€2. Le signal reconstruit est issu d’une constellation
16-QAM dont la bande passante est de 10MHz. Nous avons, pour maximiser le rendement
du modulateur, limité les rapports cycliques du signal PWM entre 40 et 100% produisant
ainsi un signal de sortie allant de 10 a 30V (Figure.IIl.15(a)). Un spectre de la tension
de sortie du modulateur a été mesuré et permet de valider I'effet du filtre a la fréquence
PWM (Figure.III.15(b)). Lors de cette mesure, le rendement moyen mesuré du modulateur
de polarisation sur la trame IQ est de 75%.

—— Enveloppe initiale
—— Enveloppe de sortie
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Temps (us) Fréquence (MHz)
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F1cUure II1.15 — Mesure temporelle (a) et spectrale (b) du modulateur de polarisation
dont la commande PWM a 100MHz est associée a un signal de 10MHz de bande passante
(charge 5092).

2.2.2 Mesure d’ETC basée sur un modulateur hybride

Pour mettre en ceuvre 'ETC, nous utilisons ce méme modulateur de polarisation de
type convertisseur buck DC-DC constitué d'une seule cellule de commutation a 2 niveaux
associée a un filtre de reconstruction. Ce filtre d’ordre 4 présente une bande passante de

4MHz. L’amplificateur de puissance utilisé présente quant a lui une charge équivalente de
drain de 40¢2.
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Ficure I11.16 — Montage réalisé pour la mise en ceuvre de I'ETC.

Pour mettre en ceuvre 'ETC, la premiere étape consiste a extraire ’enveloppe du
signal d’entrée, puis a calculer le rapport cyclique adapté au suivi des lieux de rendement
maximum. Par la suite, nous imposerons un rapport cyclique minimal de 30% de facon a

ne jamais travailler dans des zones ou le modulateur de polarisation présente de faibles
rendements (Figure.II1.17).

i ) i
. H <
X 80 I ~
s 2
= Q

g 2 i

= = 30

T 60 3 g
B <
3 o
& )
3 El

~ 40| | 4 20 - *
3
S
- — s}

| | | | | | | | |
—-20 -10 0 10 20 30 0 10 20 30
Puissance d’entrée (dBm) Puissance d’entrée (dBm)
(a) (b)

FIGURE I1I1.17 — Loi de commande en rapport cyclique (a) et en tension en fonction de la
puissance d’entrée du PA (b).

Nous convertissons ensuite ces rapports cycliques en signaux PWM : pour chaque
point de puissance extrait, nous générons un signal PWM constitué de dix échantillons

par période. Puis nous les implémentons dans ’AWG de fagon a piloter le commutateur
(Figure.III.18).
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Ficure II1.18 — PDF du signal de sortie du modulateur.

La superposition des caractéristiques a polarisation fixe et sous ETC montrent une
nette amélioration du rendement au niveau de 'amplificateur (Figure.II1.19). Nous pouvons
également noter que la loi de commande a rendement maximum permet de maintenir
I’amplificateur a une compression élevée pour chacun des états, il se trouve donc dans des
zones a fort rendement au détriment d’une réduction de la linéarité (Figure.II1.20).

I T
—__ETC |

X 60 H—— 20v : .
= 27V ‘
I
g — 33V ‘
= — a0V |
5] d
I

= 40 i a
e |
I
45 |
I
) ‘
|

= 200 ‘ |
I
g |
< |
< I T |

0 | R PR St | | | L

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45

Puissance de sortie (dBm)

F1GuRE II1.19 — Superposition des courbes de rendement et gain lors de polarisation fixe
et de polarisation dynamique continue.

F1Gure II1.20 — Spectre de sortie de I'amplificateur fonctionnant en ETC.
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Le Tableau III.3 présente les résultats de mesures effectuées sur I'amplificateur sous
40V en polarisation fixe et dans le cadre de la mise en ceuvre de la technique d’envelope
tracking continue pour une méme valeur de la puissance de sortie.

| Polarisation | 40v | ETC |
Pout moyen (dBm (W)) || 37.20 (5.2) | 36.86 (4.8)
EVM (%) 2.9 6.1
PdCDrampA (W) 18 10.9
PAEp, (%) 27.2 38.1
Rendement y/oquiateur (%) - 71.3
PAEGropare (%) 27.2 27.2

Tableau II1.3 — Récapitulatif des performances de 'amplificateur fonctionnant en ETC et
de la caractéristique a 40V. Ici, les puissances de sorties moyennes sont différentes, mais
les puissances maximums sont équivalentes.

Les résultats de ce tableau mettent en évidence une amélioration sensible du rende-
ment au niveau de 'amplificateur d’environ 10 points par rapport a 'amplificateur sous
polarisation fixe (40V). Concernant le rendement global (PA + modulateur) les résultats
restent du méme ordre (= 27%).

2.3 Implémentation de I’Envelope Tracking Discret (ETD)

Lors de la mise en ceuvre de ’'ETD, nous utilisons le commutateur de puissance multi-
niveaux comme modulateur de polarisation. Celui-ci sera directement relié a ’acces de
drain du PA en minimisant la longueur des connexions pour réduire leur effet inductif. La
commande des commutateurs multi-niveaux est tres différente des commutateurs continus.
Ils ne sont plus commandés par un signal PWM calculé a partir de 1’envelope, mais
chacune des voies est sélectionnée lorsqu’elle doit devenir passante. Pour définir une loi de
commande, nous nous servons des mesures de 'amplificateur a différentes polarisations
fixes. Puis nous mettons en relations les puissances d’entrée/sortie, les rendements, les
gains et les polarisations. Ainsi, apres avoir mesuré 'amplificateur, de simples comparaisons
entre la puissance d’enveloppe et le rendement (ou gain) optimum associé permettent
de déterminer quelle tension d’alimentation appliquer et donc la voie du commutateur a
sélectionner.

2.3.1 Mesure dA’ETD avec un modulateur de polarisation hybride

Nous avons retenus une strategie de commande des cellules qui permet d’optimiser
le rendement global : les cellules délivrant des tensions supérieures a celle souhaitée sur
I’acces de drain du PA sont bloquées, toutes les autres cellules sont placées a ’état OFF.
Cela est possible grace aux diodes formant la fonction OU logique (cf. Chapitre IT).
Pour “suivre” les lieux a rendement maximum du PA (Figure.II1.21), nous comparons le
signal d’entrée modulé a des seuils de puissances discrets. Ces seuils sont choisis apres
avoir mesuré 'amplificateur fonctionnant a différentes polarisations fixes.




Chapitre 3 - Conception de modulateurs de polarisation

10F 3
35| ’ .

30 |-

Polarisation aplique au PA (V)

8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34

Puissance d’entre (dBm)

F1GURE II1.21 — Loi de commande appliquée a I’amplificateur de puissance.

Nous pouvons clairement observer que cette loi de commande a rendement maxi-
mum favorise les états bas (Figure.II1.22 et Figure.Il1.23), le modulateur de polarisation
fonctionnera donc dans une zone présentant le rendement le moins élevé.
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FIGURE I11.22 — Mesure de la distribution des points de polarisation (ce diagramme prend
en compte la totalité des points de mesures).
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Fi1GURE II1.23 — Allures temporelles normalisées de I’enveloppe d’entrée et de la tension
appliquée au drain de I'amplificateur.

En observant la forme temporelle de la tension de sortie du modulateur (Figure.I11.23),
on identifie distinctement les 4 niveaux discrets de polarisation. Par ailleurs, le courant de
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drain délivré par le modulateur “suit” parfaitement 1’évolution temporelle de I’enveloppe
du signal modulé. Ces résultats de mesure valident le bon fonctionnement du modulateur
multi-niveau ainsi que son couplage a ’amplificateur fonctionnant en ET.

La Figure.Il1.24 présente la superposition des caractéristiques de I'amplificateur en
polarisation fixe et sous polarisation dynamique. Celle-ci nous permet de voir que le
rendement de 'amplificateur est amélioré, la polarisation dynamique permet de suivre en
effet le lieu des rendements maximums de ce PA. Le rendement de celui-ci est maintenu a
son niveau le plus haut sur une plage de puissance de sortie de 'ordre de 6 a 8dB.
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FiGURE II1.24 — Superposition des caractéristiques de 'amplificateur fonctionnant a
polarisation fixe et a polarisation dynamique (rouge : loi de commande a rendement du
PA maximum).

La Figure.IIl.25 présente la mesure du spectre du signal de sortie de 'amplificateur
pour ce fonctionnement en ETD.

Fi1GURE II1.25 — Spectre de sortie de ’amplificateur de puissance fonctionnant en ETD.

Le Tableau II1.4 synthétise les résultats de mesures effectuées sur I'amplificateur sous
40V en polarisation fixe et dans le cadre de la mise en ceuvre de la technique d’envelope
tracking discret a quatre niveaux pour une méme valeur de puissance de sortie.
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’ Polarisation H 40V ‘ ETD ‘
Pout moyen (dBm (W)) || 37.20 (5.2) | 37.2 (5.3)
EVM (%) 2.9 6.4
PdCDTampA (W) 18 13
PAEp4 (%) 27.2 36
Rendement ysoquiateur (%) - 74.9
PAEgiopa (%) 27.2 27

Tableau I11.4 — Comparaison des performances a polarisation fixe de 40V et en ETD pour
une puissance de sortie identique.

Ces résultats valident le couplage modulateur / PA avec la solution ETD et montrent
une amélioration du rendement de 'amplificateur de pres de 9 points par rapport a
lamplificateur sous polarisation fixe. Le rendement global (PA + modulateur) reste
sensiblement le méme. Une synthese et discussion de ’ensemble des résultats sur 'ET sera
menée dans le paragraphe.2.4.

2.4 Synthese & Conclusion

Les mesures précédentes montrent les potentialités des configurations ETD et ETC en
termes d’amélioration du rendement de I'amplificateur de puissance.

Le Tableau II1.5 présente une synthese comparative des architectures d’amplification
sous polarisation fixe (40V) et a polarisation modulée ETD et ETC pour une méme puis-
sance de sortie moyenne. La Figure.II1.26 associe également les différentes caractéristiques
mesurées.

L’amplificateur sous ET présente une PAE propre améliorée d’environ 10 points. Lors
de cette étude, le rendement du systeme complet (PA + modulateur) reste du méme ordre
de grandeur que ce soit sous polarisation fixe ou ET. Cependant si nous réalisons un bilan
thermique, il est a noter que I'ET permet de répartir la zone de dissipation thermique sur
les deux dispositifs : PA et modulateur de polarisation. Cette répartition de la chaleur
permet une meilleure gestion thermique de I’ensemble.

Les deux dernieres lignes du Tableau II1.5 de synthese mettent en évidence cette
répartition des zones de dissipation. La résistance thermique du transistor étant de 'ordre
de 7.3°C/W (cf datasheet CREE [95]), il est ainsi possible d’extraire la température par la
relation suivante (II1.3) :

°C
100 = i (7

) - Pdiss(W) + Tsoete(°C') (I11.3)

L’écart de température AT par rapport au PA sous polarisation fixe a été déduit pour
les deux architectures ETD et ETC. Les résultats mettent nettement en évidence la
répartition de la dissipation thermique entre le PA et le modulateur : 'ET permet de
réduire significativement la température de jonction du transistor de 'amplificateur. L’ET
a donc un impact positif sur la fiabilité des équipements pour les applications visées.
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L’énergie dissipée se répartit donc entre le PA et le modulateur, ce dernier jouant le role

d'une “pompe a calories”.

A la vue de ces premiers résultats, la technique ETC présente des performances
légerement supérieures et sa mise en ceuvre est nettement plus simple au niveau circuit.
Ceci étant, elle sera a priori plus limitée en bande passante que la technique ETD et la
miniaturisation du filtre de reconstruction reste un point difficile.

\ Polarisation H 40V \ ETD \ ETC \
Pout moyen (dBm (W)) 37.20 (5.2) | 37.2 (5.3) | 36.86 (4.8)
EVM (%) 2.9 6.4 6.1
Pdcorampa (W) 18 13 10.9
PAEp, (%) 27.2 36 38.1
Rendement y/oguatenr (%) - 74.9 71.3
PAEGropate (%) 272 27 272
Température T; * (°C) 151.4 115.1 99.7
A T : Ecart de température (°C) - 36.3 51.7

Tableau II1.5 — Comparaison des performances a polarisation fixe de 40V et en ETD /
ETC pour des puissances de sortie identiques.
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F1GURE I11.26 — Caractéristiques 40V, ETD et ETC d’un amplificateur présentant une
puissance de sortie moyenne de 37.2dBm.

Afin d’améliorer le rendement global de ce type de systeme, les commutateurs de
puissance MMIC sont de bons candidats. En effet, leur rendement, largement supérieur
a celui des cellules a diodes, devrait permettre une augmentation de la PAE globale de
plus de 5points. Une facon d’augmenter plus significativement ce rendement en puissance
ajoutée serait d’appliquer 'ET a des enveloppes de bandes plus étroites, faisant ainsi
travailler le modulateur dans ses zones a fort rendement.

Un autre point de perspective se situe au niveau de I'optimisation de la loi de commande
en fonction de la modulation appliquée qui serait un élément clef d’amélioration de la
technique d’envelope tracking.




Chapitre 3 - Conception de modulateurs de polarisation

La loi de commande du couple modulateur de polarisation/PA ne peut plus étre unique-
ment issue d’une simple interprétation graphique des caractéristiques a polarisation fixe
(statique) car cette derniere s’avere non optimale en dynamique sauf a travailler a des
fréquences tres inférieures a la fréquence de coupure du modulateur de polarisation. Il
conviendrait donc d’ajuster la loi de commande en fonction de la modulation avec par
exemple 'implémentation d’un systeme bouclé permettant de mesurer les parametres et de
les réajuster en dynamique. Il devient nécessaire pour améliorer les systemes en envelope
tracking de développer une méthode de détermination de la loi de commande optimale
prenant en compte le rendement du commutateur de polarisation, le rendement du PA (en
polarisation modulée) et la forme du signal a amplifier (PDF—PAPR).

A titre d’exemple, pour atteindre des bandes de modulations tres larges (ex. dans
un satellite, un PA peut voir des enveloppes issues de plusieurs modulations de 150MHz
recombinées, ce qui donne lieu a des modulations de 3GHz de bande passante), il est
nécessaire d’envisager un suivi d’enveloppes moyennes ou “globales”, moins couteux en
bandes passantes [99], ce qui implique une connaissance du signal ou Iinsertion d’un retard
a I’émission. Il est donc question ici de mémoriser une partie du signal pour délivrer une
tension de polarisation optimale sur la zone temporelle prise en compte (Figure.II1.27).
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F1GURE II1.27 — Principe du suivi d’enveloppe moyenne.

3 Modulateur vectoriel de puissance

3.1 Modulateur Vectoriel de Puissance (VPM)

Le Vector Power Modulator (VPM) est un dispositif nécessitant un modulateur de
polarisation dont nous proposons une description succincte dans ce paragraphe, 1’objectif
étant ici d’illustrer un autre exemple d’application d’un modulateur de polarisation. Ces
travaux sont actuellement en cours au laboratoire XLIM et sont réalisés dans le cadre de
la these a venir de Mr A. Dasgupta [100].

Ce dispositif n’a pas pour vocation unique I'amplification un signal RF mais la réalisation

simultanée des opérations de génération de puissance et de modulation vectorielle (Fi-
gure.I11.28).
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Fi1GURE II1.28 — Schéma fonctionnel du Vector Power Modulator.

L’enveloppe d’un signal modulé s’exprime sous forme polaire par (I11.4) :
X(t) = A(t) - e9® (I11.4)

L’approche retenue dans le VPM est de gérer séparément 'amplitude A(¢) et la phase
¢(t) de chaque symbole de la constellation de sortie. Cette approche peut se traduire
par le schéma bloc du VPM présenté Figure.II1.29 dans le lequel on distingue différentes
fonctions.
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- Voo
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Modulation de
polarisation
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VVVVTT

VW puissance RF AT
Charge

Fi1GURE 1I1.29 — Schéma fonctionnel détaillé du Vector Power Modulator.

L’élément central de ce dispositif est le modulateur de puissance RF. Ce modulateur,
développé a XLIM, permet de générer une puissance RF maximale de 25W avec une
dynamique de modulation d’environ 12dB a la fréquence de 2.4GHz. Pour une puissance
d’entrée fixe, la variation de puissance de sortie est obtenue en controlant le gain du mo-
dulateur par sa polarisation. La structure interne du modulateur, décrite plus précisément
dans [100, 101], est constituée de deux étages amplificateurs & base de transistors GaN
HEMT : un étage driver et un étage de puissance. Le controle du gain de I’ensemble se
fait par la gestion de la polarisation commune des drains des transistors des deux étages.
Pour se faire, nous utilisons un modulateur de polarisation de type ETD (3 ou 4 niveaux)
tel que celui utilisé précédemment.

Les sauts de phase sont générés en amont et contenus dans le signal RF a enveloppe
constante appliqué a ’entrée du modulateur de puissance RF. Les différents plots d'une
constellation numérique sont alors générés en modulant de fagon synchrone la puissance
de sortie RF avec les sauts de phase.
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3.2 Mise en ceuvre expérimentale

Nous avons choisi de démontrer ce principe en générant une constellation 16-QAM.
Cette constellation se décompose en 12 états de phase, combinés avec 3 états distinctes.
La modulation de phase sera réalisée a ’aide du modulateur IQ) interne a la source RF
(SMU R&S [98]) controlé par un programme Labview. L’amplitude sera synthétisée par le
modulateur de tension discret (4 niveaux a diodes) commandé par un AWG (AWG5014B
Tecktronix [102]) piloté via le méme programme Labview.

Les caractéristiques statiques du modulateur de puissance RF ont été tracées (Fi-
gure.I11.30) et ont démontré une dynamique de puissance de sortie suffisamment large
pour permettre a génération d'une constellation 16-QAM avec une puissance créte de 25W.
L’intérét de cette structure est qu’elle permet de générer un signal modulé directement
avec la puissance nécessaire a en vue de 1’émission, mais en travaillant toujours a rende-
ment maximum (Figure.II1.30). Le modulateur de puissance RF fonctionne comme un
amplificateur a deux étages saturés a gain variable.
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F1Gcure II1.30 — Caractéristiques statiques du modulateur de puissance RF.
L’association du modulateur de puissance RF et du modulateur de tension sur le banc

de mesure (Chapitre I11.2.1.2, Figure.II1.31) a permis de valider le fonctionnement de cette
architecture VPM et également de mettre en avant ces performances (Figure.I11.32).
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Fi1cure II1.31 — Banc de mesure utilisé pour caractériser la fonction VPM.
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F1GURE II1.32 — Constellation de sortie du VPM (ab) et performance en fonction du débit
effectif (b).

3.3 Résultats et perspectives

Cette nouvelle architecture VPM basée sur ’association d’un modulateur de polarisation
en commutation et d’'un modulateur de puissance RF permet de générer des signaux RF
de qualité jusqu’a des débits importants (EVM<5% jusqu’a 60Msb/s), et ce en maintenant
un rendement en puissance ajoutée de l'ordre de 40% quelque soit le débit (Figure.I11.32).
Il s’agit ici d’un second exemple mettant en avant l'intéret des commutateurs de puissance.
Nous pouvons voir Figure.II1.32 que le rendement du modulateur de polarisation joue
un role important dans la consommation globale du systeme. L’implémentation de cette
architecture avec des commutateurs MMIC permettra d’atteindre des débits supérieurs
tout en conservant un rendement global au moins égale a celui-ci. Cette mesure sera
réalisée dans le cadre de la these d’Abhijeet Dasgupta.
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1 Introduction

Les équipements de télécommunications du futur devront supporter des débits de
données tres élevés et présenter des propriétés d’adaptation au trafic tres importantes. De
plus, ces transmissions devront étre effectuées en minimisant I’énergie consommée. Ces
contraintes de largeur de bande, de flexibilité et d’efficacité énergétique constituent un
véritable défi pour la conception des amplificateurs de puissance qui représentent 1’élément
clé pour minimiser la consommation énergétique.

L’émergence de technologies de composants comme les transistors HEMT's en Nitrure de
Gallium (GaN) laisse entrevoir la possibilité de réaliser des amplificateurs en commutation
dont les rendements théoriques avoisinent les 100% dans le domaine des radio fréquences.
Les premieres approches sur les amplificateurs en commutation ont permis le développement
de classes de fonctionnement basées sur le conditionnement optimal des formes d’ondes en
entrée et en sortie de I’élément actif de I'amplificateur ; ce sont les classes de fonctionnement
F, F inverse, E ... qui offrent d’excellents rendements, mais qui sont limitées en bande
passante [103]. Une alternative a cette limitation consiste en 'utilisation de transistors
en commutation pure conduisant au concept d’amplificateur de puissance numérique. Ce
sont des amplificateurs classe D qui comportent comme éléments essentiels un driver, un
commutateur de puissance et un filtre de reconstruction [104, 105].

La cellule de commutation avec driver intégré décrite dans les chapitres précédents
est une excellente candidate en tant que brique de base pour la conception de ce type
d’amplificateur de puissance. Elle doit permettre, associée a une commande élaborée, de
générer des formes d’ondes RF a partir de signaux numériques simples.

L’architecture que nous proposons doit permettre, a partir d’éléments en commutation,
de générer un signal RF. Pour étre effectif, le signal de sortie doit étre une sinusoide de
valeur moyenne nulle et d’amplitude modulable. Pour obtenir ce résultat, nous nous sommes
inspirés des structures dites pont en H, bien connues dans le domaine des basses fréquences,
utilisées notamment pour piloter des moteurs a courant continu. Cette architecture pont
en H peut étre vue comme 1’assosiation push-pull de deux amplificateurs classe D mode
tension en commutation.

Nous verrons donc dans ce chapitre un circuit dit demi-pont, issu de ’association d'un
commutateur non-isolé et d’un transistor source-commune, formant la partie active des
amplificateurs classe D mode tension. Cette architecture sera tout d’abord testée seule
sur charge résistive, afin d’évaluer les performances d’un amplificateur de puissance classe
D demi-pont. Par la suite, deux demi-ponts seront associés en vis-a-vis pour former un
pont en H complet. Cet amplificateur classe D pont complet délivre une puissance RF a
une charge différentielle. Sa tension de sortie est similaire & une onde RF (valeur moyenne
nulle, puissance variable, ...).

2 Circuit en demi-pont

2.1 Description

Ce circuit dit demi-pont est un amplificateur classe D mode tension (Chapitre 1.2.2.1)
en commutation. Le principal point clé de ce type de structure (Figure.IV.1) réside dans la
commande du commutateur flottant (ST;). La technologie GaN ne permettant pas encore
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I'utilisation de transistors complémentaires, il est nécessaire d’associer au commutateur
flottant ST/} un circuit de commande de grille. Les circuits de commande de grille les
plus courants (Gate drivers ou High-Side gate driver) reposent sur des architectures de
type “boot-strap” qui ont pour objectif de reporter les variations du potentiel de source sur
le potentiel de grille en y intégrant la commande [106]. La solution que nous proposons
consiste a utiliser comme commutateur SW; la cellule non isolée avec driver intégré
présentée Chapitre II qui est une solution alternative au probleme de la source flottante.
Ce type d’amplificateur est commandé par un signal de type PWM dont la fréquence
fondamentale correspond a la fréquence de la porteuse RF obtenue apres un filtrage passe-
bande. La variation de puissance de sortie est obtenue en modifiant le rapport cyclique du
signal de commande (Figure.IV.1(b)).

Poutmaz |- -

|

Commande
diffrentielle

Puwmlin
ot |

Puissance de sortie

Comd.
ommune|

Il Il Il Il
0 20 40 50 60 80 100
Rapport cyclique (%)

(b)

FIGURE IV.1 — Synoptique des éléments a mettre en ceuvre lors de 'amplification de
puissance avec un PA classe D en commutation (a) et allure de la puissance de sortie en
fonction du rapport cyclique (b).

Une premiere réalisation intégrée a été concue dans le but d’étre associée a un autre
demi-pont pour former un pont complet. Il a donc été essentiel de s’affranchir des diodes
(incompatibles avec les architectures en pont complet et impossibles & intégrer sous
contraintes d’encombrement ou avec de faibles effets capacitifs), tout en assurant un
pilotage simple de 'amplificateur.

Le schéma que nous avons implémenté et la puce associée sont présentés Figure.IV.2.
Les différentes dimensions des composants sont décrites dans le Tableau.IV.1.

| Ra(Q) | Ti(pm) | To(pm) | Ts(pm) | Ta(pm) |
180 | 10x300 | 2x80 [ 4x80 [ 10x300 |

Tableau IV.1 — Dimension des éléments de I'amplificateur demi-pont intégré.

Les transistors 17 et T}y travaillent de fagon complémentaire : T} est ON quand T4 est
OFF et inversement. Ce fonctionnement est obtenu simplement en reliant les entrées de
commandes Inr,, et Iny puisque la cellule avec driver intégré fonctionne en inverseur.
Cependant, nous pouvons voir sur le schéma deux signaux de commande distincts. Ceux-ci
ont été séparés pour permettre, si nécessaire, de compenser les constantes de temps liées
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FIGURE IV.2 — Layout du demi-pont a base de transistors UMS GH25 10x300um (a) et
schéma associé (b).

au driver du commutateur flottant. La Figure.IV.3 montre le circuit utilisé pour gérer
la commande des transistors Ty et Ty (ici, un seul AWG est utilisé pour piloter les deux
entrées).

Rr
Charge

F1GURE IV.3 — Assemblage du demi-pont intégré sur une platine de test.

Le potentiel de source de T par rapport a la masse est ajusté par Vgg. Cette tension
est réglée pour obtenir OV sur la source de T lorsque le SW; est OFF (cf. Chapitre II).
La source de tension V gsgrs est au voisinage de la tension de pincement des composants.
La commande variable délivrée par 'AWG est commune aux deux transistors T et T)4.

2.2 Caractérisation du circuit demi-pont

Une mesure de la fonction de transfert sur charge résistive (Figure.IV.4(a)) montre
une “ouverture” liée au décalage temporel entre les signaux d’entrée et de sortie. Cette
ouverture correspond au temps de réponse d’environ 5ns du demi-pont fonctionnant dans
cette configuration (Figure.IV.4(b)).
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FIGURE IV.4 — Fonction de transfert (a) et allure temporelle des signaux (b) de I"amplifi-
cateur classe D demi-pont mesurés a 20MHz.

Le rendement maximum de cette structure, sans prendre en compte les pertes de
transitions (cf. Annexe.C) s’exprime comme indiqué équation (IV.1). Ses variations me-

surées expérimentalement en fonction de la fréquence et de la tension Vpp sont présentées
Figure.IV.5.

1
n= (IV.1)
14 Bonpy 4 1-a ( Vp Vp-vss> . (Rp+Rong)?
RL a VDD VgD R(]/RL

100

Nihéorique @40V |-- 1 -T=gy-

90 -

80 - —a—Vpp =50V

——Vpp =40V
70 - | |~ Vbp =20V

Rendement (%)

60 |- *

=4 | | | | | | | | | | |
o0 0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Fréquence (MHz)

F1GURE IV.5 — Rendement du demi-pont a différentes fréquences et différentes tensions
Vpp (rapport cyclique = 50%, Ry = 5092).

Nous pouvons voir sur cette figure que le rendement décroit en fonction de la fréquence.
Ceci est lié aux temps de commutations qui deviennent de moins en moins négligeables
vis-a-vis de la période (temps de montée et temps de descente inféreurs a 500ps). Nous
pouvons également observer que le rendement dépend de la tension d’alimentation : lorsque
la dynamique de sortie augmente, le slew-rate étant constant, les temps de commutation
augmentent et s’en suit une détérioration du rendement.

La charge de 'amplificateur impacte également son rendement (Figure.IV.6(a)). Pour
de faibles résistances de charge, la chute de rendement est liée a la résistance ON du
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commutateur flottant SW; (Figure.IV.6(b)). Cette résistance intervient dans le pont
diviseur formé par l'alimentation, la charge et la résistance drain source du transistor.
Par ailleurs, la charge minimale avant dégradation importante du rendement est donnée
idéalement par le rapport Voo/rdss = 22().

100 TT 50 Erre‘ur lié Ell R(mTl‘ [ [
| "M ﬁ [ Simulation
L ! o ——  Mesure
90 ; 40 |- s
S |
80| [ 1 = i |
= ‘ > 30
(5] ! -
: | :
T T0p s |
Q 1
~ ! —e— Mesure Q3M Hz 100 N
60l ! ——  Mesure QI0OMHz || LJJ LJ
! —— Simulation @10M H z LJ u
S ! --- Approx. Mesures 0r ‘_J LWA |
50 N | ] ] ] | | | | | | |
20 40 60 80 100 0 10 20 30 40 50 60
Charge (Q2) Temps (ns)

(a) (b)

FIGURE IV.6 — Rendement du classe D demi-pont en fonction de la charge (a) et tension
de sortie simulée et mesurée du demi-pont pour Ry = 5092 (b). Toutes ces mesures ont été
réalisées avec Vpp = 50V et rapport cyclique = 50%.

Nous avons validé dans ce paragraphe le fonctionnement du circuit demi pont basé sur
la cellule de commutation non isolée avec driver intégré.

D’un point de vue expérimental, la gestion des deux commandes d’entrée avec les
différents réglages d’offset est une tache délicate. Celle-ci pourrait étre facilitée par le
développement d’une électronique appropriée a la mise en forme des signaux et a une
gestion séparée des commandes. D'un point de vue simulation, les résultats sont cohérents
avec les mesures, on peut noter cependant une faiblesse des modeles utilisés pour décrire
les fonctionnements en zone ohmique des transistors de puissances.

Néanmoins, les mesures sur charges résistives ont permis de démontrer le bon fonction-
nement de ce dispositif avec des rendements supérieurs a 80% jusqu’a des fréquences de
300MHz pour Vpp = 50V et jusqu’a 500MHz pour Vpp = 20V.

3 Amplificateur de puissance classe D

Le demi-pont présenté dans la section précédente va nous permettre de mettre en
ceuvre un amplificateur de puissance avec des commandes numériques. Les architectures
d’amplificateurs de puissance se prétant le mieux a des commandes numériques sont les
amplificateurs classe D (ou S) en commutation [107]. Nous présentons dans ce paragraphe
une structure de type amplificateur classe D mode tension basé sur ’association de deux
demi-ponts présentés précedemment.
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3.1 Principe de fonctionnement d’amplificateur de puissance
classe D

Cette architecture pont complet (ou pont en H) basée sur I'association de deux circuits
demi-ponts est présentée Figure.IV.7.

Voo Voo
Cmd, ‘y( ‘y(‘ Cmd,
SWy SWp
Charge Ry,
Vi NVN—1 12
Vout
Cmd 1 % % C mdg
SWe SWp

FiGure IV.7 — Amplificateur de puissance en commutation basée sur I'architecture classe
D pont complet.

Pour commander "amplificateur, nous avons choisi d’utiliser une commande dérivée de
celle décrite par H. Chireix [108]. Le principe est de piloter la puissance de sortie RF par
un déphasage relatif entre les commandes des demi-ponts [52].

L’analyse du fonctionnement du pont en H repose sur quatre états distincts liés aux
commandes (Figure.IV.8). Comme pour les demi-ponts, les commutateurs SWy et SWe
doivent étre commandés complémentairement (il en est de méme pour SWpx et SWp).

Dans ces quatre configurations, la tension de sortie différentielle vaut Vout =V, — V5.
Il suffit donc de commander V; et V5 pour parcourir ces configurations comme indiqué

dans le Tableau.IV.2.

| Vi | Vo || Vout || Configuration |

0 0 0 D
0 |Vdd| -Vdd C
Vdd | 0 Vdd A
Vdd | Vdd 0 B

Tableau IV.2 — Table de vérité de 'amplificateur de puissance classe D pont complet.

Pour obtenir un signal de sortie RF, ces quatre configurations sont présentes (Fi-
gure.IV.9) a chaque période RF de fagon a obtenir une tension qui, apres filtrage, sera de

forme sinusoidale.
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7,

DD

7,
DD

C'mdy C'mdy
Sl N le—
SWy Swp
Charge
Vie—AAN——112
Ry,

C'mdy ><4 C'mds
SWe SWp

A
(a) Config. A
Cmd, Cmdy
el X "
SWy sSwg
Charge
Vi \V\WWN— "2
R,
Cmd, ><4 Cmds
SWe swp
v
(¢) Config. C

Yoo Yoo
Cmdl Cmdg
SiIN l——
SWy swp
Charge
Vi —AV\VN— %
Ry
Cmd, e X Cmds
SWe SWp
(b) Config. B
Yoo Yoo
Cmd, 5(‘ >(‘ Cmdy
SW4 SWg
Charge
Vit — ANV
Ry,
Cmd, Cmdy
B
SWe SWp
(d) Config. D

FIGURE IV.8 — Description des quatre configurations de 'amplificateur classe D pont

complet.

Valeur efficace de la tension de sortie (V)

,,,,,,

I I I
—s— Vpp = 10V
—— Vpp =20V
e Vpp =30V
—— Vpp =40V ||
— Vpp =50V

7r‘/2

7r‘/4

|
3 /4 g

Ag(rad)

(b)

F1GURE IV.9 — Exemple de signal de sortie non filtré d’'un amplificateur de puissance a

commandes numériques (a) et évolution de la tension RMS du signal de sortie non filtré

en fonction de A¢ et Vpp (b).

’

Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance
fonctionnant en commutation.
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Sur la forme d’onde de sortie non filtrée (Figure.IV.9), le parametre important est le
déphasage noté A¢ entre deux configurations A et C'. En effet, le niveau de puissance au
fondamental de ce signal est directement proportionnel au déphasage A¢ (Figure.IV.9).
Lorsque cet angle sera nul, la puissance de sortie sera maximale, et inversement, la puissance
de sortie sera d’autant plus faible que A¢ sera grand (Eq.IV.2 et Figure.IV.10).

T — A

™

1%5%5) Il -~
% / Y\ ) N
A’ DD | / \ 7 \
a ‘
<+ 7“\‘ . ’/“\\\ 9 . / . \ ' \\ 9

—Vpp : -

Ver—rvs = Vpp - (IV.2)

e——
3
P B
=N
wW
)
—5
Tension
3
/[\/D 1
)
w |
)
3

FI1GURE IV.10 — Illustration de I'impacte de A¢ sur la puissance de sortie de 'amplificateur
classe D pont complet.

Pour obtenir ce résultat, les commutateurs sont pilotés par des signaux carrés a
la fréquence RF et ont des rapports cycliques de 50%. Ces commandes sont illustrées
Figure.IV.11. A ce stade, la mise en ceuvre pratique de ce principe est possible avec diverses
solutions de commandes de transistors flottants.

3.2 Implémentation du pont en H

Nous proposons une réalisation de la structure pont en H a base de deux demi-ponts a
cellules non-isolées avec drivers intégrés telle que présentée Figure.IV.12. La connaissance de
cette topologie nous permet de faire I’analyse théorique du bilan energétique de I’ensemble.

L’un des point clé de cette architecture est son rendement (dépendant de la topologie
et de la technologie des circuits de commutation). Pour le calculer, il faut prendre en
compte les pertes (Eqs. IV.3 et IV.4) et les puissances fournies a la charge (Eqs. IV.5 et
IV.6) lors du fonctionnement de I'amplificateur dans ses différentes configurations.

1 T—A¢ ™ 2r—A¢ 2w
Pdiss = — {/ Pdiss 00 +/ Pdissgdb +/ Pdissc00 +/ sz’ssDae]
0 T ™ 2

27

—Ad T—A¢p

(IV.3)

. Vp-(Vop —Vss)  Vip - (Ron, + Rone) 7™ —Ag
Pdiss = 2 - . V.4
159 T Ra + (RL—i-RONA +RONC)2 T ( )

1 T—A¢ ks 2r—A¢ 27
Prp = 7 {/ Ppp,00 + / Prr,,00 +/ Prr,00 + / pRLDaH}
™ LJo T—Ad 7 2r—Ag

(IV.5)
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Vbp #

Tensions (V)

—Vpp !

FIGURE IV.11 — [llustration des commandes permettant le pilotage de 'amplificateur de
puissance classe D pont complet.

V]%D - Ry, T —Ap
(R + Ron, + Ron,)? ™

Le rendement moyen de cette architecture est décrit par I’équation (IV.7). Le détail
des calculs permettant de déterminer ce rendement est présenté en Annexe.D.

Prp, =

(IV.6)

1

= (RL+Ron,+Ron) + Vp(Vop—Vss)  (RLtRon,+Rong)?
Ry, VBD Ra-Ry, T—A¢

(IV.7)

Lors de I'utilisation de 'amplificateur a forte puissance, son rendement est élevé, les
deux cellules de commutation sont “ON” et ne dissipent que tres peu de puissance. A
contrario, lorsque la puissance est minimale (A¢ est grand) les cellules présentent des
pertes (Figure.IV.13).
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Vop

Charge Ry,

Voo

Vit A

Vout
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Vop

Charge
Cmd, 1% b—o—/\/\/\/—o—< Cmdo
Ry
Vss Vss
C'md; ; T"‘i SWe SWph

F1GURE IV.12 — Amplificateur de puissance en commutation basée sur I'architecture classe
D pont complet.

Rendement :

—a— Théorique —— Simulé

Puissance : |- - Théorique - »- Simulé
100 - T T T T T 50
L o R T o S RS
. ey
A,
= ——
80 |- AN T -140
iy AL
A ~
S : o
= 60 | 130 £
- %
g \ £
g B \ | 2
% N @
=1 S | —~
£ 40 \ \ 20 2
[a=1 | -
S \ 0‘
. \
20 5 \ \ 110
3 \\ |
i \“‘
0 | | | | \\‘&. 0
0 /4 /2 3r/4 0
A¢(rad)

FIGURE V.13 — Puissance fournie a la charge (50€2) et rendement théorique et simulé de
I’amplificateur classe D pont complet.

3.3 Réalisation et mesures de ’amplificateur pont en H

3.3.1 Description de la puce MMIC

Cet amplificateur a été réalisé sur une puce MMIC (Figure.IV.14) mettant en vis-

a-vis deux demi-ponts identiques basés sur des transistors de puissances de 3mm de
développement de grille (10x300pm UMS GH25).
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FIGURE IV.14 — Photographie (a) et schémas(b) du PA classe D pont-complet MMIC.

La complexité du circuit rend sa mesure sous pointes impossible, il a donc été assemblé
dans un boitier RF, dans lequel nous avons inséré un PCB (Rogers 4350B - Figure.IV.15(a))
permettant de découpler les alimentations au plus pres du composant (Figure.IV.15(b)).

T

L1

So1 (dB)
|

100pF —40 | il

I S O I I A T A W W A
10* 10° 10° 107 10% 10° 1010
Fréquence (Hz)

Vers la puce MMIC

(b) ()

FIGURE IV.15 — Montage de la puce MMIC dans un boitier RF (a) contenant un circuit
de découplage (b et c).

Nous avons ensuite reporté ce boitier RF sur une platine de test (PCB FR4) permettant
de procéder aux mesures. Ce support sert a connecter les alimentations DC et permet la
gestion des commandes (Figure.IV.16).
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FIGURE IV.16 — Assemblage du boitier RF contenant la puce MMIC sur une platine de
test.

Les entrées/sorties RF se font via des connecteurs SMA présents sur le boitier RF.

3.3.2 Mesures sur charge résistive

Nous avons réalisé les mesures temporelles avec I'oscilloscope Tektronix MDO4104B-6
(bande passante = 1GHz) dont les entrées (1MQ) sont connectées a chaque acces de la
charge différentielle (Figure.IV.17).

La génération des commandes est faite par TAWG Tektronix AWG5014C intégrant une
fonction permettant la gestion du déphasage A¢ du signal de sortie.

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

ji P AWG - AWG5014C

Ag
Cmdy Temps

‘ —Vgsor: + — Vss

Vout =Vi =V

Charge

FiGURE IV.17 — Banc de mesure temporel du PA classe D pont complet.

Des simulations préalables permettent de déterminer les commandes favorisant le
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rendement. Le Tableau.IV.3 décrit I'une des conditions permettant de garder un fort
rendement sur une large plage de puissance de sortie (proportionnelle a A¢ - Figure.IV.18).

100 ‘ —
‘ Parametres H Valeurs ‘ ol T Tl 1
VSS -10V ;\j 60; \ 7
VgSO_T2 -2.6V g F \ :
Vop || TV Al [
Amplitude Cmd. || 4V a— -
Offset Cmd. || -3.6V ol I
Fréquence Cmd. || 5MHz T
Aé(rad)
Tableau IV.3 — Exemple de parametres ) )
optimums pour 'amplification de puis- FIGURE 1V.18 — Rendement simulé dl_l
sance avec le PA classe D pont complet. PA classe D pont complet dans les condi-

tions décrites Tableau.IV.3.

Nous pouvons voir dans le tableau précedent que la tension d’offset optimale de la
commande est de -3.6V. L’AWG ne nous a pas permis d’implémenter cette valeur. D’autres
valeurs de réglage, moins favorables, mais compatibles avec les instruments disponibles,
ont pu étre mises en ceuvre. Avec ces valeurs, un rendement maximum (a A¢ ~ 0° <
Puissance de sortie maximum) de 'ordre de 50% a pu étre atteint (Tableau.IV.4 et
Figure.IV.19).

o Mesure Cond. 1 —— Simulation Cond. 1
mMesure Cond. 2 —— Simulation Cond. 2

’ Parametres H Cond. 1 ‘ Cond. 2 ‘ ol *
Vss || -12V 10V _ '
Vasor, | -3V 2V I ]
Voo 5V 5V Eas .
Amplitude Cmd. | 3.1V 4.5V 2

10 |-

Offset Cmd. -1.7V -1.3V
Fréquence Cmd. || 5MHz 5MHz !

Il Il
0 w/4 /2
A¢p(rad)

Il
3m/4 ™

Tableau IV.4 — Parametres utilisés pour

la mesure du PA classe D pont complet. FIGURE IV.19 — Rendement mesuré et
simulé du PA classe D pont complet dans
les conditions décrites Tableau.IV.4.

Cette valeur de rendement (50%) implique un fonctionnement a basse tension d’ali-
mentation (ici, Vpp = 5V). Expérimentalement, la tension Vpp maximale que nous avons
pu utiliser a été limitée a 5V. Au dela de cette valeur, il apparait des oscillations visibles
aux bornes de la résistance de charge ainsi qu’un accroissement anormal du courant fourni
par 'alimentation.

Nous avons, malgré ces conditions de fonctionnement limitées du circuit, pu valider le
principe de modulation de puissance par commandes déphasées (Figure.IV.20) en utilisant
une tension Vsg de forte valeur (Vgg < —10V) permettant un fort pincement et blocage
du canal drain-source du transistor de commande 7T5.

Cette mesure a été réalisée sur une charge résistive de 50€2 puis filtrée numériquement par
I'oscilloscope.
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— Ap=10°
— Ap=20°
— Ap=30°

A¢ = 40°
— A¢=50°
—— Ad=60°

A¢ = T70°
| Ag¢ = 80°
— Ad=90°
—— A¢ = 100°
. A¢ =110°

A¢ =120°
— A¢=130°
i} A¢ = 140°
A = 150°

Tension Vg, filtrée numériquement (V)
T

| | |
=50 0 5

| | | | | | | | | | |
0 100 150 200 250 300 350 400 450 500 550 600 650
Temps (ns)

F1GURE 1V.20 — Mesure filtrée de la tension aux bornes de la charge.

3.4 Problématique de l’isolation des commutateurs flottants

Les problemes expérimentaux rencontrés limitant la tension d’alimentation a 5V sont
selon nous imputables a I'utilisation de cellules non isolées pour les commutateurs STWy et
SWpg. En effet, comme le montre la Figure.IV.21, bien que le commutateur SW, soit OFF,
une partie du courant provenant de la charge est dérivé dans le transistor 73 du driver.

Ra

' Charge
T Vli’SWF’VD b

n Tk swe

FI1GURE IV.21 — Chemins de courants en jeu dans ’amplificateur classe D pont complet
basé sur le commutateur non isolé.

Afin d’analyser ce probleme, nous avons réalisé des simulations : elles n’ont pas permis
de démontrer un disfonctionnement notable du circuit di a ce defaut d’isolation. Nous en
concluons que le défaut d’isolation, s’il n’impacte que peu le fonctionnement du circuit, est
en revanche a l'origine des instabilités observées expérimentalement. En effet, ces défauts
d’isolations font apparaitre plusieurs boucles favorables a I'apparition d’oscillations. La
difficulté majeure pour un circuit comportant autant de transistors est de mettre en place
une simulation fiable permettant de prédire, d’analyser et de controler la stabilité globale
de ce circuit.

En conclusion, la complexité du circuit et de son implémentation rendent sa mesure
difficile avec les instruments utilisés. Il est nécessaire de développer une éléctronique de
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commande permettant de gérer les différents offsets et niveaux d’une part, et I'utilisation
d’'un FPGA par exemple, permettant la synchronisation et la flexibilité temporelle nécessaire
d’autre part.

De méme, les résultats extraits sont fortement conditionnés par les instruments de
mesure temporelle (bande passante des oscilloscopes, impédance des sondes ...). Leur
impact sur les conditions de charge aux noeuds auquels ils sont connectés perturbe le
fonctionnement du circuit.

3.5 Mise en ceuvre du pont en H a base de commutateurs isolés

Afin d’améliorer les performances de I'amplificateur classe D pont complet, nous ’avons
implémenté avec les cellules de commutation isolées (présentées Chapitre 11.7), ainsi le
probleme lié au manque d’isolation doit étre atténué. Nous ne disposons pas de puce MMIC
de cette structure isolée du pont en H. Nous avons donc associé deux cellules MMIC isolées
a deux transistors discrets Cree 10W (CGH40010F) jouant le role des commutateurs SWe
et SWp (Figure.IV.22).

Charge

Cellules isolées ’_/\/\/\/_‘

UMS GH25

T

\M}

Transistors
, |— Cree 10W
Cmd; : A

T, 4' o— C'md,
S

FIGURE 1V.22 — Architecture d’amplificateur classe D pont en H basé sur des cellules de
commutations isolées.

La Figure.IV.23 présente les formes temporelles de la tension aux bornes de la charge
pour différentes valeurs de A¢. Cette mesure a permis de valider de nouveau le principe
de fonctionnement de I'architecture a commandes déphasées.
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— Ap=0°
— Ap=20°
— A =40°
— A¢p=60°
1| — Ap=80°
— A¢ = 100°
— Ag = 120°
A = 140°

Tension Vg, (V)
T

| | | | | | | |
0 40 80 120 160 200 240 280 320 360 400

Temps (ns)

FIGURE IV.23 — Mesure non filtrée de la tension aux bornes de la charge (Conditions 3 du
Tableau.IV.5).

La Figure.IV.24 présente une comparaison des rendements mesurés avec et sans isolation.
Bien que non-optimale, ces caractérisations et résultats montrent une amélioration d’environ
15 points du rendement avec une structure isolée.

o Mesure Cond. 3 4Mesure Cond. 1
--- Pcharge Cond. 3

[ Parametres [ Cond. 1 | Cond. 2 | Cond. 3 | I Tos
Vas 12V 10V 15V . _
Vgso—r, -3V -2V -2.4V o . 0%
VDD 5V 5V 5V S o 2 . 0.2
Amplitude Cmd. 31V 15V 15V Nowdolé |
Offset Cmd. -1.7V -1.3V -1.9V | e 1
Fréquence Cmd. 5MHz 5MHz 5MHz = ol Mo .
Cellules isolées Non Non Oui ="
10 2 =0.05
Tableau IV.5 — Parametres utilisés pour e
la mesure du PA classe D pont complet Bl
sans isolation (Cond.1 et Cond.2) et avec FIGURE IV.24 — Rendement mesuré du
isolation (Cond.3). PA classe D pont complet avec et sans
isolation.

4 Conclusion et perspectives

4.1 Conclusion

Nous avons pu étudier et mesurer trois amplificateurs a commandes numériques.

Le premier, un amplificateur demi-pont permet de commuter plus de 50V a des fréquences
pouvant atteindre 350MHz. Un deuxieme amplificateur de type pont en H avec des cellules
non-isolées a permis de valider le principe de pilotage par commandes déphasées dérivé du
principe proposé par H. Chirex. Des problemes d’instabilités n’ont pas permis de tester
ses performances a des tensions supérieures a 5V. La derniere architecture, de type pont
en H avec des cellules de commutations isolées, a permis de démontrer une amélioration
du rendement par rapport a I’architecture non-isolée.

L’expérience a mis en évidence des problemes de stabilité récurrents lorsque deux circuits
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demi-pont sont associés pour former un pont en H. Ces Problemes d’instabilité sont
complexes et tres dépendants de la mise en ceuvre pratique du systeme, leur analyse
nécessite une étude plus approfondie du couplage des deux demi-ponts.

4.2 Perspectives

La cellule de commutation isolée ne présente pas une isolation parfaite, en effet la
tension Vgsry = Vgsp n’est pas suffisamment inférieure a la tension de pincement du
transistor d’isolation. Il faut donc apporter une modification a la topologie existante des
commutateurs (comme le mentionnait les perspectives du Chapitre 11.10.2). cela permettrait
de supprimer tout courant provenant de la sortie lorsque celui-ci est OFF. Cette structure
est présentée Figure.IV.25(a), elle permet un meilleur controle du pincement du transistor
d’isolation T} lors de I’état OFF.

Vbp Vbp = 50V
Ronpi
Charge
Ron TA

(b)

FIGURE IV.25 — Architecture de commutateur avec une amélioration de l'isolation (a) et
schéma simulé permettant la validation de son isolation (b).

Pour I'appliquer au pont en H, nous avons simulé les performances en isolation de cette
cellule en lui appliquant un potentiel de sortie (Figure.IV.25(b)) et en faisant varier la
tension Vgsz, avec le pont a résistance (Figure.IV.25(b)) en conservant Ra; + Ras = 10052.
Nous avons fixé les potentiels Vpp et Vgg respectivement a 50V et 0V (Figure.IV.26).

Une configuration stable et performante de 'amplificateur classe D nécessite une
isolation importante de la charge vis-a-vis des entrées des commutateurs flottants. Il serait
intéressant d’implémenter 'amplificateur avec cette derniere structure de commutateur.
La Figure.IV.27 présente les performances issues de la simulation de cette architecture
(Figure.IV.28) commandée avec deux sinus et une unique tension d’offset pilotant les
quatre commutateurs.
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FI1GURE IV.26 — Résultats simulés de la cellule avec une amélioration de 1’isolation.
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FIGURE IV.27 — Rendement de I’architecture d’amplificateur classe D pont en H basé sur
les cellules avec optimisation du taux de pincement du transistor 7.

Vbp Voo

i —

Charge

SAVAVAVES

ETi E
FIGURE IV.28 — Architecture d’amplificateur classe D pont en H basé sur les cellules avec
optimisation du taux de pincement du transistor 7T}.

C'md,

C'mds

Si cette architecture peut étre réalisée et validée, il sera important d’envisager son
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fonctionnement avec une charge d’utilisation non différentielle. Ceci implique la conception
d’un balun tres large bande car I'amplificateur con¢u permet de générer un signal de type
RF jusqu’a une fréquence maximale définie par la pente des tensions commutées.
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Conclusion générale

L’ouverture des sociétés actuelles conduit au développement de systemes de communi-
cations sans fils toujours plus performants. Ces développements sont fortement soutenus
par les industriels qui jouent un role d’'intermédiaires entre les populations (ou autres orga-
nismes “clients”) et les unités de recherche & développement. Les prochains développements
de ces ressources incluent la numérisation des chaines d’émission/réception et la réduction
de leur consommation énergétique, c’est dans ce contexte que ces travaux de these ont été
menés.

Dans le premier chapitre, a été présenté une synthese mettant en évidence les problé-

matiques liées a la chaine d’émission et tout particulierement a la génération de puissance.
Il est clair, au regard des performances des systemes actuels, que 1’élément a 'origine de
la majorité des pertes énergétiques est I'amplificateur de puissance. C’est pourquoi ce
chapitre a décrit des architectures telles que I’ Envelope Tracking permettant de limiter la
consommation de 1’étage de puissance.
Une étude des différents blocs de cette architecture a été réalisée et il apparait que les
commutateurs de puissances, qui sont une brique de base des amplificateurs a modula-
tion de polarisation (Envelope Tracking, Envelope Elimination € Restoration), pouvant
également permettre la réalisation d’amplificateurs en commutation pure dans le domaine
des hautes fréquences.

Le deuxieme chapitre s’est focalisé sur le développement d’un commutateur de puis-

sance. Basée sur de précédents travaux [3], ces travaux se sont reposés sur différents brevets,
dont le premier [91] concerne un commutateur deux niveaux hybride en technologie GaN
présentant des temps de commutation 0—50V de I'ordre de la nanoseconde et conduisant
a des fréquences de commutation de 100MHz. Plusieurs commutateurs de ce type dont
le rendement moyen avoisine 78% ont pu étre associés pour former un commutateur
multi-niveaux hybride dont le débit symbole (un symbole étant associé a un maintien de
niveau) peut atteindre 250Msb/s.
Une intégration monolithique de ce commutateur a été réalisée et a permis d’atteindre des
slew-rates de 120V /ns avec des commutations 0—30V a plus de 700MHz. Le rendement de
ces commutateurs sous leur forme intégrée MMIC est bien supérieur a celui des réalisations
hybrides (85% & 100MHz). Un second brevet [92] concerne, quant a lui, une architecture
permettant d’isoler les cellules de commutation les unes des autres sans 1'utilisation de
diodes. Ainsi, il a été possible d’implémenter des commutateurs MMIC multi-niveaux dont
le fonctionnement a pu étre validé au cours de ces travaux.
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Toutes les topologies de commutateurs mis en ceuvre durant cette these permettent le
transport de courants de plus de 2A en valeure créte, ce qui en fait d’excellents candidats
pour les applications de puissance comme 'ETC (commutateur 2 niveaux), 'ETD (com-
mutateurs multi-niveaux) ou les amplificateurs de puissance numériques.

Le chapitre trois a été dédié a 'utilisation de ces commutateurs dans la conception de
modulateurs de polarisation. Ainsi, le commutateur deux niveaux associé a un filtre permet
de réaliser un convertisseur de tension DC-DC type Buck dont la bande passante peut
atteindre 10% de la fréquence de commutation du switch (100MHz pour le commutateur
hybride). Ce convertisseur DC-DC a permis la mise en ceuvre de Iarchitecture d’ETC
améliorant ainsi le rendement moyen du PA utilisé de 11 points.

Dans ce méme chapitre, plusieurs commutateurs hybrides a diodes ont été associés pour
former un convertisseur numérique analogique de puissance, celui-ci étant capable de
délivrer des tensions pouvant atteindre 50V a des débits avoisinant 250Msb/s. Nous ’avons
ensuite mis en place sur I'acces de drain d’'un PA pour mettre en ceuvre 'ETD. Cette
méthode a permis d’augmenter de 9 points le rendement moyen du PA.

Ainsi, les deux méthodes d’Envelope Tracking ont été mises en ceuvre sur un PA dédié
[94] associé aux commutateurs deux et quatre niveaux hybrides (a diodes). Chacune
d’entre elles a conduit a une amélioration du rendement de 'amplificateur (25W) de 9 a
11 points mais le rendement global de I'étage de puissance est resté sensiblement constant.
Cela signifie que le rendement moyen des commutateurs hybrides n’est pas suffisant, leur
rendement moyen (~=75%) est le seuil au-dela duquel le rendement global des étages de
puissances fonctionnant avec des modulateurs de polarisation est viable.

Il a tout de méme été possible d’analyser I'impact bénéfique de I'ET sur la gestion ther-
mique des étages de puissance. En effet, le rendement étant constant, ainsi que la puissance
de sortie, la dissipation thermique totale en ET est similaire a celle observée ce méme PA
fonctionnant a polarisation fixe. La surface active, source de chaleure en ET se répartie
entre les transsitors du modulateur et le transsitor du PA. Il y a donc une répartition de
la dissipation thermique qui réduit la température de fonctionnement du PA et favorise sa
fiabilitée.

La fin du chapitre trois propose une nouvelle architecture d’amplificateur de puissance
numérique appelée “Modulateur Vectoriel de Puissance”. Elle met en ceuvre une archi-
tecture proche de 'EER permettant de générer des vecteurs de puissance a partir d’une
source RF, d'un déphaseur commandé numériquement, d’un modulateur de tension a
commande numérique et d’'un montage amplificateur a deux étages. Cette architecture
inédite n’est pas applicable, en I'état, a des chaines de télécommunication car le spectre du
signal de sortie est extrémement large (du fait de la modulation de phase non-filtrée) mais
des méthodes de confinement spectrale peuvent étre pensées pour rendre cette architecture
viable dans une chaine d’émission.

Dans le chapitre quatre, une architecture numérique d’amplificateur de puissance basée
sur de la commutation pure a été présentée. Il s’agit d’'une structure dite “pont en H”
associant deux commutateurs flottants (cellules de commutation décrites dans le chapitre
deux) et deux commutateurs dont la commande est référencée a la masse.

Associée a une commande en phase judicieuse, inspirée de la méthode Chireix, cette
architecture peut permettre de générer un signal RF a puissance variable. Ceci est possible
grace a deux signaux de commande translatés en phase I'un par rapport a l'autre, la
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différence de phase présente entre ces signaux définissant la puissance de sortie.
Plusieurs points limitent cependant les performances de cette architecture dont la bande
passante relative est proche de 100%. Dans un premier temps, il est difficile de générer des
signaux de commandes idéaux : la génération de formes carrés étant compliquée en haute
fréquence, nous avons utilisé la fonction comparateur a seuil des cellules pour les piloter
a l'aide d’ondes sinusoidales a offsets réglables. Cependant, la gestion des phases de ces
signaux dans le plan d’acces des cellules de commutation s’est révélée difficile.

Au dela de ces problemes de commandes, cette architecture possede une sortie différentielle,
il sera donc nécessaire de développer des transformateurs permettant d’exploiter cet am-
plificateur dans une chaine d’émission.

Enfin, il est important de noter que ces trois années de these ont permis de développer

des architectures de commutateurs de puissances avancées en termes de rendement et de
fréquence de commutations.
Bien qu’il existe encore une marge de progression des performances de ces cellules, leur
aptitude a commuter avec des slew-rates de 120V /ns présente un fort intérét industriel.
Les prochains travaux a envisager devront, en outre, porter sur 'optimisation de leurs
dimensions (et ainsi réduire leurs couts) et de tester leur fiabilité en vue d’utilisation dans
des dispositifs commercialisables.
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Annexe A

Rendement des commutateurs de puissance
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1 Rendements du commutateur seul

Vbp Vbp

IdsonTi

Ron,

s
Vgsri ~ 0V

T
Out

Ry § TVUUT

T s QOut

S 3
Ra §
e Charge

Ry

AYAVAY
g

(a)

F1GURE A.1 — Commutateur seul, états ON et OFF.

1.1 Courants et tensions lors des états ON et OFF

o VDD - VSS + QVp Vp
Tddox = 7B (A1) Iddopr = =5 =5 4 20 (A3)
v _ Voo B Voutopr = Vss +2Vp  (A4)
outpny = W (A2) OFF SS p .
L ONT1

1.2 Courant moyen et tension efficace

Tddmoyen = olddon + (1 = e)lddorr  (A-5) Voutppp = \/; [/T Vout2, \ dt + /T VoutZOFth}
0 T
(A7)
Idd — VD7D+(1,Q) Vss +2Vp n ﬁ]
moyen —

Rp 4+ Rong, Rr Ra Voutgrprp = \/aV0ut20N +(1— a)VothOFF

(A.6) (rs)
1.3 Rendement, premiere approche

VO“t?E‘FF/RL (A 9)

= :

VDD : [ddmoyen
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2
a (%) 4 (1 — a) (Vs + 2Vp)?

mrre—+ Vop - (1— ) [Vss +2Vp + #4722
1.4 Rendement, seconde approche
B a-Voutiy + (1 —a) - Voutd pp (A11)
1= Vop Ry - (a- Iddox + (1 — ) - Iddorr) '
Vout? Vout?
foN = m (&.12) fore = Rr-Vbp 'O;dI;OF‘F (&.14)
ou 2 ou 2
non - Iddon = % (A.13) norr - lddorr = % (A.15)
:a'nON‘IddON“‘(l_a)'nOFF'[ddOFF (A.16)
K a-Tddoy + (1 —a) - Iddorr '
_a-U0N+(1—a)'770FF'IIdeZ£VF (A17)
= a+(1—a)- % '
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2 Rendement du commutateur a diodes

FiGURE A.2 — Commutateur & diodes, états ON et OFF.
2.1 Calculs des états ON et OFF
ON

Voutony = R, - Iddon
Iddon =

Vbp

(A.18)

Iss =0
Pouton = Vouton-Touton =

_ Voo —Vp1
Rony, + Rr + Vpi/lddon  Rong, + RL

OFF
Voutopr = Vss — Vb2
(A.19)
(A.20)
Vout2ON
Pouton = Ry,

= Ry -Idd}y
(A.21)
Vop — Vb1

2
Rony, + RL

Issopr =

(A.26)

Vss — Vpa
(A.22)

R
Pdcon = Iddon - Vpp + Isson - Vsg

(A.27)
IddOFF = VP/Ra (A.28)

Vss — Vp2)?
Poutopp = ( 55 DQ)
(A.23)
Vi -V

Pdeon = Vpp 22 = VD1

RONTl + Ry,
B Pouton - Ry,
floN = Pdcony  Vpp

Ry
PdCOFF =
(A.24)
) < Vbp — Vb1

(A.29)
Vpop - Vp
Ra *

RONT1 + Ry,

2.2 Rendement

NOFF =

(A-25)

Ry,

Vss - (Vss — Vpa)

(A.30)

(Vss — Vp2)?

Vpop -Vp- RL/Ru + Vsgs - (VSS — VDQ)

(A.31)
Voutgpr = \/a Voutd y + (1 —a) - Vout

fonctionnant en commutation.

POUtEFF = VOUtQEFF/RL
Nouwvelle architecture d’amplificateur de puissance

(A.32)

(A.33)
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Pdcmoyen = Q- PdCON + (]- - Ol) . PdCOFF (A34)
POUtEFF
== A.35
g Pdcmoyen ( )
2
2 V 7V 1 . o 2
. a-R7 - <%) + (1 Oé)(VSS VDQ) (A36>
o-Vpp - <%> —+ (1 — Oé) (VDII;(‘IVP + VSS‘(VEi_VD2)>
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Annexe A - Rendement des commutateurs de puissance

3 Rendement du commutateur isolé

Vop

s

Ronr,

s Ronr, R, N
R, ’
Load l
; Charg
= Charge - H"“”e
T s B L
;
Vss =5V Vss
Vss = = ” =

FiGURE A.3 — Commutateur isolé, états ON et OFF.

3.1 Calculs des états ON et OFF

ON OFF

Vbp - Rr, (A.37) Voutorpr = Vss +2Vp + Vdsry (A.42)

Vouton =
RoNny, + Rong, + RL

Vss +2Vp+ Vdsry
Iddon = Voo (A.38) Iddopr = VpRa+ (A.43)

RoNy, + Rong, + RL Rp

Vout2  /n VO"’%FF/RL
non = _VouloN/Ry (A.39) NOFF = oo (A.44)
Vpp - Iddon o ore
- (Vss + 2Vp + Vdsty)?
NON = VDD Rp - i NOFF = Vgg+2Vp+Vdsry

(Rong, + Rong, + RL) Vio Vpp - Ry, - (VpRa+ RiL)
RoNg, tRONp, HRL (A.45)

A . B Vss +2Vp + Vdsry

_ Al OFF = Vpp Ve Ry .
oN RONTI + RONT4 + RL ( ) DDRa £ + VDD (VSS + 2Vp B VdST4)

A.46

Ici, le rendement OFF n’a pas de sens, si Vg est réglé tel que Voutorr = 0, alérs ii
n’y a pas de puissance OFF. On peut simplifier I’équation du rendement off en posant
Vdsry = Rorp,, - Idsrs dans les conditions ou Vgg = —2Vp on obtient Vdspy = 0. Le
point important de cette architecture est la puissance dissipée a ’état OFF :

VDD . Vp 4 VdST4 . (VSS + 2Vp + VdST4

Pdi — A 47
1SSOFF Ra R, ( )
Si Vdsts = 0 alors : Pdissopr = VD}%’(’IV” ET Poutorr =0
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3.2 Rendement
Dans les conditions ou Vdsrs = 0 lors de I'état OFF :

Voutprp = \/Oé Voutd v+ (1 — a) - Vout (A.48)
Powutgrr = VOUtQEFF/RL (A49)
Pdcyoyen = - Pdcon + (1 — «) - Pdcopp (A.50)
PoutEFF
_ _TRERE A5l
IEEr Pdcmoyen ( )
: Yoot (- a) - (Vas +2Vp)?
o Rongp, +Ronp, +1L “ i P (A 52)
= V3 1% Vgg+2V '
Row ey T (1—a)- (R_p 4 Vst p) Vo
Dans les conditions ou Vdsry = 0 lors de I'état off - Vg +2Vp=0:
- ( Vbp-RL >2
n = RONT1+RONT4+RL (A 53)
- V32 v ’
RONT1+R31L\)/T4+RL + (1 - Oé) ) R_Z ) VDD
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4 Fonctionnement dans le cas de la mise en parallele
de cellules isolées

4.1 Celles-ci sont allumées chacune leurs tours (jamais en méme
temps)

Vop, Voo,

Cellule 2

Cellule 1

<
e}
<
g
\\H—/\/\/\,—«
@)
=
)
=
[0)}
(¢}

Vbp, Vop, % ________ Vbp,
Cellule 2 |OFF 3 —1 ! (‘elhll_lg)_Q_ _(:_)l_\{
6 Ronp, i ‘ 71 . .
b—n H ' b—>
s s '
......... | ! g Lo
Ronr, s ( ) p/ T s '
‘ 1 o Th 0Ty ¢
Ronr,! ! AR |
Vout ; Vout
= Charge = Charge
Vop, Vbb,
Cellule 1 Cellule 1
ON OFF
(a) (b)

F1IGURE A.5 — Deux cellules isolées en parallele fonctionnant tour a tour.

Cellule 1 ON, cellule 2 OFF Cellule 1 OFF, cellule 2 ON
Mémes résultats que pour la cellule isolée seule Etat de T :
daue b — Vdst, = Vpp, — (Vss +2Vp)
ON. — Vgsp, =Vp

Le transistor est proche du pincement (comme
T1). Si Vpp, > Vpp, alors c’est lui qui fournira
le courant Vp/Ra & la résistance d’auto
polarisation.
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4.2 Cas particulier de deux commutateurs isolés ON en méme

temps
‘DDL VDD;

E - ; Ronr, Ronr, —_— E
i s s i
. Ronr, s v S Ronr, 1
E q _____ i RU?IT‘E ERO?ZT‘ ‘ E
' R, ' ' !
H o | Vout § Charge H |
o 1 <I>

Cellule 1 E H Cellule 2 i

FIGURE A.6 — Deux cellules isolées en parallele ON simultanément.

VvDD1 VDDZ

_________________________________

Rong, Rong,

F—=—=—=—===-=-=-=-=--

_________________

Cellule 2
Vout

FIGURE A.7 — Schéma simplifié illustrant le fonctionnement de deux cellules isolées en
parallele ON simultanément.

Ri-(Ronp,+Rong,)
(VDD1 - VDD2> Rr+Ronp; +Rongy

Vout = A.54
RONTl + RONT4 + Ry - (RONT4 + RONTI)RL + RONTl + RONT4 ( )
Voul — Rp - (Vop, + Vbp,) - (Rong, + Rong,) (A.55)
(RL ’ RONTl + RONT4) ’ (RONTl + RONT4) + Ry - (RONTl + RONT4)
Ry - (Vbp, + Vbp,)
Vout = L 2 A .56
Rong, + Rony, +2- Rp ( )
~Vout
Idd, = Yoo = Vou (A.57)
RONTI + RONT4
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Annexe A - Rendement des commutateurs de puissance

_[ddl — VDDl . RL : (VDDI + VDDQ) (A58)
RONT1 + RONT4 (RONT1 + RONT4) . (}%ONT1 + RONT4 +2- RL)
Tdd, — Yoo (Rong, + Rong, +2- Rp) — Ry - (Vpp, + Vpp,) (A59)
(RONTl + RONT4) : (RONTl + RONT4 +2- RL)
Vi (R R 2.V, R, =V, "R, —V ‘R
1dd, = 22D (Rong, + Rony,) + pp, - B, — Vpp, - B, — Vpp, - R, (A.60)
(RONTl + RONT4) ’ (RONTI + RONT4 +2- RL)
]—ddl _ VDD1 : (RONTl + RONT4> + RL . (VDDl — VDDQ) (A61)
(Rong, + Rong,) - (Rong, + Rong, +2- Ryp)
Si:
— Vpp, = 10V
— Vpp, =50V
— Ron,, = Ron,, = 0.5Q
— Ry =500
Alors : Idd; = —19A << 0.
Si VDD1 >> VDD2 — ]ddg <0 et Vd8T4ce”_2 < 0.
Si VvDD2 >> VDDl — Idd; <0 et VdST4Ce”_1 < 0.
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e B

Annexe

Courants et tensions des commutateurs de
puissance a l'état OFF

Sommaire
1 Cas générique du commutateur non-isolé . . . . . . . ... ... ... 138
2 Autres formats de commutateurs . . . . ... ... ..., 140
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Annexe B - Courants et tensions des commutateurs de puissance

1 Cas générique du commutateur non-isolé

La configuration de la cellule que nous analysons ici est la suivante :

VI) D

Ty

S
Vgsri

Vdsrs  Y1dsTioff
—

FIGURE B.1 — Schéma équivalent de la cellule lors de I’état OFF.

Les valeurs importantes a déterminer sont Idsrs et Vgspy, celles-ci donnent une
information indispensable a la pleine compréhension du fonctionnement des commutateurs.
Pour les obtenir, il est nécessaire d’utiliser les équations permettant de caractériser les
transistors en jeu :

V95T1)
Idspy = Idsspy - [ 1 — B.1
T1 T1 ( Vo (B.1)
Vgsr = —Vdsrs (B.2)
VgSTl)
Idsty = Idssty - | 1 — B.3
= sy (1= 70 ®.3)
Ron
Rdsry = ——— (B.4)
Vp
Vgsrs = —Ra - Idsrs (B.5)

Le calcul du courant d’autopolarisation (traversant T3 et Ra) est dépendant de la
saturation de 77 :

IdSTl = ]dSTg + ]RL (BG)
[dSTg . (RCL + ROfng)
Rp

Cette valeur de Idsp; peut également étre déterminée par l'intermédiaire de la tension
drain source de T} :

IdSTl = ]dSTg +

(B.7)

VdST3
ldspyy = 1d 1 B.8
ST1 SST1 ( + Vp ) ( )
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Il est ici possible de comparer les deux équations précédentes :

VdSTg Ra + ROffTS
Id -1 =ldsps- |1+ ——"— B.9
S$S71 < + Vp ) ST3 ( + R, (B.9)
Qui, en faisant intervenir (B.4) devient :
1 RonT3 . IdSTg Ra + ROfng
IdSSTl . (1 + V_ . W) == ]dSTg (1 -+ R—L (BlO)
P
RonT3~IdsT3/Vp Ra RonT3/RL
IdSSTl- 1+W :IdSTg 1+R—L+W (Bll)
Idssty - Rongps - IdspsVp Ra Ronrs/p,
Ronps - IdSTg Ra RO”T3/RL Ra - ]dSTg
Id e = |Idsps - [ 1 + — ldsps ———+——| - [ 1+ ————
SST11 Vp ST3 + RL + ST3 1+ Ra"f/llijSTg + Vp
(B.13)
Ronrs Ra  Ronps Idss Ra - Idsys
Id . =14+ — — 1+ —= B.14
ST Ty ( "R TR Tdsrs \'  Vp (B-14)
Ronrs Ra + Ronrs  Idssyy  Ra-Idssty
Id . =1 — — B.15
T T, TR, Idsrs Vp (B.15)
Ronps  Ra Ra + Ronys  —Idssp
Id . — | —1- = B.16
o ( Vip * Vp) Ry Idsrs ( )
—IdSSTl
Idsrs = (B.17)
3 IdSSTl . Ronq‘}ngrRa —1- Ra+]§LonT3

Ces calculs peuvent étre vérifiés de fagcon analytique. Nous calculerons ici le courant
Ids7s en considérant :

— Ry =500

— Ra = 1009

— Vp=-35V

i RO’I’LT3 = 20)

— Idssp; = 2.8A
Ces valeurs conduisent a un courant Idsrs = 33mA. Cette valeur est proche de celle
simulée (32mA) confirmant ainsi la validité de ces équations.

La tension Vdsrs s’obtient en appliquant les formules ci-dessous :

VgSTg = —Ra - IdSTg (B18)
R
VdSTg = % : IdST3 (Blg)
—
~ Rongs - Idsrs
VdSTg = W (B20)
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La valeur analytique de Vdsrs obtenue a partir des valeurs décrites précédemment est
de —1.2V. Ceci indique un mauvais pincement de 77 nécessaire a ’autopolarisation du
commutateur.

2 Autres formats de commutateurs

Quelque soit le schéma du commutateur, si celui-ci est basé sur le méme driver que celui
présenté dans la section précédente, le potentiel V gsp; sera le méme, seule 'impédance de
la charge varie. Si ’on considére une charge parfaitement isolée, R; devient infinie et les
courants et tensions répondront aux équations suivantes :

—Idssm
Idsrs = B.21
T3 Idssyy - —Ron‘T/2+Ra —1 ( )
Ronps - Idsys
VdSTg = m (B22)
Vp
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Annexe C - Rendement de 'amplificateur classe D demi-pont

1 Schémas équivalents

Yoo

— Rontq

s
o0

1 S
Ra %\ Ra
In In
S s
Vss Charge

Charge Charge
Ry Ry Ry

sy
Y

\}H
-
@)
S

FIGURE C.1 — Schémas du demi-pont (a) et fonctionnements ON (b) et OFF (c).

2 Puissances conssomées et délivrées

2.1 Etat ON

Conformémant au schéma présenté ci-dessus, la puissance conssomée lors de ’état ON

Voo (C.1)

est :
Pdcoy = ———————
oN RL + RonT1

Celle délivrée a la charge est définie comme suit :

Pr, on = _Vop Y (C.2)
v RL + ROTLTl

2.2 Etat OFF

Durant I'état OFF, si Vgg est telle que Vi, = 0V, la puissance délivrée a la charge est
nulle tandis que la puissance consommée répond a I’équation suivante :

Vop — Vss) -V
PdCOFF = ( DD R;S) p (Cg)

3 Rendement

Le rendement de cette architecture se décline sous la forme suivante :

Page 142
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% [foa Pr,onOt + f(j PRLOFF(%] ©4

% [foa PdCONat + f; PdCOFFat]

CY'RLV2
_ (RL"FRCW?TDI)Q +0
= aVip 1 (Vop—=Vss)-Vp (C.5)
RL+ROTLT1 + ( - O[) ) Ra
"R, V2
= 2 - - ([‘)/gp—Vss)'Vp 2 (06)
a-Vip - (Rp+ Rongy + (1 — ) - =P 55=F - (R, + Rongy)
(7 RL
= (Vbp—Vss)-Vp 2 (C7)
a - (RL + RonT1 + (1 - Oé) V2 Ra (RL + RonTl)
DD
Rp
= R R 1—o Vp Vp-Vss (Rp+Ronpi)? (CS)
L + OnTl + T ) VDD B VLQ)D ) Ra
1
= : (C.9)
1+ Ronti + l1-a | ( Vp Vp-Vss> . (Rp+Ronty)
Ry, o Vbp V2o Ra-Rj,
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Annexe D - Rendement de 'amplificateur classe D pont complet

1 Architecture du PA

L’amplificateur de puissance classe D dont nous allons calculer le rendement est présenté
Figure.D.1. Les signaux de commandes qui permettront de sélectionner les différents états
de cet amplificateur (Figure.D.2) sont décrits dans le Chapitre.IV.

Yoo Yoo
Vop Vop
C"rrL1141> 4}’(‘ 4}’(‘ <gmdg
sw, SWh
Charge Ry,
Vi NVN——272
Vout e
Cmdy | v X | (Cmdz Vss
swo swp Cindy

(a)

FicURE D.1 — Schéma de I'amplificateur de puissance en commutation basé sur 1’architec-
ture classe D pont complet avec drivers de grilles intégrés.

Vbp Vbp Vbp Vbp Vbp Vbp Voo Vbp

Cmd, ] Cmdy Cmd, [ C'mdy Cmd, Cmdy Cmd, ] [ Cmdy
swy swp swa swp swa swy

swp
Vi Va Vi Va Vi
- o .

Cmd, ﬂ C'mdy Cmd, [X C'mdsy Cmd,
sWe sv sw sw

SWp 2

(a) Config. A (b) Config. B (c)

Charge

Vs

Vi—AANN—

Ry
\(|Cnt:  Cmd, ] Q [ Cind;
e o

swp

(d) Config. D

FIGURE D.2 — Description des quatre configurations de 'amplificateur classe D pont
complet.

La premiere étape nécessaire au calcul du rendement global est la caractérisation de
chacune des configurations que pourra prendre I'amplificateur. Nous considererons que les
switchs A et B et que les switchs C et D le sont également. Cette approximation conduit a
deux valeurs de résistances ON, qui seront Roy, (pour les switchs A et B) et Ron,. (pour
les switchs C et D). Lors des états OFF (ouverts) des transistors sans drivers, nous les
considererons sans pertes.
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2 Configurations du PA

2.1 Configuration A

L’état des commutateurs (Tableau.D.1) nous permet de déterminer les puissances
dissipées, consommeées et fournies a la charge.

SWy ‘ SWg ‘ SWe ‘ SWp ‘ Driver 4 ‘ Driverg
ON | OFF [ OFF | ON | ON OFF

Tableau D.1 — Etat des switchs lors du fonctionnement du PA classe D dans sa configuration

A.

(Vop — Vss) - Vp

Pdi —Driver — D.1
1SSA_D R (D.1)
9 Rrp+RonN,
Pdi — Vb (1 B (RL"‘RONA"'IgONc)) Vip - Rone
0S54, Res.ON = 5 (D.2)
(Rr + Rown, + Rong) (Rr + Rown, + Rong)
Vop — Vss) -V V2 (R R
Pdiss, — Y22 = Vss) Vb | Vop(fox, + ONC>2 (D.3)
Ra (R + Ron, + Ron.)
V2, Rp

Pr,a= DD D.4
A7 (R, + Ron, + Ron)? (D-4)
. Pr, 2 . (VI%D'RL)/(RL+RONA+RONC)2 (D 5)

= Pdissy + PRLA "~ (Vbp—Vss)-Vp + Vip(Ron, +Rone) + VipRe '

Ra (RL+Ron,+Rong)?  (Rp+Ron,+Rong)?
V2. -R
na=75 D(‘D/DD—‘L/SS)‘VP (D.6)
VDD . (RL + RONA + RONC) + Y (RL + RONA + RONC)
R

Nna = L (D.7)

(Ry, + Ron, + Rong) + % - 22 (Rp + Ron, + Rong)

La formule du rendement est la méme si I'on considere n4 = Prpa/pdes avec Pdcy =

Vip + (Vbp—Vss)-Vp
(RL+Ron,+Rong) Ra

2.2 Configuration B

Dans cette configuration, SW,4 et SWp sont ON” ainsi que leurs drivers. La tension
aux bornes de la charge est nulle, le courant la traversant vaut également zero, le PA se
comporte alors comme un circuit ouvert. (Figure.D.3).

Pr,p=0 (D.8)
Pdissg =0 (D.9)
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Vb Vbp

RONA RONA

FIGURE D.3 — Schéma équivalant de 'amplificateur de puissance en commutation dans sa
configuration B.

2.3 Configuration C

Cet état est symétrique a la configuration A. Les switchs A et B étant identiques (de
meéme que SWe et SWp), les puissances de sortie, puissances dissipées et consommées
sont identiques a celles de la configuration A.

Pr,c = Vop - B (D.10)
@ (R + Ron, + Ron,)? '
. (Vbp —Vss) - Vp Vip(Ron, + Ron.)
Pd = + D.11

188c Ra (Rr + Ron, + Rone)? ( )
V2 (Vbp — Vss) - Vp

Pdce = DD + D.12

“ (R + Ron, + Rong) Ra ( )

2.4 Configuration D

Lors du fonctionnement du PA dans cette configuration, la puissance de sortie est nulle.
Les switches C et D ne sont parcourus par aucun courant mais les drivers de SW, et SWp
consomment chacun une puissance Pdisspyiyer = (Vo0—Vs5)'VP/Ra.

Pr,p =0 (D.13)

Pdisspy = 2. Voo = Vss) - Vp (D.14)
Ra

Pdcp =2 - (Voo _R‘fs) Vp (D.15)

3 Rendement global du PA

Pour étre consistant, le rendement d’une telle architecture doit étre calculé sur une
période RF, mettant en oeuvre les quatre configurations du PA (Figure.D.4) et faisant
apparaitre le déphasage Ad.
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F1GURE D.4 — Illustration de la tension de sortie non filtrée du PA classe D pont complet.

1 T—Ag¢ 7r 2 —A¢ 27
Pdiss = — {/ Pdiss 00 —I—/ Pdissgdb +/ Pdissc00 —|—/ PdissDae]
27 0 T—A¢ T 27 —A¢

(D.16)
1 7—A¢ A T—Ag¢ Ad
Pdiss = 7 [/ Pdiss 00 +/ Pdissgdb +/ Pdissc060 +/ PdissD(?H]
T LJo 0 0 0
(D.17)
1 T—Ad A¢
Pdiss = — [2/ Pdiss 00 +/ sz’ssD@@] (D.18)
2w 0 0
Piiss — T 00 [(VDD ~Vss)-Vp V325 (Ron, + Ron.) ] LA¢ (2 Vp- (Vop — Vss))
s Ra (RL+RONA +RONC)2 s Ra
(D.19)
. _— _ 2 .
Pdiss = Vp- (Voo = Vss) + I A9 Vop (Fon, + Fone) (D.20)

Ra T (R + Ron, + Rong)?

1 T—Ad T 21 —Ag 27
Prp = Gy {/ Pry,00 +/ Pry,00 "‘/ Prr.00 +/ PRLD&@}
0 s T 2

—A¢ T—A¢
(D.21)
1 T—A¢
Prr = —/ PRLA8¢9 <D22)
T Jo
Vi, R - A
Prp, = bp:fh T A0 (D.23)
(RL+RONA +RONC) s
. PRL o VIZJD'RL'(W_A¢)/7F'(RL+RONA+RONC)2
= Pr, + Pdiss ~ __VppRu(r—A¢) 4 Vp(Vbp—Vss) | Vip (Ron 4 +Rong)-(n—A¢)
m(Rr+Ron,+Rong )? Ra m(RL+Ron,+Rong)?
(D.24)
2
)= _— A;/)DD-RL-(WA¢>)/7r~(RL+1!20NA+RONC)2 e (D.25)
T Vpp—Vss
TF'U'“?L-FDRDONA-O—RONC)2 (B + Row, + Rone) + " Ra
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VJ%DL (m = Ag)

Vp'(VDRf:;—Vss) P (RL + Ron, + RONC)2

(= A¢) - (R + Ron, + Rone) +

2
DD

(D.26)
(D.27)

(RL+RonN,+Ron,)?
Ra-Ry,

Vp-(Vbp—Vss) |
DD

_|_

(RL+Ron,+Rong)
Ry,

7’]:

)
)
)

.““..
N0
it
OO
SRR
DOONORNONY
..“.......

)
)
o

Y
I

0
.

)
o

W
o ‘
..“.. \

X
A
0

)

)

o
10

(9) YuewepUaYy

FiGURE D.5 — Courbe théorique du rendement de 'amplificateur classe D pont complet.
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Résumé

Nouvelle architecture d’amplificateur de puissance fonctionnant en

commutation.

L’essor et I’évolution des systemes de télécommunication sont liés inéluctablement a la montée
en fréquence et a 'augmentation des bandes passantes des futurs systemes d’une part, et a une place
sans cesse croissante prise par ’électronique numérique dans les chaines d’émission/réception d’autre
part. Concernant ce deuxieme aspect, la génération de puissance RF avant émission est encore a ce jour
implémentée de facon analogique, mais la gestion énergétique des amplificateurs de puissance RF est de
plus en plus assistée numériquement. L’apparition du ‘numérique’ dans le domaine de la puissance RF se
traduit par la mise en ceuvre de systemes électroniques fonctionnant en commutation : modulateurs de
polarisation pour ’envelope tracking, convertisseurs numérique-analogique de puissance (Power-DAC) ou
amplificateurs en commutation & fort rendement (classe S ou D).

C’est dans ce contexte que s’inscrivent ces travaux de these : deux dispositifs de commutation originaux a
base de transistors GaN HEMT sont présentés, analysés et réalisés en technologie MMIC. Ces cellules de
commutation élémentaires permettent, jusqu’a des fréquences de quelques centaines de MHz, de commuter
des tensions jusqu’a 50V, avec des puissances de l'ordre de 100W, ceci avec un rendement énergétique
supérieur a 80%. Ces cellules de commutation sont ensuite utilisées dans diverses applications : deux types
de modulateurs de polarisation destinés a I’envelope tracking ainsi que deux architectures d’amplificateurs
classe D (demi-pont et pont en H) sont étudiés et les résultats expérimentaux permettent de valider ces

différentes topologies.

Mots clés : Amplificateur de puissance RF, Modulateur de polarisation, Envelope tracking, Convertisseur
DC/DC, Modulation PWM, GaN HEMT, Caractérisation temporelle d’enveloppe.

Abstract

New Switching Mode Power Amplifier Architecture.

Telecommunication systems development is linked to working frequency and bandwidths
increasement of future systems on one hand, and the growing place taken by digital electronics in the
transmission chains on the other hand. Concerning the second point, the RF power generation in emitters
is still implemented in an analog way, but the energy management of the RF power amplifiers is more and
more assisted by numeric devices. The appearance of the ’digital technology’ in the field of RF power is
characterized by the implementation of high speed switching electronic systems like bias modulators for
envelope tracking, power digital to analog converters (Power-DAC) or switching mode RF amplifiers
(Classe S or D).

This thesis work fits in this context, it describes two original switching devices based on GaN HEMT
transistors. These elementary switching cells are realized in MMIC technology, they allow switching
frequencies up to few hundreds MHz, with voltages reaching 50V, powers about 100W and energy
efficiency greater than 80%. These switching cells are then used in various applications : two kinds of bias
modulators for envelope tracking system as well as two architectures of class D amplifiers (half-bridge and

full-bridge) are analyzed and validated by experimental results.

Key words : RF power amplifier, Bias Modulator, DC-DC Converter, Envelope Tracking, PWM , GaN

HEMT, Envelope measurement.
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